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Introduction

L’électronique dans l’automobile

Une présence de plus en plus marquée

Le développement de l’électronique dans les automobiles se fait selon deux
axes distincts : d’un côté il autorise de nouvelles fonctions (ABS, système d’aide
à la navigation. . . ), et de l’autre, l’électrification d’actionneurs mécaniques (cli-
matisation, assistance de direction. . . ) donne une plus grande souplesse de con-
ception. Une grande partie des actionneurs auxiliaires est désormais électrique
[Lar02]. Il est ainsi possible d’obtenir une commande plus précise et plus souple
qu’avec un actionneur qui tire son énergie du moteur thermique (cas des injec-
teurs ou de l’allumage). D’autre part, l’implantation des actionneurs électriques
n’étant plus tributaire d’une liaison mécanique (courroie, axe. . . ), elle est plus
aisée.

Tous ces avantages expliquent le recours massif aux solutions électriques,
ce qui fait que dès à présent le coût du système électrique d’une automobile
moyenne est plus élevé que celui de sa chaîne de traction (moteur et trans-
mission) [Kas01]. Et l’évolution prévisible [Dos01] devrait amener à accroître
encore la part de l’électricité dans le coût total : cantonnée pour l’instant aux
fonctions auxiliaires ou à l’assistance des fonctions principales (ABS, direction
assistée. . . ), l’électrification devrait à terme atteindre les fonctions principales
elles-même. Freinage et direction entièrement électriques sont les applications
les plus marquantes du concept marketing x-by-wire (x-par-fil, x pouvant être
n’importe quelle fonction ou organe du véhicule).

Il est alors normal que les constructeurs soient très attentifs aux évolutions
des systèmes électriques. Un des exemples frappants est celui du passage de
la tension de bord de 12 à 42 V [Kas01]. L’augmentation de cette tension (qui
est déjà passée de 6 à 12 V au cours des années 50) semble inéluctable à plus
ou moins long terme afin de pouvoir satisfaire une consommation électrique
de plus en plus importante, et la valeur de 42 V constitue une limite haute au-
delà de laquelle certains choix techniques doivent être remis en cause (au niveau
des sécurités notamment). Au départ enthousiastes, de nombreux constructeurs
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sont maintenant plus circonspects, voire opposés à cette évolution devant les
coûts très élevés qu’elle entraîne [Fed04].

La motorisation électrique

Les systèmes auxquels nous allons nous intéresser dans ce mémoire sont
notamment destinés à l’application alterno-démarreur, qui constitue le premier
pas vers le véhicule hybride, à moteurs thermique et électrique.

La motorisation thermique présente sur son concurrent électrique un avan-
tage de « poids » : la densité énergétique des carburants est plus de 200 fois supé-
rieure à celle des batteries 1 (42500 k J/kg pour le diesel contre 180 k J/kg pour
une batterie NiCd, et encore deux fois moins pour un accumulateur au plomb).
Le stockage énergétique constitue le principal frein au développement du véhi-
cule électrique.

Cependant, le rendement de conversion d’un moteur thermique, déjà relati-
vement faible au point de fonctionnement optimal (environ 40 %), chute à 15 %
si l’on considère un cycle de conduite complet (cycle comprenant, entre autres,
accélérations, freinages et arrêt du véhicule). Sur ce point, le moteur électrique
possède bien des avantages (absence de consomation au point mort, rendement
de conversion électro-mécanique élevé. . . ). D’autre part, la motorisation élec-
trique autorise plus de souplesse dans la conception de la chaîne de traction
du véhicule : on peut implanter directement la motorisation dans les roues (on
supprime ainsi les organes de transmission mécanique). il est également pos-
sible de supprimer la boîte de vitesse en utilisant un moteur capable de fournir
le couple nécessaire sur une large plage de vitesses.

Une des voies explorées pour utiliser au mieux les moteurs thermiques et
réduire leurs émissions polluantes passe donc par l’association avec un mo-
teur électrique. Cette motorisation « hybride » permet ainsi de conjuguer la forte
densité énergétique des carburants pétroliers avec la souplesse d’emploi du mo-
teur électrique.

Architectures d’hybridation

La première architecture de motorisation hybride qui peut venir à l’es-
prit est constituée d’un moteur thermique relié à une génératrice pour effec-
tuer la conversion carburant/électricité, puis d’un moteur électrique assurant la
conversion électromécanique. Elle est appelée hybride « série » et est représen-
tée figure 1(a). Ses principaux avantages sont :

– le moteur thermique, découplé de l’entraînement, fonctionne à son ré-
gime optimal. Son rendement de conversion est maximal, et ses émissions
polluantes minimales ;

1. Source : Mémoire de thèse de Luc KOBYLANSKI, en cours de rédaction
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(a)

(b)

FIG. 1 – Principe des véhicules hybrides : hybrides « série » (a) et « parallèle » (b).
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– peu de liaisons mécaniques. On peut implanter le moteur thermique et la
génératrice n’importe où dans le véhicule, puisque la liaison avec le mo-
teur électrique se fait par des câbles électriques ;

– la caractéristique couple/vitesse du moteur électrique permet de réduire
le nombre de rapports voire de supprimer la boîte de vitesses. Il est alors
possible de l’intégrer aux roues du véhicule.

L’amélioration du rendement du moteur thermique est cependant contre-
balancée par les conversions mécanique/électrique puis électrique/mécanique.
D’autre part, l’ensemble batterie–moteur électrique doit être dimensionné pour
fournir la totalité de la puissance motrice.

L’hybride « parallèle » visible figure 1(b) est plus proche de la structure des
véhicules thermiques actuels : le moteur thermique est relié, via un embrayage
et une boîte de vitesses, aux roues motrices ; un moteur électrique (réversible)
vient se connecter sur la liaison mécanique. On supprime ainsi les deux conver-
sions électromécaniques de l’hybride série, et les deux machines peuvent tra-
vailler de concert pour produire une plus grande puissance. Lorsque la puis-
sance requise est moindre, la machine électrique est utilisée en génératrice pour
recharger les batteries.

Signalons enfin une troisième architecture, utilisée notamment par Toyota :
elle fait appel à un train épicycloïdal qui remplace l’embrayage, la boîte de vi-
tesses et effectue la liaison entre moteur thermique, moteur électrique et roues.
Cette solution permet d’additionner les vitesses des moteurs thermique et élec-
trique pour obtenir une variation continue du rapport de transmission.

Niveaux d’hybridation

Contrairement à l’hybridation série, dans laquelle la machine électrique doit
fournir la totalité de la puissance mécanique nécessaire à la traction, l’hybrida-
tion parallèle peut se décliner en différents niveaux.

Plusieurs fonctions peuvent ainsi être assurées par la machine électrique, en
fonction notamment de sa puissance [Pla01]:

Fonction stop & go Une seule machine électrique assure les fonctions d’alter-
nateur et de démarreur. Le couplage mécanique de cette dernière avec
le groupe de propulsion par une courroie (contrairement aux démarreurs
classiques avec lesquels un pignon vient brièvement — et brutalement —
engrener une couronne dentée) permet un démarrage du moteur ther-
mique silencieux et rapide. Il devient ainsi possible d’effectuer des arrêts
et redémarrage fréquents de ce dernier, en fait à chaque fois que le véhi-
cule s’immobilise (feux rouges, bouchons . . . ).

Freinage récupératif Il s’agit cette fois de récupérer l’énergie cinétique du vé-
hicule pour recharger le dispositif de stockage électrique (batterie ou con-
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densateurs) au lieu de la dissiper dans les freins. Par rapport au système
précédent, la gestion du stockage se complique (cyclage des batteries, sur-
veillance de leur état de charge. . . ).

Assistance électrique Un moteur thermique n’est que rarement utilisé à sa
puissance maximale (uniquement durant les phases d’accélération). Une
solution séduisante pour diminuer la consommation du véhicule est de
faire appel à un moteur thermique sous-dimensionné, assisté par un autre
organe mécanique pour fournir les pics de puissance : la machine élec-
trique.

Traction Lorsque la puissance de la machine électrique est suffisante (supé-
rieure à une dizaine de kilowatt environ), elle peut assurer une partie de la
traction du véhicule moteur thermique éteint.

La première fonction (stop & go) peut être assurée par une machine élec-
trique très proche d’un alternateur classique, sous une tension de bord de 12 V .
Il n’y a donc que très peu de modifications à effectuer pour l’adapter à un vé-
hicule. Au fur et à mesure que la puissance de la machine électrique augmente
(pour réaliser les autres fonctions), il faut passer à une tension d’alimentation
plus importante (42 puis 300 V ) et à une intégration mécanique plus complexe
(au-delà de 6 kW environ, la transmission par courroie laisse la place à une in-
tégration de la machine électrique sur l’arbre moteur). L’élément de stockage
d’énergie, une simple batterie au plomb pour le stop & go, évolue lui aussi pour
permettre des cycles de charge rapide (freinage récupératif) ou fournir une forte
puissance (traction électrique).

Nous nous intéresserons dans cette étude à l’électronique de puissance d’un
alterno-démarreur réalisant la fonction stop & go. Il s’agit d’un onduleur tri-
phasé, alimenté sous 12 V . Ce convertisseur réversible permet de piloter la ma-
chine électrique (fonction démarreur) ou de redresser le courant qu’elle fournit
(fonction alternateur). Il faut noter que le remplacement des diodes classique-
ment utilisées pour la fonction redresseur par des MOSFET (dont la chute de
tension à l’état passant des modèles destinées aux applications 12 V est moindre)
réalise à lui seul une part non négligeable des économies de carburant de la
fonction stop & go (1 à 2 % sur les 10 % économisés au total en cycle urbain
[Gau02, Pla01]).

Contraintes sur l’électronique de puissance

Alors que la température extérieure peut descendre jusqu’à −40 °C, la tem-
pérature ambiante sous le capot moteur atteint par endroits 130 °C [Kas01]. Les
cyclages thermiques ainsi imposés à l’électronique s’avèrent très contraignants,
d’autant que les technologies économiques utilisées en électronique de puis-
sance y sont très sensibles : les assemblages de différents matériaux — notam-
ment le silicium et le cuivre — de coefficients de dilatation fort différents en-
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traînent des contraintes aux interfaces lors des changements de température.
Ce phénomène peut mener à la casse des convertisseurs par « fatigue mécano-
thermique » des assemblages.

La forte valeur de la température ambiante oblige également à un surdimen-
sionnement des convertisseurs : Peu de composants commercialisés peuvent
fonctionner de manière optimale au-delà de 175 °C (notamment les semicon-
ducteurs silicium). En considérant une température ambiante de 130 °C, il ne
reste que peu de marge pour que la température de jonction des transistors ne
dépasse pas la limite.

Une autre caractéristique de l’environnement automobile est sa densité en
systèmes électroniques, qui pose de nombreux problèmes de compatibilité élec-
tromagnétique (CEM). On y retrouve tous les types de pollueurs : système d’allu-
mage — qui produit des impulsions haute tension —, actionneurs électroméca-
niques (relais, moteurs), systèmes de forte puissance (alterno-démarreur). Les
victimes potentielles sont également nombreuses : capteurs, récepteurs radio,
systèmes de calcul, etc. Enfin, l’environnement extérieur est appelé à changer
(le but de l’automobile est de se déplacer) et peut jouer lui aussi un grand rôle
(lignes haute tension, relais téléphoniques. . . ) Cet ensemble nécessite donc une
grande attention au respect des normes CEM, qui sont d’ailleurs spécifiques à
l’environnement automobile.

Si l’on ajoute les contraintes « classiques » de l’environnement automobile
(tenue au brouillard salin, aux vibrations) et, bien entendu, le coût le plus faible
possible, on voit que la validation d’un convertisseur réclame un grand nombre
d’essais, d’autant que la fiabilité de certains organes (freinage, direction) doit
être irréprochable [Fed04].

La simulation en électronique de puissance

Une solution pour réduire le nombre de prototypes durant la phase de
conception est le recours à la simulation. Cette dernière est largement utilisée
en microélectronique, où les outils permettant de la mettre en œuvre sont nom-
breux, mais peine à s’insérer dans le processus de conception en électronique
de puissance.

Plusieurs raisons peuvent expliquer cet état de fait :

Peu de modèles précis. Si l’on fait exception des modèles type éléments finis
(qui réclament la description complète de la structure des composants
— dopage des couches et dimensions géométriques — et des temps de
calcul importants), on ne trouve quasiment pas de modèles représentant
fidèlement le comportement des composants de puissance, notamment
en régime de forte injection [Cha98] 2. De plus, même si l’on possède des

2. Il faut noter que le LAAS (toulouse), propose des modèles de nombreux composants bipo-
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modèles précis, il faut procéder à l’identification de leurs paramètres avec
des mesures sur les composants réels, ce qui n’est pas toujours aisé.

La raideur des simulations. L’électronique de puissance fonctionne en com-
mutation. Les plus petites constantes de temps en simulation sont de
l’ordre du pas de calcul, nécessairement faible pour décrire fidèlement les
phénomènes durant la commutation (de l’ordre de la dizaine de nanose-
condes). Les plus grandes constantes de temps sont au contraire liées à
la durée de simulation, qui peut être très importante si l’on veut simuler
des phénomènes électrothermiques par exemple (de l’ordre de plusieurs
minutes). Dans un convertisseur fonctionnant à une fréquence de décou-
page de plusieurs kilohertz, le temps de calcul nécessaire avec un tel écart
entre ces valeurs extrêmes de constantes de temps rend la simulation qua-
siment impossible.

L’importance des interconnexions. En électronique de puissance peut-être
plus qu’ailleurs, les liaisons entre composants jouent un rôle primordial.
Elles nécessitent donc une étape de modélisation à elles seules.

De nombreux travaux portent sur le premier point, et nous verrons qu’il est
possible d’obtenir des résultats satisfaisants en combinant des modèles exis-
tants.

Le second point nécessite d’adapter le type de simulation au résultat recher-
ché : une approche CEM peut se satisfaire de quelques commutations seule-
ment, mais avec des modèles fins. La recherche de la température en régime
établi doit au contraire faire appel à des modèles simplifiés qui ne représentent
pas nécessairement la commutation (modèles moyens).

La modélisation des commutation est un élément de première importance,
sur lequel portent de nombreuses études. Dans le cas des convertisseurs basse
tension, fort courant, nous verrons que les effets inductifs doivent être modéli-
sés correctement pour espérer obtenir des résultats exploitables.

Objectifs de l’étude

Dans ce mémoire, nous proposons une modélisation des onduleurs basse
tension destinés aux applications d’alterno-démarreur. Ces convertisseurs sont
alimentés sous une tension de 12 V et utilisent des transistors MOSFET comme
commutateurs.

Le premier chapitre est consacré au transistor MOS. Les spécificités des com-
posants destinés aux applications basse tension, ainsi qu’un modèle de ces tran-
sistors prenant en compte leurs différents régimes de fonctionnement sont pré-
sentés.

laires de puissance [Aus03]. Dans cette étude nous ne nous intéresserons qu’à la diode PiN et
utiliserons le modèle développé au CEGELY.
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Le second chapitre démontre l’importance du câblage dans le fonctionne-
ment d’un convertisseur. Dans un second temps, les méthodologies de modéli-
sation de câblage que nous avons utilisées sont présentées.

Le première partie du chapitre trois regroupe la caractérisation expérimen-
tale des modèles (c’est à dire la recherche des valeurs de leurs paramètres pour
lesquelles les modèles donnent des résultats les plus proches de la mesure).
Dans la seconde partie, nous validons le modèle complet du convertisseur en
comparant les résultats de simulation et de mesure en faisant appel à un critère
exigeant : le niveau de pertes.

Enfin, le quatrième chapitre met en œuvre les modèles obtenus pour dé-
montrer l’intérêt de la simulation dans une démarche de conception en électro-
nique de puissance, notamment en terme d’analyse.



Chapitre 1

Le MOSFET de puissance basse
tension

Le transistor MOSFET est le composant de choix pour les applications « basse
tension » : Parmi tous les composants de puissance disponibles actuellement,
seul l’IGBT est aussi simple à commander, mais la chute de tension à l’état pas-
sant de ce dernier (de l’ordre de 2 V) le rend inutilisable lorsque l’on travaille
avec des tensions inférieures à la centaine de volts.

Dans ce chapitre, nous décrivons le fonctionnement d’un transistor MOS-
FET classique, puis les spécificités de ceux destinés aux applications basse ten-
sion. Enfin, nous proposons un modèle de ce composant de façon à pouvoir
simuler son comportement.

1.1 Fonctionnement des transistors MOSFET

1.1.1 La structure MOS

L’empilement de trois couches métallique, isolante (oxyde) et semiconduc-
trice constitue une structure MOS (visible figure 1.1), qui est à la base du tran-
sistor éponyme.

Cette structure ressemble fortement à celle d’une capacité plane, dont l’une
des armatures métalliques serait remplacée par un semiconducteur (en l’oc-
curence du silicium dopé P). Nous allons nous intéresser à la répartition de la
charge présente à la surface du semiconducteur suivant la polarisation appli-
quée entre G et B , car c’est elle qui conditionnera le fonctionnement du transis-
tor.

Des charges sont présentes à l’interface entre l’oxyde et le semiconducteur,
du fait de la rupture du réseau cristallin. D’autre part, la différence des travaux
de sortie du métal et du semiconducteur est à l’origine d’un potentiel ΦMS . Il
en résulte que pour obtenir une densité de charges en surface du silicium égale
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FIG. 1.1 – Structure Métal–Oxyde–Semiconducteur

à q.NA (la densité de charge dans le volume) il faut appliquer une tension telle
que :

VGB =VF B =ΦMS −
Q s

0

C s
ox

(1.1)

Où Q s
0 représente la charge d’interface oxyde–semiconducteur par unité de

surface et C s
ox la capacité surfacique de la couche d’oxyde. La tension ainsi ob-

tenue est nommée VF B (Flat Band).

Pour VGB > VF B , les trous sont repoussés, leur densité en surface est plus
faible que dans le volume : on passe en régime de déplétion. D’après [Mas93], la
charge de déplétion (par unité de surface) vaut :

Q s
B =√

2εSi qNAΦS (1.2)

εSi étant la permittivité du silicium et ΦS le potentiel le long de la zone de
déplétion.

Si l’on augmente encore VGB , la densité d’électrons n augmente à la sur-
face du silicium, jusqu’a atteindre NA : on passe en régime de faible inversion.
D’après la distribution de Bolzmann, on a n = ni eΦP /UT , ΦP étant la valeur de
ΦS pour laquelle on passe en régime d’inversion. Le régime de forte inversion
est atteint lorsque l’on a ΦS = 2ΦP (c’est à dire une charge d’espace de même
valeur que lors de la déplétion, mais de signe inverse) soit :

ΦS = 2ΦP = 2UT ln

(
NA

ni

)
(1.3)

La tension VGB lorsque ΦS = 2ΦP est appelée Vth . Elle représente la tension
de seuil à partir de laquelle le transistor commencera à conduire, et vaut :

Vth =VF B +2ΦP + Q s
B

C s
ox

(1.4)

Soit, en remplaçant Q s
B par sa valeur dans (1.2)
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FIG. 1.2 – Principe du transistor MOSFET latéral

FIG. 1.3 – Répartition de la charge Qn dans le canal sous l’effet d’une polarisation
drain-source

Vth =VF B +2ΦP +
√

4εSi qNAΦP

C s
ox

(1.5)

1.1.2 Le MOSFET latéral

Il s’agit là de la structure classiquement utilisée pour les MOSFET signal. Les
trois électrodes grille, drain et source sont connectées en face supérieure (voir
figure 1.2), le substrat (désigné plus loin par la lettre B, pour Bulk) constituant
une quatrième connection.

En l’absence de tension VDS , on retrouve la capacité MOS telle que décrite
en 1.1.1. L’application d’une tension VGB positive supérieure à Vth entraîne l’ap-
parition d’un canal N dans le substrat P entre source et drain dont la résistance
est donnée par [Bal96] :

Rch = L

WµnsQn
(1.6)

Où µns est la mobilité de surface des électrons, L la longueur du canal et W sa
largeur (perpendiculaire au plan de la figure 1.2). Qn est la charge disponible
pour participer au courant de conduction.

Cependant, pour qu’un courant circule dans le canal, il faut appliquer une
tension VDS . La répartition de la charge dans le canal va être modifiée par le
champ électrique ainsi exercé.

Un élément d x du canal (voir figure 1.3) est soumis à une différence de po-
tentiel avec la grille égale à VGS−Vc (x), Vc (x) étant le potentiel dans le canal avec
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FIG. 1.4 – Pincement du canal pour une tension VDS supérieure à VGS −Vth

Vc (0) = 0 (on a donc Vc (L) =VDS). La charge élémentaire dQn peut alors s’écrire :

dQn =C s
oxW [VGS −Vth −Vc (x)]d x (1.7)

La résistance offerte par cet élément d x est alors :

dR = d x

µns
dQn
d x

(1.8)

Et la chute de tension dVc devient

dVc = dR.ID = d x

µnsC s
oxW [VGS −Vth −Vc (x)]

ID (1.9)

Soit, en intégrant x de 0 à L (c’est à dire Vc (x) de 0 à VDS), on obtient la valeur du
courant de drain :

L∫
0

ID d x =
VDS∫
0

µnsC s
oxW [VGS −Vth −Vc ]dVc (1.10)

ID = µnsC s
oxW

L

[
(VGS −Vth)VDS −

V 2
DS

2

]
(1.11)

L’expression (1.11) n’est valable que pour un canal continu, c’est à dire VGS −
Vth <VDS . Au delà, on observe un pincement du canal du côté drain (voir figure
1.4), et le courant n’augmente plus avec VDS : le MOSFET fonctionne alors en
régime de saturation. ID sature à sa valeur maximale, pour laquelle VGS −Vth =
VDS . (1.11) s’écrit alors :

ID,sat =
µnsC s

oxW

2L
(VGS −Vth)2 (1.12)

Le comportement du MOSFET évolue donc avec la tension drain–source :
pour les faibles valeurs de VDS , le terme quadratique de l’équation (1.11) est né-
gligeable, et on a une relation de la forme ID = R(VGS).VDS (comportement pure-
ment ohmique, modulé par VGS). Lorsque VDS augmente, ce terme quadratique
devient de plus en plus important, jusqu’à arriver à la saturation.
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FIG. 1.5 – coupe d’une cellule de transistor VDMOS

1.1.3 Le MOSFET vertical

Les transistors MOSFET de puissance classiques sont obtenus par double
diffusion sur un substrat épitaxié N−, d’où le nom de VDMOS (Vertical Double
Diffused MOS). Leur stucture est très proche de celle des MOSFET latéraux pré-
sentée en 1.1.2, en gardant un canal horizontal, mais en ajoutant une couche N−

dans l’épaisseur du substrat, destinée à tenir la plus grande partie de la tension
drain-source lorsque le transistor est bloqué. Les contacts de drain et de source
sont alors disposés de part et d’autre du substrat. La figure 1.5 présente une cel-
lule élémentaire d’un transistor MOSFET, étant entendu qu’un de ces transistors
en comporte de quelques milliers à plusieurs millions.

La métallisation de source, qui recouvre la face supérieure du transistor, vient
relier les puits N+ de chaque cellule, mais également contacter les poches P+

pour les polariser par rapport à la grille et donc rendre le transistor comman-
dable. Cette connexion entre source et substrat vient également court-circuiter
l’émetteur et la base du transistor NPN parasite constitué des zones N+

sour ce , P
et N−

dr ai n . En l’absence de ce court-circuit, une différence de potentiel entre la
poche P et la source entraînerait le verrouillage du MOSFET à l’état on. L’inter-
connexion P+ − N+ n’a cependant pas que des avantages : elle fait apparaître
une diode entre drain et source, diode dont les performances ne peuvent être
optimisées qu’au détriment de celles du transistor MOSFET (La réduction de la
durée de vie, notamment, avantage les premières mais réduit les secondes). No-
tons tout de même que de nombreux travaux portent sur l’amélioration de cette
diode.

Lorsque le MOSFET est bloqué, et en raison de la forte dissymétrie de do-
page entre les zones P (canal) et N− (couche épitaxiée), la zone de charge d’es-
pace s’étendra en quasi totalité du côté N−. Si l’on fait abstraction des pro-
blèmes liés à la périphérie du composant, le dopage et l’épaisseur de la couche
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FIG. 1.6 – Localisation des différentes composantes résistives dans un MOSFET
vertical

épitaxiée conditionneront donc la tenue en tension du transistor, comme tou-
jours dans les dispositifs de l’électronique de puissance [Arn92]. Cependant, le
MOSFET étant un dispositif unipolaire, aucun mécanisme de forte injection ne
viendra moduler la résistivité de la couche N− à l’état passant, résistivité elle
aussi conditionnée par le dopage et l’épaisseur de la couche N−. L’augmentation
de la tenue en tension à l’état bloqué (en réduisant le dopage ou en augmentant
l’épaisseur de la couche N−) entraîne donc l’augmentation de la résistance à
l’état passant. Ce compromis RDson /VBR constitue le principal inconvénient du
transistor MOSFET, et le condamne aux applications basse tension (inférieure
à quelques centaines de volts). Au dessus, l’IGBT présente en général de plus
faibles pertes en conduction.

1.1.4 Comportement statique

Tout comme pour le MOSFET latéral, le fonctionnement du MOSFET verti-
cal en conduction peut être séparé en deux régimes : linéaire et saturé.Dans le
premier, le courant est imposé par le circuit extérieur, le MOSFET se comportant
comme une résistance modulée par la tension VGS . Dans le second, le courant
est limité par le transistor 1, et ne dépend plus que de VGS (en première approxi-
mation).

Le canal, étudié sommairement en 1.1.2 n’est plus le seul à intervenir durant
la conduction dans un MOSFET vertical. On peut écrire (figure 1.6) :

RDSon (VGS) = RS +Rch(VGS)+Ra +R JF ET +Rν+RD (1.13)

1. Dans le monde du transistor bipolaire, le régime de saturation est paradoxalement celui où
le transistor n’impose plus le courant. . .



Fonctionnement des transistors MOSFET 19

Où :

– RS représente la résistance de source, incluant la connectique (bondings,
métalisation, . . . ) ;

– Rch est la résistance du canal, modulée par VGS ;

– Ra est la résistance de la couche d’accumulation, située sous l’électrode
de grille, dans la zone N− ;

– R JF ET représente la résistance créée par le JFET parasite qui apparaît entre
deux cellules adjacentes ;

– Rν est la résistance de la couche épitaxiée ;

– RD est la résistance de drain, liée à la connectique et au substrat N+.

Certaines de ces résistances peuvent présenter une dépendance à VDS , notam-
ment Rch (effet de raccourcissement du canal) et R JF ET . RS et RD ne dépendent
normalement que de paramètres intrinsèques du composant, comme le dopage
de ses différentes régions et sa géométrie.

RS Cette résistance, souvent négligée pour les transistors haute tension (supé-
rieure à 200V environ) constitue la majeure partie de la résistance de connec-
tique. En effet, la puce de silicium est habituellement brasée au boîtier côté
drain, alors que les connections de source se font par fils d’aluminium, ou bon-
dings, plus résistifs, soudés sur une métallisation de quelques microns d’épais-
seur.

RD Sa valeur est classiquement beaucoup plus faible que RS , car la puce est di-
rectement brasée sur une semelle de cuivre dont l’épaisseur atteint le millimètre
dans les boîtiers plastiques courants tels que le D2PAK, le TO220. . . Dans le cas
des transistors MOSFET basse tension, fort courant, la connectique (RS +RD )
peut être à l’origine de 50% de la résistance totale.

Ra La conduction dans le canal se fait selon une direction horizontale (paral-
lèle à la surface supérieure du composant). Pour rejoindre le contact de drain, au
contraire, le courant va « descendre » dans l’épaisseur du composant. Ce chan-
gement de direction se fait dans la zone d’accumulation de la couche ν située
sous la grille (voir figure 1.7). Selon [Bal96], la valeur de Ra peut être calculée en
la considérant comme une zone de silicium de mobilité µnsa soumise à une dif-
férence de potentiel VGS −Vth . On introduit un facteur k (de l’ordre de 0,6) pour
tenir compte de l’aspect bidimentionnel du courant . Soit :

R s
a = k

µnsa C s
ox (VGS −Vth)

(1.14)

Cette résistance augmentant avec l’espacement inter-cellulaire, on a ici tout in-
térêt à resserrer les cellules.
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FIG. 1.7 – Mise en évidence de la zone d’accumulation et du rétrécissement de la
surface active de conduction créée par le JFET parasite

RJFET Les diffusions P+ forment dans la couche N− un transistor à effet de
champ à jonction (JFET) qui va venir, sous l’effet de la tension VDS— faible mais
non négligeable —, moduler la section efficace de passage du courant (figure
1.7). Les besoins de tenue en tension imposant un dopage faible pour la couche
N−, la zone de charge d’espace du JFET va s’étendre rapidement [Arn92] dès que
VDS dépassera quelques volts :

Si l’on considère une jonction abrupte P+−N− perpendiculaire à la surface
du silicium, la largeur de la zone de charge d’espace peut s’écrire, de la même
manière que dans l’équation 1.2 :

WJF ET =
√

2VDSεSi

qNν
(1.15)

Au contraire de la résistance Ra , on ici plutôt intérêt à écarter les cellules le plus
possible pour que l’effet JFET ne pénalise pas la résistance spécifique du MOS-
FET.

Rν Cette composante résistive est consubstantielle au principe du MOSFET.
La couche épitaxiée (ν, ou N−) a pour rôle de tenir la tension au blocage du
transistor, ce qui, en fonctionnement unipolaire, se traduit par une résistivité
non négligeable. C’est par ce mécanisme que le RDSon des MOSFET augmente
avec leur tenue en tension (VBR ). Rν constitue donc une valeur minimale théo-
rique pour le RDSon . Selon [Bal96], cette valeur (surfacique) limite vaut :

R s
DSon idéal = 5,93 ·10−9V 2,5

BR

[
Ω · cm−2] (1.16)

Cette formule exprime la résistance d’un bloc de silicium à dopage constant
(et en considérant que la mobilité y est elle aussi constante), parcouru de fa-
çon homogène par le courant. Le resserrement des lignes de courant au au ni-
veau de la zone cellulaire (voir figure 1.8) va encore causer l’augmentation de Rν

[Mor97].
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FIG. 1.8 – Épanouissement des lignes de courant au sortir de la zone cellulaire,
puis circulation unidimensionelle

Rch On retrouve dans le MOSFET vertical le canal du transistor MOSFET pré-
senté en 1.1.2. Les expressions qui gouvernent son comportement sont donc
toujours valables, notamment l’équation (1.11). Si l’on fait l’hypothèse d’une
faible tension VDS , valable lorsque l’on est en régime purement ohmique, le
terme quadratique de (1.11) peut être négligé, et on trouve alors :

ID = µnsC s
oxW

L
(VGS −Vth)VDS (1.17)

Soit :

Rch = L

µnsC s
oxW (VGS −Vth)

(1.18)

Il apparaît donc que pour réduire Rch , il faut soit réduire la longueur du canal
(mais il y a une valeur minimale au dessous de laquelle il y a « percement » drain-
source [Mor96b]), soit augmenter la tension de commande (on a toujours intérêt
à commander sous le plus fort VGS possible, mais on ne peut pas dépasser 20V
sans risquer d’endommager l’oxyde de grille [Arn92]), soit enfin augmenter la
largeur de canal W . C’est cette dernière solution que les fabricants mettent en
oeuvre en utilisant des géométries de cellules de plus en plus petites, augmen-
tant la largeur de canal par unité de surface. On atteint de la sorte des valeurs de
W de 62 m par cm2 de silicium [Bel03](valeur donnée en 2003 pour des transis-
tors STripfet de STMicroelectronics).

1.1.5 Comportement dynamique

Le transistor MOSFET étant un dispositif à porteurs majoritaires, il ne souffre
pas des lenteurs des composants bipolaires (recombinaisons, évacuation des
charges...) [Arn92]. Par contre, la structure métal-oxyde-semiconducteur vue en
1.1.1 constitue une capacité, dont la charge va constituer le principal facteur ra-
lentissant du transistor [Bal96].
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FIG. 1.9 – Effets Capacitifs

1.1.5.1 Capacités parasites

Si l’on considère la figure 1.9, on peut voir que la grille forme des capaci-
tés avec les différentes zones du MOSFET : entre grille et métallisation de source
(Coxm) ; entre grille et zone N+ de source (CoxN+) ; entre grille et zone P du ca-
nal (CoxP ) et entre grille et drain (CGD ) [Alo03]. De la même manière, lorsqu’une
zone de charge d’espace se développe suivant la jonction P −N de la diode in-
trinsèque, une capacité CDS apparaît, cette fois entre le drain et la source du
transistor.

Coxm , CoxP et CoxN+ peuvent être considérées comme des capacités con-
stantes si l’on suppose que les zones de charge d’espace qui peuvent apparaître
dans les régions N+ et P ont une épaisseur faible. Leur expression est donnée
par :

Coxi = Ai
εox

eox
(1.19)

Où Ai est la surface en regard effective des deux armatures, εox la permitti-
vité de l’oxyde et eox l’épaisseur de la couche d’oxyde (supposée constante tout
autour de la grille).

La capacité CGD a un comportement un peu plus complexe : lorsque le tran-
sitor est bloqué, une zone de charge d’espace se développe dans la région ν sous
l’effet d’une polarisation drain-source positive, jusqu’a l’occuper toute entière.
En l’absence de cette polarisation, CGD s’exprime par l’équation (1.19). Elle va
donc montrer une forte sensibilité à VGD . On peut la modéliser par deux capaci-
tés en série : l’une, variable, causée par l’extension de la zone de charge d’espace
(CGD j ) ; l’autre, constante, formée par la couche d’oxyde (CoxD )

CGD = CoxD ×CGD j

CoxD +CGD j
(1.20)
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Selon [EO03], l’épaisseur de la zone de charge d’espace qui forme CGD j est
donnée par

eGD j =
√

2εSi VGD

qN
(1.21)

Soit, en remplaçant eox et εox par eGD j et εSi dans 1.19 :

CGD j = AGD

√
qεSi N

2VGD
(1.22)

Valable pour les tensions VGD positives. En dessous, CGD vaut CoxD .
La capacité CDS est également causée par une zone de charge d’espace, qui

apparaît lorsque la jonction P+−N− est polarisée en inverse. Une formulation
plus poussée de cette capacité sera proposée dans la section sur la modélisation
de la diode intrinsèque.

Dans l’étude qui nous intéresse, nous définirons trois capacités : CGS — for-
mée des trois capacités constantes Coxm , CoxP et CoxN+ — CGD et CDS . D’autre
part, pour des raisons de facilité de mesure, on décrit parfois ces capacités
sous la forme de Ci ss (capacité d’entrée, drain et source court-circuités), Cr ss

(capacité de contre-réaction) et Coss (capacité de sortie, grille et source court-
circuitées) définies, en petits signaux, par :

Ci ss = CGD +CGS (1.23)

Cr ss = CGD (1.24)

Coss = CGD +CDS (1.25)

Pour faire commuter un MOSFET, il faut donc charger ou décharger Ci ss , de
manière à se placer sur le point de fonctionnement désiré de la caractéristique
statique.

Ces capacités parasites peuvent avoir un autre effet durant les commuta-
tions : CGS et CGD forment un diviseur capacitif qui peut venir charger la grille
du transistor lors des commutations. Autrement dit, l’application d’un gradient
de tension entre drain et source peut, via le diviseur de tension capacitif, venir
modifier VGS et faire commuter le MOSFET de façon incontrôlée.

1.1.5.2 Éléments inductifs

Le comportement dynamique du MOSFET est non seulement dicté par ses
capacités(section 1.1.5.1), mais également par ses connexions au monde exté-
rieur qui se révèlent inductives. L’assemblage d’une puce dans un boîtier de type
D2PAK est visible figure 1.10. Ce type d’encapsulation est assez peu inductive
(de l’ordre de la dizaine de nanohenrys entre drain et source) puisqu’il s’agit
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FIG. 1.10 – Mise en évidence de la connectique interne d’un boîtier de type D2PAK
(les dimensions ne sont pas à l’échelle)

là d’un Composant Monté en Surface (CMS) dont les pattes sont courtes. Mal-
gré tout, lors de commutations, les fortes vitesses de variation du de courant
que supporte le circuit drain-source sont à l’origine de ddp non négligeables (de
quelques centaines de millivolts à quelques volts), réparties notamment sur les
bondings. Le circuit de grille, référencé par rapport à la source, subit donc aussi
cette ddp, qui agit comme une contre-réaction sur la commande, et peut être à
l’origine d’instabilités lors des commutations [Mer96].

1.1.5.3 Diode intrinsèque

La capacité CDS présentée dans la figure 1.9 est la capacité de jonction de
la diode intrinsèque. Cette diode, dont la présence est inévitable sous peine de
se retrouver avec un transistor NPN parasite totalement incontrôlable, a long-
temps été considérée comme inutilisable, et des schémas ont été proposés pour
s’en affranchir [Arn92].

La situation s’est nettement améliorée, et des méthodes ont été développées
pour réduire la charge recouvrée lors des commutations. C’était nécessaire, car
dans des applications de type onduleur, la diode intrinsèque est un composant
fonctionnel à part entière [Bud97]. L’irradiation électronique permet de réduire
la durée de vie des porteurs par un facteur de plus de trois [Bal96], au point
que les diodes intrinsèques des MOSFET peuvent rivaliser avec des diodes PiN
discrètes.

D’autres méthodes permettent d’augmenter la rapidité de la diode intrin-
sèque, comme un dopage d’or ou de platine. Ces solutions ont cependant un
effet négatif sur le RDSon [Arn92, Bal96] car elles réduisent la mobilité dans le
canal.

Les éléments participant au comportement dynamique du MOSFET de puis-
sance sont repris schématiquement sur la figure 1.11.
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FIG. 1.11 – Modélisation à l’aide d’éléments discrets du comportement dynamique
du transistor MOSFET)

1.2 Spécificités des applications basse tension, fort cou-
rant

L’étude présentée ici porte sur les MOSFET de puissance destinés aux ap-
plications automobiles. Ils se caractérisent par une faible tenue en tension (ty-
piquement 25 V pour une utilisation sur batterie 12 V et 55 V ou 75 V pour le
réseau 42V), qui leur autorise un faible RDSon . En raison de la faible tension de
travail, les courants mis en jeu vont rapidement devenir importants dès que la
puissance commandée atteindra le kilowatt.

Le fonctionnement à forte température est un autre trait caractéristique des
applications automobiles : sous le capot moteur, les composants peuvent être
soumis à une température ambiante supérieure à 100°C.

1.2.1 Compromis tenue en tension/résistance à l’état passant

La figure 1.12 représente la valeur de la résistance spécifique (RDSon / surface
de la puce) d’un transistor MOSFET en fonction de sa tension de claquage. La
limite théorique, imposée par la résistivité de la couche de tenue en tension,
est tracée en pointillés [Bal96]. Cette limite correspond donc à un transistor
idéal n’ayant aucune autre composante résistive que Rν (voir 1.1.4). La seconde
courbe correspond à ce même transistor idéal, affublé en plus d’une résistance
série de 500 µΩ représentant le câblage du boîtier. Les points correspondent à
des valeurs disponibles en 2004 chez les fabricants.
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FIG. 1.12 – Tracé de la résistance spécifique d’un MOSFET de puissance en fonc-
tion de sa tenue en tension. Les points correspondent aux valeurs que nous avons
estimées à partir des RDSon des MOSFET en boîtier D2PAK disponibles chez Inter-
national Rectifier (www.irf.com), ST Microelectronics (www.st.com) et Infineon
(www.in�neon.com) ; en supposant une taille de puce de 30 mm2. La résistance
du MOSFET idéal est calculée à partir de l’équation (1.16).

FIG. 1.13 – Contribution de la connectique au RDSon pour un MOSFET
30 V . Source ST Microelectronics www.st.com/stonline/prodpres/discrete/

powmosft/stripfet.htm (dernière consultation 1 septembre 2004).
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Il apparaît que l’influence de Rν dans le RDSon des MOSFET est négligeable
en dessous de 50 V . Sur la figure 1.13, on voit que la connectique et le substrat
(dont l’épaisseur est imposée par les contraintes de tenue mécanique) repré-
sentent 67 % du RDSon . La proportion de l’épitaxie (Rν, 11 %) est plus élevée que
l’on pouvait le prévoir à l’aide de la figure 1.12 car son épaisseur est plus élevée
que nécessaire, pour des problèmes de réalisation [Alo01].

On peut donc en conclure que les deux tiers du RDSon d’un MOSFET basse
tension (30 V ) sont causés par des éléments externes au transistor lui même. En
conséquence, aux forts courants de drain, la tension mesurée sur les terminaux
du boîtier et la tension appliquée sur la puce du transistor vont être largement
différentes. Il est donc primordial de tenir compte de ces résistances dans la mo-
délisation.

De même, la chute de tension aux bornes de la résistance de source va ré-
duire la tension grille source effectivement appliquée sur le MOSFET, modifiant
son point de fonctionnement dans l’espace (ID , VDS).

1.2.1.1 Routage en bande (strip MOS)

L’assemblage des cellules élémentaires en un composant complet peut se
faire de plusieurs manières, suivant la distribution du circuit de grille (et par-
tant de là, les connexions de la source). La plupart des MOSFET possèdent une
grille maillée (voir figure 1.14(a)), la forme des mailles variant suivant le fabri-
cant (hexagonale, carrée, etc.). Le but de ce maillage est d’offrir la plus grande
largeur de canal W possible pour une surface de silicium donnée [Alo03], ce qui,
selon l’équation 1.18, permet de réduire Rch .

(a) (b)

FIG. 1.14 – Deux façons de distribuer la grille dans un transistor MOSFET : (a)
circuit maillé, (b) circuit « en bandes »

Un autre routage du circuit de grille est possible : le routage en bande (strip
en anglais), visible figure 1.14(b). S’il ne permet pas en théorie d’atteindre la
densité de canal d’un circuit maillé, il offre un meilleur compromis Capacité de
grille/Résistance à l’état passant.
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Les « noeuds » d’un circuit de grille maillé constituent en effet des capaci-
tés parasites non négligeables et d’autant plus dérangeantes qu’elles ne parti-
cipent pas à l’établissement du canal. La charge transitant entre la commande
et le transistor lors des commutations augmente avec ces capacités, conduisant
soit à sur-dimensionner la commande, soit à commuter plus lentement. Plus le
MOSFET devra travailler à fréquence de découpage élevée, plus ces capacités
deviendront génantes. La structure en bande permet de réduire les surfaces de
grille et de drain en regard pour une même longueur de canal par rapport à un
circuit maillé, ce qui contribue à la réduction de CGD [Mus03].

Un autre avantage de la structure strip est sa robustesse. Le gain du transis-
tor bipolaire parasite est réduit [Tsu94], ce qui augmente la CSOA (Commuta-
ting Safe Operating Area), c’est à dire le gradient de courant que le composant
peut supporter durant une commutation. D’autre part le risque d’un mauvais
contact Source–Substrat par la métallisation augmente avec le nombre de cel-
lules. Dans une structure maillée, la densité de cellules élémentaires est plus im-
portante que dans une structure strip, ce qui la rend plus sensible à ces défauts
[Mur]. En l’absence de ce court-circuit entre les zones P+ et N+, l’application
d’un front de tension ou le passage en avalanche du transistor peuvent déclen-
cher localement le transistor bipolaire parasite et conduire à un vérouillage puis
une destruction du MOSFET. Dernier argument en faveur du routage en bande,
l’absence d’angles permet de réduire le champ électrique dans l’oxyde de grille,
notamment lorsque l’on utilise conjointement la structure strip et la technolo-
gie en tranchées (voir section 1.2.1.2) [Sob00]. Le routage en bande simplifie la
réalisation, ce qui peut se traduire par une augmentation de la densité de ca-
nal, malgré une disposition qui, en théorie, ne permet pas d’atteindre la même
largeur W qu’une structure maillée [Mus03].

Les transistors MOSFET à structure str i p de certains fabricants, comme
International Rectifier, possèdent un comportement particulier : le délai entre
l’application d’un front de tension sur la grille et la commutation du transistor
est différent selon qu’il s’agit d’un front montant (fermeture) ou d’un front des-
cendant (ouverture) 2. Ce phénomène, peu traité dans la litérature 3, semble lié
à la technologie strip, bien que chez certains fabricants la différence entre tdon

et tdo f f soit moins marquée (rapport 1 à 2).

Selon [Arn92], la résistivité du silicium polycristallin qui constitue la grille
est loin d’être négligeable, et lorsqu’on l’associe à la capacité d’entrée du com-
posant, on obtient des constantes de temps de plusieurs dizaines de nanose-
condes. [Bal96] identifie même la résistance interne de grille comme le principal
obstacle à la montée en fréquence des MOSFET, l’utilisation de molybdène au

2. Par exemple, le transistor IRF1407 [Rec01] est annoncé avec un tdon
de 11 ns contre un tdo f f

de 150 ns lorsque commandé à travers une résistance de 2,5Ω.
3. Après discussion avec S. CLEMENTE, d’International Rectifier, il semble que les hypothèses

formulées ici constituent une explication plausible du phénomène
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FIG. 1.15 – Modèle du déséquilibre entre délai à l’ouverture et délai à la fermeture
[Lef02]. M1 représente les cellules du transistor les mieux « irriguées » par le cir-
cuit de grille et M2 les autres, d’où R1 < R2. Si l’on considère que M1 et M2 sont
équivalents, tdon correspond à la fermeture de M1 et tdo f f à l’ouverture de M2.

lieu de silicium polycristallin permettant de gagner une décade. Il est également
possible de placer des nervures d’aluminium pour distribuer au mieux le cou-
rant de grille entre les différentes zones du MOSFET. Dans [Lef02], un schéma
équivalent est proposé pour modéliser au mieux la vitesse de commutation des
transistors (voir figure 1.15). Ce schéma peut également être utilisé pour mo-
déliser l’asymétrie entre tdon et tdo f f : tdon est conditionné par la fermeture du
premier des deux transistors, tdo f f par l’ouverture du dernier. Si l’on considère
que M1 représente l’ensemble des cellules du transistor connectés le plus direc-
tement au circuit de grille (R1) faible et que M2 est au contraire formé par les
cellules les moins bien « irriguées » par ce circuit (R2 forte), il apparaît que R1M1

conditionne le délai de fermeture du transistor ; alors que R2M2 impose le délai
à l’ouverture.

Le circuit de grille des transistors str i p, parce qu’il est constitué de longs
rubans de polysilicium au lieu de la grille des composants maillés, est intrin-
sèquement plus résistif. Cela permet, par le biais du mécanisme exposé figure
1.15, d’expliquer la différence entre tdon et tdo f f .

1.2.1.2 Le UDMOS ou trench MOSFET

Nous avons vu que la résistance du canal constitue une part non négligeable
du RDSon total des MOSFET basse tension (page 26). D’après l’équation 1.18,
pour réduire Rch , il est nécessaire d’augmenter W . La solution classiquement
adoptée [Alo03] consiste à réduire le pas cellulaire, de façon à augmenter la
densité d’intégration, donc la longueur de canal par unité de surface. Malheu-
reusement, lorsque l’écart cellulaire diminue, l’étranglement dû à l’effet JFET
(équation 1.15) devient prépondérant. De nombreux travaux [Mor96b, Bal96]
montrent qu’il existe un pas cellulaire optimal au dessous duquel RDSon croît.
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FIG. 1.16 – coupe d’une cellule de transistor MOSFET en tranchée

La structure en tranchées, dite aussi trench, UMOS ou à grille enterrée, ne
souffre pas des mêmes problèmes (figure 1.16). Le canal, qui est horizontal dans
un VDMOS, est ici vertical, et la zone « JFET » décrite en 1.1.4 n’existe plus. Il n’y
a donc virtuellement plus de limites à l’augmentation de la densité d’intégra-
tion. [Mor96b] montre que le RDSon des MOSFET à grille enterrée est plus faible
que celui des VDMOS, et que les premiers offrent de plus grandes perspectives
d’amélioration.

La réalisation de UMOS est complexe, car elle nécessite une gravure qui
doit être la plus régulière possible pour ne pas nuire à la mobilité dans le ca-
nal [She92]. L’épaisseur de l’oxyde de grille doit être plus grande que dans un
VDMOS et les arrêtes des tranchées doivent être arrondies sous peine de réduire
la tenue en tension. Pour les mêmes raisons, la profondeur de la tranchée doit
également être soigneusement contrôlée [Sob00].

De même qu’avec les VDMOS, l’assemblage des cellules élémentaires d’un
MOSFET en tranchées peut se faire selon différents motifs. Les cellules carrées
permettent d’obtenir une plus grande densité de canal que les cellules en bandes
(voir 1.2.1.1), mais la profondeur de leur gravure est complexe à maîtriser aux
intersections [Sob00]. La structure strip semble donc avoir la faveur de certains
fabricants [Ma03].

La plus grande densité d’intégration des UMOS entraîne une capacité d’en-
trée Ci ss par unité de surface plus forte que celle des VDMOS. Cependant, si
l’on compare des composants ayant un RDSon identique, les capacités des deux
technologies ont des valeurs comparables [Mor96a].

1.2.2 Utilisation de la diode interne dans un Onduleur

Nous avons vu en 1.1.5.3 que des progrès importants ont été effectués sur la
diode intrinsèque des MOSFET de puissance. Dans une application onduleur,
la diode des interrupteurs joue un rôle important durant les temps morts entre
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FIG. 1.17 – Les inductances parasites du bus continu limitent les variations du
courant dans les différentes mailles, causant le passage en avalanche dans le tran-
sistor qui s’ouvre.

l’ouverture d’un interrupteur et la fermeture de son complémentaire. Dans les
applications basse tension (12 V ), les systèmes mentionnés dans [Arn92] consis-
tant à neutraliser la diode du transistor par une seconde diode (plus rapide) pla-
cée en série, et à faire assurer la fonction redresseur par une troisième est inapli-
cable, car elle augmente la chute de tension à l’état passant dans l’interrupteur
de 0,6 V au minimum.

La diode interne des MOSFET utilisés en onduleur basse tension est donc
un composant fonctionnel du système, qui doit avoir des performances compa-
rables à celles des diodes discrètes [Bal96].

Une autre spécificité des transistors basse tension est leur tenue au régime
d’avalanche qui est un mode de fonctionnement à part entière.

En effet, les contraintes économiques imposent de réduire au maximum les
capacités de découplage du bus continu. On se retrouve donc avec une liaison
inductive (des câbles) reliant la batterie du véhicule et l’onduleur, ce qui corres-
pond – à certaines échelles de temps – à l’alimenter à travers une source de cou-
rant puisque l’onduleur ne possède que peu de capacités (voir figure 1.17). Ce
« manquement à la théorie des convertisseurs » se paie par un excédent d’éner-
gie à dissiper à chaque commutation.

Un autre recours au régime d’avalanche est imposé par le cahier des charges
de l’onduleur : lorsque l’alternateur débite à plein régime pour recharger la bat-
terie, et que l’on vient accidentellement débrancher cette dernière, la tension
du réseau de bord va augmenter jusqu’à détruire les équipements qui y sont
connectés (figure 1.18). Pour éviter cela, il est nécessaire que les interrupteurs de
l’onduleur écrêtent le réseau de bord à une valeur acceptable. Utiliser les MOS-
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FIG. 1.18 – Lorsque l’alternateur recharge la batterie, une déconnection acciden-
telle de cette dernière va causer une surtension sur le réseau de bord. Le passage
en régime d’avalanche des transistors de l’onduleur permet de la limiter.

FET en saturation pour réguler la tension à une valeur plus faible (et donc limi-
ter les pertes dans les transistors) n’est pas possible en raison de leur instabilité
dans ce mode (voir 1.2.3 à ce propos).

La tenue au régime d’avalanche est donc un critère primordial pour un tran-
sistor destiné au marché automobile. Ce mode qui n’était jusqu’à présent qu’ac-
cidentel [Alo03] est ici fonctionnel.

Les MOSFET basse tension se caractérisent donc par une bonne tenue à
l’avalanche. Le routage du circuit de source est optimisé pour court-circuiter au
mieux le transistor bipolaire parasite et éviter son déclenchement (voir 1.2.1.1).
Les données des fabricants mentionnent une tenue à l’avalanche répétitive sous
courant de drain nominal, uniquement limitée par des phénomènes thermiques

1.2.3 Influence de la température sur le comportement du transistor

Entre la nuit d’hiver passée dehors et le fonctionnement à plein régime par
une après-midi d’été, l’électronique est soumise, sous un capot moteur, à des
variations de température de l’ordre de la centaine de degrés Celsius. . .

Les semiconducteurs étant très sensibles à la température, il est primordial
de comprendre les phénomènes qu’elle entraîne.

1.2.3.1 Modification de la caractéristique statique

Les caractéristiques statiques ID (VDS) d’un MOSFET 20 V — 120 A (STB210-
NF02), pour plusieurs valeurs de température ambiante sont tracées figure 1.19.
La figure 1.20 reprend, sur une plage de VDS plus faible (correspondant au ré-
gime linéaire), les faisceaux de courbes obtenus pour deux tensions de grille. Il
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FIG. 1.19 – Caractéristique statique d’un transistor MOSFET 210NF02 en fonction
de la température. En régime de saturation, le courant de drain augmente avec la
température.
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FIG. 1.20 – Caractéristique statique d’un transistor MOSFET 210NF02 en régime
linéaire. Le courant de drain décroit lorsque la température augmente.
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faut noter que ces caractéristiques ont été obtenues au traceur Tektronix 371A
qui, malgré son fonctionnement impulsionel, cause l’échauffement des compo-
sants sous test [EO03].

À partir de ces deux jeux de caractéristiques statiques, on peut voir qu’en
régime linéaire le composant possède un fonctionnement stable en température
(le courant de drain diminue lorsque la température augmente). En régime de
saturation, au contraire, le courant augmente avec la température.

Les limites de ce fonctionnement instable dépendent du transistor utilisé,
notamment de sa tension de seuil (Vth) et de sa transconductance 4 (Kp ).

Tension de seuil Selon [Bal96], le seul élément dépendant de la température
dans l’équation (1.5) estΦp (donné dans l’équation (1.3)). On a en effet

ΦP =UT ln

(
NA

ni

)
(1.26)

avec UT = kT /q et ni = 3,87 ·1016T 3/2 · e−7.02·103/T [Bal96] deux fonctions de
la température. Il en résulte qu’aux niveaux de dopages de la zone P du canal,
∂ΦP
∂T est négatif. On a donc ∂Vth

∂T négatif également, c’est à dire que la tension de
seuil des transistors MOSFET décroît lorsque la température augmente.

Transconductance Selon les équations (1.11) et (1.12), le courant de drain vaut :

ID =


Kp

[
(VGS −Vth)VDS −

V 2
DS

2

]
pourVGS −Vth >VDS

Kp

2
(VGS −Vth)2 pourVGS −Vth <VDS

(1.27)

où Kp est la transconductance du transistor et vaut

Kp = µnsC s
oxW

L
(1.28)

Les dimensions géométriques W et L ne dépendant bien entendu pas de
la température, de même que Cox , le seul paramètre thermosensible de KP est
donc la mobilité des électrons. Cette dernière étant décroissante lorsque la tem-
pérature augmente, on peut en déduire que

∂Kp

∂T est négatif.

4. Le terme de transconductance est ici utilisé abusivement : la transconductance d’un qua-
dripole, qui est la relation entre la tension d’entrée et le courant de sortie s’exprime en A.V −1,
alors que l’unité de Kp est A.V −2. Nous utiliserons malgré tout le terme de transconductance qui
exprime clairement le lien direct entre VGS et ID
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Apparition d’instabilité La température ayant tendance à faire diminuer Vth ,
donc à augmenter VGS −Vth , ID devrait croître avec T . Cependant, nous avons
vu que la transconductance diminue avec la température, ce qui tend à réduire
ID .

En régime de saturation, le courant de drain est donné par (1.27) et vaut :

ID = Kp

2
(VGS −Vth)2 (1.29)

Le transistor aura un comportement stable en température si ∂ID
∂T est négatif.

Dans le cas contraire, les cellules du transistor les plus chaudes vont conduire
un courant de plus en plus important, menant à un emballement thermique
[Con00]. Si l’on dérive (1.29) par rapport à T , on obtient :

∂ID

∂T
= Kp (VGS −Vth)

∂Vth

∂T
− (VGS −Vth)2

2

∂Kp

∂T
(1.30)

Nous avons vu ci-dessus que ∂Vth
∂T et

∂Kp

∂T sont tous deux négatifs. La variation
de Kp avec la température étant sensiblement celle de la mobilité des électrons,
on peut écrire :

Kp (T ) = Kp0

(
T

300

)−2.4

= K ′
p ·T −2.4 (1.31)

Les transistors MOSFET basse tension, fort courant se caractérisent par une
forte valeur de transconductance, c’est à dire une forte variation du courant de
drain pour une faible variation de VGS −Vth . Ces transistors devraient donc être
plus stables que leurs équivalents haute tension, puisque le second terme de
(1.30) est plus important.

Cependant, l’augmentation de la densité d’intégration des MOSFET impose
l’utilisation d’oxyde de grille le plus mince possible, ce qui augmente C s

ox . Afin
de conserver un Vth suffisant (équation (1.5)), les constructeurs sont obligés

d’augmenter le dopage NA . Comme on a NA > ni ,
∂Φp

∂T augmente lorsque NA

augmente. Le premier terme de (1.30) est donc également plus important dans
les MOSFET basse tension.

Dans la pratique, tous les MOSFET ont, en régime de saturation, un com-
portement instable (∂ID

∂T > 0) en dessous d’un certain courant, puis un compor-
tement stable au-dessus. En effet, lorsque VGS −Vth est faible, le second terme
de (1.30) est négligeable.

Dans les MOSFET basse tension récents, on observe que cette valeur de cou-
rant correspondant à la « stabilisation » est très élevée. On n’a alors plus de fonc-
tionnement stable en régime de saturation. Les constructeurs conseillent désor-
mais de ne pas utiliser les transistors les plus récents pour un fonctionnement
en saturation, mais plutôt les anciennes générations, qui possèdent une sensi-
bilité à la tension de seuil moins marquée.
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FIG. 1.21 – Évolution du courant de drain en fonction de la tension drain–source
(grille et drain connectés) à différentes températures pour un MOSFET Infineon
80N03

Pour illustrer ce fait, nous avons tracé la valeur de ID en fonction de VDS ,
grille et drain reliés 5 (c’est à dire le lieu des points à VDS =VGS) pour différentes
températures et pour un MOSFET 30 V (SPB80N03S2L-06, 5,9 mΩ, 80 A 30 V,
figure 1.21) et pour un MOSFET 20 V (STB210NF02, 120 A 20 V figure 1.22). Il ap-
paraît que le point fixe du réseau de courbes, déja en dehors du calibre nominal
du SPB80N03S2L-06 (100 A contre 80 A) est rejeté à l’extérieur de la courbe dans
le cas du STB210NF02.

Autres effets de la température La diminution de la transconductance Kp avec
la température se traduit par l’augmentation de la résistance équivalente à l’état
passant (RDSon ) du transistor :

En effet, selon (1.27), lorsque l’on se situe dans le mode de fonctionnement
statique du transistor (c’est à dire en régime linéaire, à VDS faible — moins d’un
volt — et à VGS fort — une dizaine de volts au dessus de Vth—) on peut écrire

ID = Kp [(VGS −Vth)VDS] (1.32)

5. Le traceur Tektronix 371A ne permettant pas d’effectuer une mesure en faisant varier VGS à
VDS fixe pour les forts courants
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FIG. 1.22 – Évolution du courant de drain en fonction de la tension drain–source
(grille et drain connectés) à différentes températures pour un MOSFET STB210-
NF02

C’est à dire — en faisant l’hypothèse que RDSon est entièrement dû à la contri-
bution de Rch (voir 1.1.2) —,

RDSon =
1

Kp (VGS −Vth)
(1.33)

On peut donc en conclure que RDSon évolue de la même manière que 1/Kp

avec la température, soit :

RDSon (T ) = RDSon 300K

(
T

300

)2.4

(1.34)

Les autres paramètres thermo-sensibles du MOSFET sont en fait ceux de sa
diode intrinsèque [Kat03] :

Le courant de fuite de la diode intrinsèque, déja important en raison du do-
page élevée de l’épitaxie (faible tenue en tension) et de la grande surface
active de la diode (composant fort courant), augmente avec la tempéra-
ture.

La chute de tension en polarisation directe est un paramètre thermosensible
très utilisé pour les mesures de température à l’interieur des transistors.
Cette tension diminue linéairement avec la température lorsque la diode
est parcourue par un courant faible.
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La tension d’avalanche augmente avec la température de façon linéaire [Liu94].

1.2.3.2 Modification du comportement dynamique

Les caractéristiques dynamiques des transistors MOSFET ne varient pas si-
gnificativement avec la température : les capacités parasites ne sont que peu
modifiées. Seule la diode interne voit son courant de recouvrement augmenter,
ce qui peut s’avérer dangereux.

1.2.4 Limitations du boîtier

L’encapsulation d’un composant joue plusieurs rôles : le connecter au mon-
de extérieur, le protéger mécaniquement et électriquement (en assurant l’iso-
lation nécessaire), et évacuer la chaleur qu’il produit. Si la fonction d’isolation
ne pose pas trop de problèmes en basse tension, l’important niveau de courant
rend les interconnexions et la dissipation de chaleur délicates.

Nous avons vu en 1.2.1 que la résistance de connectique était un des facteurs
limitant de la diminution du RDSon . Avec les transistors de fort calibre (supérieur
à 100 A), il devient même courant que les connexions soient à l’origine de 50 %
du RDSon total. Dans ces conditions, de nombreuses études portent sur la sup-
pression des bondings . Certains composants basés sur une structure flip-chip 6

sont d’ores et déjà disponibles [Kin04]. Le principal inconvénient de cette tech-
nologie est, pour l’instant, ses mauvaises performances en cyclage thermique
(on ne trouve pas de composants qualifiés pour des régimes de température
« automobiles »). C’est pour cela que certains fabricants continuent d’explorer
la voie des bondings, en utilisant plusieurs fils de plus gros diamètre (500 µm)
en parallèle [Boe02].

L’aspect « dissipation de chaleur » pose également des problèmes dans les
applications automobiles. Pour des raisons économiques, les transistors sont
composés d’une puce de silicium brasée sur une semelle en cuivre (comme vi-
sible sur la figure 1.10. Les différences de coefficients de dilatation entre ces deux
matériaux sont à l’origine de fortes contraintes mécaniques dans les brasures
[Arn92]. Ce sont ces phénomènes de fatigue mécanique qui limitent la mon-
tée en température des transistors. Il va donc être nécessaire de réduire la ré-
sistance thermique des boîtiers pour conserver une température plus basse à
pertes équivalentes.

6. Il s’agit de composants montés « à l’envers », grille et source connectées au circuit imprimé
par des billes d’étain, le drain étant relié par une bande de cuivre beaucoup moins résistive que
les fils d’aluminium des bondings.
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1.3 Modélisation

Le MOSFET, par sa structure cellulaire et son fonctionnement unipolaire, se
prête bien à une modélisation par circuit équivalent [Aub99] (figure 1.23). Il est
donc possible de modéliser séparément le comportement statique, puis de venir
y ajouter les capacités CGD , CGS , la diode intrinsèque et les éléments de câblage.

Le modèle de chacun de ces composants est basé sur les travaux antérieurs
effectués au CEGELY [Hel95, Lin94]. Quelques modifications ont cependant été
apportées pour permettre une étude électrothermique durant le passage en ava-
lanche (section 1.3.2) et pour fusionner le modèle du MOSFET et celui de la
diode (suppression de la capacité CDS , prise en compte du phénomène d’ava-
lanche). La transcription de ces modèles, originellement écrits pour PACTE, vers
le logiciel PSPICE est abordée en 1.3.3. L’extraction des paramètres de ces mo-
dèles à partir de mesures sur des composants sera détaillée au chapitre 3.

Par rapport aux modèles classiques, nous proposons donc une représenta-
tion reprenant tous les aspects du fonctionnement du composant : transistor,
mais également diode et comportement en avalanche. En effet, selon [Bud97],
pour simuler le comportement d’un MOSFET dans un onduleur il est primordial
que le modèle de ce transistor fournisse une bonne approximation du fonction-
nement dynamique de sa diode interne (phénomène de recouvrement à l’ou-
verture notamment). Le fonctionnement aux régimes extrêmes (ici l’avalanche)
nécessite lui aussi des modèles précis pour pouvoir estimer les contraintes aux-
quelles sont soumis les composants. D’une manière générale, nous recherchons
un modèle représentant précisément le comportement du transistor afin de pro-
céder à des simulations de pertes.

1.3.1 Modèle électrique

Les équations régissant le comportement d’un MOSFET idéalisé ont été pré-
sentées en 1.1.2. Dans cette partie, nous proposons une modélisation du tran-
sistor MOSFET basée sur ces équations et sur l’ajout de paramètres empiriques
permettant de prendre en compte les fonctionnements non-idéaux.

1.3.1.1 Modèle statique

Si l’on s’intéresse aux équations 1.11 et 1.12, on voit que le courant de drain
s’exprime par :

ID =


Kp

[
(VGS −Vth)VDS −

V 2
DS

2

]
pourVGS −Vth >VDS

Kp

2
(VGS −Vth)2 pourVGS −Vth <VDS

(1.35)
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FIG. 1.23 – Schéma équivalent du transistor MOSFET de puissance décrit sous
Pspice. Il faut noter que M, D et CGD sont des modèles spécifiques.

où Kp vaut
µnsC s

oxW
L . Il faut cependant noter que ces relations sont issues du

modèle théorique présenté figure 1.2. Dans un MOSFET réel (et vertical), plu-
sieurs autres phénomènes sont à prendre en compte.

Tout d’abord, l’application d’une tension VGS est à l’origine d’un champ élec-
trique transversal dans le canal, qui tend à réduire la mobilité. On introduit donc
le paramètre θ [Mas93], et on multiplie les expressions de ID de l’équation 1.35
par :

1

1+θ (VGS −Vth)
(1.36)

D’autre part, le dopage du canal, que l’on a jusqu’ici considéré comme uni-
forme, est en fait obtenu par diffusion ; il n’est donc pas uniforme. La transcon-
ductance Kp , dont l’expression a été obtenue en faisant l’hypothèse d’un dopage
idéal va donc être modifiée, notamment en régime de saturation. Dans [Hef94],
deux paramètres sont introduits pour améliorer la modélisation : KPl i n et KPsat ,
respectivement transconductances en régime linéaire et saturé. Les expressions
de l’équation 1.35 deviennent donc :

ID =



0 pour VGS <VT H ,

KPl i n

(VGS −Vth)VDS − KPl i n
2KPsat

V 2
DS

1+θ (VGS −Vth)
pour VDS ≤ (VGS −Vth)

KPsat
KPl i n

,

KPsat

(VGS −Vth)2

2[1+θ (VGS −Vth)]
pourVDS > (VGS −Vth)

KPsat
KPli n

(1.37)
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Pour améliorer la modélisation de la tension de seuil, on introduit enfin le
paramètreσ [Mas93], qui représente empiriquement l’effet de VDS sur la tension
de seuil par :

Vth =VT −σVDS (1.38)

Le modèle statique proposé, dit modèle à 2KP, possède donc 5 paramètres à
identifier : KPl i n , KPsat , θ, VT et σ. Ce modèle est vraisemblablement celui utilisé
dans le simulateur SABER [Hef94]. Nous avons négligé la prise en compte des ef-
fets de canal court (paramètre λ dans le modèle SPICE level 3) après avoir vérifié
qu’elle n’améliorait pas notre modèle de façon significative.

1.3.1.2 Capacités

CGD est fortement variable avec la tension VGD . En effet, nous avons vu en
1.1.5.1 qu’elle correspond à la mise en série d’une capacité CoxD d’oxyde con-
stante et d’une capacité de zone de charge d’espace Cg d j variable selon

Cg d j =
εSi AGD√
2εSi VGD

qN

(1.39)

Si VGD est négative ou nulle, il n’y a pas de ZCE, seul l’oxyde intervient. Sinon,
la capacité de la ZCE vient en série avec celle de l’oxyde :

CGD =


Coxd pour VGD ≤ 0

Coxd .Cg d j

Coxd +Cg d j
pour VGD > 0

(1.40)

CGS est considérée comme constante, et sera donc modélisée par une simple
capacité.

1.3.1.3 Diode

Le modèle de diode que nous présentons ici a été développé par M. Hervé
MOREL au CEGELY [Mor94]. Il est plus particulièrement destiné aux diodes de
puissance, dont le fonctionnement en forte injection rend cruciale la bonne
prise en compte du phénomène de recouvrement, dans laquelle les charges sto-
ckées en conduction sont évacuées à l’ouverture.

L’utilisation de ce modèle est nécessaire car le phénomène de recouvrement
est très mal représenté par le modèle SPICE de la jonction PN [Mas01].

La modélisation de la diode PiN que nous utiliserons est basée sur une dé-
composition en quatre zones distinctes (figure 1.24) : deux zones neutres, une
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FIG. 1.24 – Profil de dopage d’une diode PiN et son découpage en quatre régions.

zone de charge d’espace et une zone de plasma (ou forte injection). En polari-
sation directe de la diode, la zone de charge d’espace est écrasée, et peut être
négligée, alors qu’en polarisation inverse, elle s’étend sur toute la zone faible-
ment dopée. Le recouvrement correspond à l’évacuation des charges de la zone
de plasma au cours de l’extension de la zone de charge d’espace, c’est un état
transitoire dans lequel les deux zones sont présentes (figure 1.25).

Zones neutres en faible injection Elles correspondent aux zones fortement
dopées de la diode (ainsi qu’à une partie de la zone épitaxiée lorsque la zone de
charge d’espace ne l’occupe pas entièrement), et l’on considérera qu’elles sont
toujours en régime de faible injection.

L’influence du substrat (zone du contact de cathode) est négligée. En raison
de son dopage uniforme, il a un comportement ohmique [Hel95].

On retrouve dans la zone diffusée (contact d’anode) un gradient de dopage à
l’origine d’un courant de diffusion qui est dans la pratique largement supérieur
au courant total. Ce courant de diffusion est donc compensé par un courant
de conduction. Les conditions de quasi-neutralité entraînent l’existence d’un
champ électrique et d’une différence de potentiel indépendante du courant qui
traverse la diode.

Zone de plasma Cette zone est en régime de forte injection, c’est à dire que la
concentration de porteurs est très supérieure au dopage net. En faisant l’hypo-
thèse de neutralité de cette zone, on peut écrire qu’en tout point on a n = p. On
va donc rechercher une solution de l’équation de diffusion ambipolaire :

∂p

∂t
= D

∂2p(x,t )

∂x2 − p(x,t )

τ
(1.41)

D , le coefficient de diffusion ambipolaire valant
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FIG. 1.25 – Commutation à l’ouverture d’une diode dans le plan I,V (simulation).

D = 2
µn ·µp

µn +µp
UT (1.42)

Pour résoudre (1.41) avec les conditions aux limites associées, [Mor94] a re-
cours à la technique d’approximation interne, permettant de transformer un
problème aux limites, dépendant de l’espace et du temps en un système d’équa-
tions différentielles ne dépendant que du temps.

Il en résulte que le profil transitoire de la concentration des trous dans la
zone de plasma peut être défini par deux variables d’état, x1 et x2, avec une pré-
cision satisfaisante. Les équations du modèle sont données en annexe A.

Zone de charge d’espace Le courant total traversant la diode vaut i = in + ip .
in , le courant d’électrons à la limite entre la zone de plasma et la ZCE (courant
de déplacement) est lié à l’extension de cette dernière (wC ) par :

in = d

d t

(
qND AwC

)
(1.43)

En remplaçant, dans (1.43), in par I − ip , on peut écrire l’équation d’état re-
liant la variable externe I à la variable d’état wC :

d wC

d t
= ip − I

qND A
(1.44)
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Le courant de trous ip pouvant s’écrire :

ip =−x1
τ

τD

(
1+α wc

LN D

)
(1.45)

Avec x1 la charge stockée normalisée dans la zone de plasma, τD un coef-
ficient de proportionalité entre x1 et le courant de trous, α un coefficient per-
mettant de tenir compte du déplacement de la frontière entre ZCE et zone de

plasma lorsque wC varie. La longueur de Debye LN D vaut
√

εUT
qND

.

Chute de tension aux bornes de la diode La chute de tension entre anode et
cathode de la diode (variable externe V ) s’exprime par :

V =Vbi −UT
w2

C

2
+RNd I +Vn0 ln(1+x1H (x1)) (1.46)

Vbi est le built-in potential de la diode (notamment dû aux contacts oh-

miques), le terme UT
w 2

C
2 correspond à la hauteur de barrière d’une jonction

abrupte dans la ZCE, RNd I est la chute de tension résistive dans la zone neutre
lorsque la diode n’est pas en régime de forte injection et le dernier terme est une
représentation empirique de la chute de tension dans la zone de plasma (H est
la fonction échelon).

1.3.1.4 Tenue en avalanche

Le phénomène d’avalanche est lié à la jonction PN de la diode intrinsèque.
Il fait cependant l’objet d’une modélisation séparée, car le modèle de diode pré-
senté ci-dessus ne le prend pas en compte. On considère que le modèle équi-
valent d’une diode en avalanche est une diode idéale dont la tension d’ava-
lanche ne dépend que de la température en série avec une résistance dont la
valeur ne dépend pas de la température (figure 1.26). La tension d’avalanche
d’une jonction P N s’écrit alors :

VBR (I ,T ) =VBR0 +βT +RBR I (1.47)

Ce modèle fort simplifié sera justifié par les mesures effectuées au chapitre 3.

1.3.2 Modélisation électrothermique

Jusqu’ici, nous avons considéré que le système travaillait à température con-
stante. Malheureusement, un convertisseur, aussi bon soit-il, dissipe toujours
une partie de l’énergie qu’il transmet. Ces pertes génèrent un échauffement lo-
calisé dans les composants et le câblage du convertisseur. Parmi ces compo-
sants, les semiconducteurs sont très sensibles à la température, et leurs caracté-
ristiques évoluent fortement avec elle.



Modélisation 45

FIG. 1.26 – Modèle du transistor en avalanche

Le principe de la modélisation électrothermique est de considérer la tempé-
rature non comme un paramètre d’entrée du modèle, mais comme une variable
de port (méthode implicite, [Dor96]), au même titre que les courants ou les ten-
sions. Elle sera calculée durant les simulations en fonction de la puissance dissi-
pée et des caractéristiques physiques du système (surface, épaisseur, matériau
des différents composants).

La température a également un impact sur les autres composants d’un con-
vertisseur (ici les condensateurs et les pistes de cuivre), mais il est plus faible, et
la plus grande partie de la dissipation de puissance se situe dans les interrup-
teurs.

Nous ne nous intéresserons dans ce mémoire qu’à la modélisation électro-
thermique de l’avalanche. Il s’agit en effet d’un phénomène dissipant beaucoup
de puissance (présence de forts courants et tensions), et qui se produit sur des
durées pouvant dépasser plusieurs dizaines de microsecondes. Dans les autres
cas (conduction du transistor ou de sa diode interne, ou commutation) la dis-
sipation de puissance est suffisament faible pour que l’on puisse négliger les
variations de température à l’échelle de la période de commutation.

1.3.2.1 Modèle thermique

La structure classique d’assemblage en électronique de puissance est repré-
sentée figure 1.27. Elle est constituée d’un pavé de silicium (dont l’épaisseur est
de quelques centaines de microns), brasé sur une semelle de cuivre (épaisseur
comprise entre quelques centaines de microns et quelques millimètres suivant
la technologie) qui joue le rôle de contact de drain et de répartiteur de cha-
leur. Cet assemblage est ensuite reporté sur d’autres couches (céramique, cuivre,
époxy, aluminium . . . ).

On considère habituellement que la puissance est dissipée à la surface supé-
rieure de la puce, et que toutes les frontières sont adiabatiques hormis la surface
inférieure de la semelle de cuivre. Le flux de puissance va donc traverser les dif-
férentes strates de l’assemblage pour atteindre la surface de dissipation (radia-
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FIG. 1.27 – Structure de l’empilement puce (silicium) / brasure (alliage d’étain) /
semelle du boîtier (cuivre). La figure n’est pas à l’échelle.

teur, plaque à eau. . . ). On ne considère ici que les phénomènes de conduction
thermique.

eSi étant très faible devant lSi et LSi (typiquement 200 à 300 µm contre 4 à
6 mm), si l’on considère que la puissance dissipée est uniformément répartie à
la surface de la puce, on peut faire l’hypothèse d’un flux de chaleur unidimen-
sionnel, orienté selon l’axe x [Amm98]. L’équation de la chaleur s’écrit alors :

ρc
∂T (x,t )

∂t
= K

∂2T (x,t )

∂x2 (1.48)

La résolution de cette équation pouvant se faire analytiquement ou numéri-
quement. Les conditions aux limites associées sont :

AMOS ·K
∂T

∂x

∣∣∣∣
x=0

= −P (t ) (1.49)

T (t ,x = L) = Ta (1.50)

Avec P (t ) la puissance dissipée instantanée, AMOS la surface de silicium et
Ta la température sur la surface inférieure de la puce.

Approche analytique L’hypothèse formulée en 1.3.2.1 d’une dissipation de
puissance en surface du transistor n’est pas forcément justifiable dans les com-
posants de puissance (verticaux). Dans un VDMOS, si les zones actives (canal et
jonction de la diode intrinsèque) sont très proches de la surface, leur épaisseur
n’est pas nulle (de 1 à quelques microns). Cette épaisseur est de première im-
portance pour modéliser l’élévation de température sur des échelles de temps
très courtes (de l’ordre de la dizaine de µs), puisqu’elle constitue une première
capacité thermique [Cle93].

D’autre part, la forme d’onde de la puissance dissipée dans le composant
doit être connue pour procéder à une résolution analytique : à énergie dissi-
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pée égale, deux impulsions de durée, donc d’amplitude différentes ne vont pas
conduire à une même température de puce.

La prise en compte de la distribution temporelle et spatiale de l’énergie dis-
sipée en une expression est cependant trop complexe pour un modèle analy-
tique conçu pour être simple et rapide. On trouve donc dans la littérature deux
types de résolutions, selon que l’auteur adopte l’hypothèse d’une énergie dissi-
pée dans un volume infiniment mince, ou en un temps infiniment court.

Dans le premier cas, on va exprimer l’équation (1.48) dans le domaine de La-
place, de manière à obtenir une équation différentielle en x, que l’on va résoudre
avec les conditions aux limites déja proposées (température constante en x = L,
Puissance P imposée en x = 0). Il ne reste alors plus qu’a remplacer P par son
expression (impulsion de puissance de forme triangulaire, rectangle. . . ) et à re-
venir dans le domaine temporel. De celle façon, [Gla01] exprime l’évolution de
la température en fonction du temps dans une puce soumise à une impulsion
de puissance triangulaire de puissance initiale P0 et de durée tpul se par :

∆T (t ) = P0.kther m

AMOS

(p
t − 2

3 · tpul se
·
√

t 3

)
(1.51)

kther m est appelé facteur de la loi racine, et vaut 2/
(
πcρK

)
.

Dans le second cas, [Cle93] propose dans un premier temps de considérer
que la puissance est dissipée en un temps infiniment court, dans un volume
de silicium fini. La solution ainsi trouvée n’est cependant valable que pour les
échelles de temps inférieures à la micro-seconde, ce qui est difficilement exploi-
table en électronique de puissance. Afin d’augmenter le domaine de validité de
cette expression, on introduit un facteur correctif de durée d’impulsion 7. Cela
permet d’augmenter le volume efficace dans lequel la puissance est dissipée, et
donc de prendre en compte les phénomènes propagatifs.

Le principal inconvénient de ces deux méthodes est leur faible domaine
d’application. En effet, la puce de silicium y est considérée comme un milieu
semi-infini selon l’axe x. Pour que cette hypothèse soit justifiée, il faut consi-
dérer des durées inférieures au temps de propagation de la chaleur dans le si-
licium, soit environ 2 à 300 µs suivant l’épaisseur de la puce. Ces méthodes
permettent cependant d’établir des diagrammes d’impédance thermique tran-
sitoire tels que ceux que l’on peut trouver dans les documentations des fabri-
cants. Leur dépendance explicite au temps les rend par contre inutilisables en
simulation.

Approche numérique Les modèles proposés ici sont destinés à être utilisés
dans des simulateurs « circuit », comme SABER ou Pspice. Les modèles ther-
miques doivent donc être exprimés d’une manière compatible avec ces logiciels,

7. Ce facteur étant donné sous forme d’abaque, nous n’avons pas repris l’expression proposée
par [Cle93], et nous invitons le lecteur intéressé à se procurer le document
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FIG. 1.28 – Réseau électrique permettant de modéliser la propagation de la cha-
leur

ce qui n’est pas le cas des modèles analytiques proposées en 1.3.2.1 [Amm03]. Il
faut donc utiliser une autre méthode.

En conservant l’hypothèse d’un flux de chaleur unidimensionnel que nous
avons formulée dans le paragraphe précédent, si l’on discrétise la puce suivant
la direction de propagation (axe x sur la figure 1.27) en n points x1 à xn équi-
distants (schéma de différences finies centrées), l’équation (1.48) au point xi

s’écrit :

ρc
∂Ti (t )

∂t
= K

Ti+1(t )+Ti−1(t )−2Ti (t )

h2 (1.52)

Où T j est la température au point j et h est le pas de discrétisation (distance
entre deux points consécutifs). Cette équation peut se mettre sous la forme sui-
vante :

h AMOSρc
∂Ti (t )

∂t
= K AMOS

Ti+1(t )−Ti (t )

h
−K AMOS

Ti (t )−Ti−1(t )

h
(1.53)

On retrouve alors le terme h
K AMOS

correspondant à la résistance thermique
d’un volume de silicium de surface AMOS et d’épaisseur h, et h AMOSρc qui est
la capacité thermique de ce même volume. Soit :

CT H
∂Ti (t )

∂t
= RT H (Ti+1(t )−Ti (t ))−RT H (Ti (t )−Ti−1(t )) (1.54)

Les conditions aux limites décrites en (1.50) devenant alors :

T1(t )−T2(t )

RT H
= −P (t ) (1.55)

Tn(t ) = Ta (1.56)

Si l’on assimile la puissance dissipée à un courant électrique, et la différence
de température entre deux points à une tension, on retrouve une formulation
par circuit électrique équivalent comme celui de la figure 1.28, aisément inté-
grable dans un simulateur circuit.

Dans [Amm98], il est montré que cette méthode de discrétisation n’est pas
la plus efficace dans le cas d’une impulsion de puissance de courte durée : un
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grand nombre de points est nécessaire pour représenter fidèlement l’élévation
de température à la surface supérieure. D’autres méthodes permettent d’obte-
nir un réseau équivalent ayant moins de noeuds, comme celles bâties sur les
éléments finis ou sur l’approximation interne [Amm99, Amm03]. Une autre voie
étudiée dans [Hef94] est une discrétisation par différences finies (comme celle
présentée ici), mais avec un pas h variable, plus fin en surface supérieure, et plus
grossier en dessous.

La méthode présentée ici s’applique bien à une puce de silicium, dans la-
quelle on peut faire l’hypothèse d’une propagation unidimensionnelle de la cha-
leur. Dans les couches suivantes de l’empilement (semelle en cuivre, lame d’iso-
lant, aluminium), de surface plus grande, le flux de chaleur va s’étaler [Mar04]
et cette hypothèse ne sera plus valable. L’étude de la répartition de température
nécessite alors des outils permettant de modéliser le système en deux voire trois
dimensions [VG97].

La représentation par circuit RC peut néanmoins être utilisée, mais l’identi-
fication de ses paramètres se fera alors par des mesures.

1.3.3 Mise en œuvre du modèle Pspice

Une fois les équations du modèle écrites, il reste à les adapter au logiciel de
simulation. De nombreux simulateurs sont actuellement disponibles, mais seuls
quelques-uns permettent d’intégrer de nouveaux modèles. Parmi ceux-ci, ci-
tons SABER, SMASH ou Pspice 8. Le langage VHDL-AMS constitue une solution à
part, puisque si plusieurs éditeurs commencent à proposer des compilateurs, il
n’existe pas encore de librairies de modèles en nombre suffisant. Ce langage de-
vrait cependant constituer à l’avenir une solution intéressante en électronique
de puissance, permettant des simulations mixtes temps continu / temps dis-
cret, multi-domaines et une portabilité des modèles entre les différents compi-
lateurs.

Dans la suite de ce document, nous utiliserons PSPICE, pour de simples rai-
sons de disponibilité. Il ne constitue cependant pas le choix le plus adapté, puis-
qu’il ne permet pas — contrairement à SABER ou aux simulateurs basés sur
VHDL-AMS — une description multi-domaines (électrique et thermique, par
exemple) et que le codage par Analog Behavioral Model (ABM) nécessite plus
de manipulations que les langages MAST (SABER) ou VHDL-AMS.

1.3.3.1 Les ABM

Pour introduire de nouvelles équations dans les premières versions de SPICE,
deux solutions étaient disponibles : les introduire dans le code source du simu-

8. le logiciel PACTE, développé au CEGELY, le permet également, mais sa distribution est plus
confidentielle
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lateur, puis le recompiler — solution qui présente l’avantage de la rapidité d’exé-
cution au détriment de celle de mise au point — ou réaliser l’équation en assem-
blant les composants (primitives) existant sous forme de schémas équivalents
(par exemple en mettant une capacité en série avec une diode pour modéli-
ser une structure MOS). Cette dernière solution, beaucoup plus simple à mettre
en œuvre, nécessite parfois des acrobaties qui aboutissent à des schémas com-
plexes.

Le logiciel Pspice ouvre une autre possibilité : l’écriture d’équations sous
forme de schémas blocs (ABM ou Analog Behavioral Models) [Orc]. Il est notam-
ment possible d’écrire des relations mathématiques liant la grandeur de sortie
d’une source (de tension ou de courant) à des grandeurs d’entrée : par exemple,
les équations du modèle statique seront représentées par une source de courant
(le courant de drain) dont les grandeurs d’entrée seront les tensions vDS et vGS .

1.3.3.2 Modèle électrique

Le modèle complet du MOSFET reprend le découpage de la figure 1.23 (page
40). Son code est donné dans l’annexe A. Les différents éléments passifs n’ap-
pellent aucun commentaire, nous utiliserons ici les primitives L, C et R de PS-
PICE. Les trois autres blocs — le modèle statique du MOSFET, la capacité non
linéaire CGD et la diode intrisèque — feront au contraire l’objet d’une modélisa-
tion spécifique.

Le modèle statique du MOSFET est relativement simple à transcrire en utili-
sant des ABM, le modèle proposé en 1.3.1.1 ne posant pas de problème de conti-
nuité entre les différents cas de l’équation (1.37) qui le régit.

La capacité MOS CGD (non linéaire) n’est pas modélisable par la primitive C
(condensateur) de Pspice. Il faut donc réécrire l’équation

ICGD =CGD (VGD )
dVGD

d t
(1.57)

Le modèle de diode est plus complexe à transcrire. Les trois équations d’état
nécessitent chacune un circuit électrique indépendant, et la diode en elle-même
est représentée par une source de tension commandée en tension (élément E).
Les équations du modèle de diode développé au CEGELY sont données dans
l’annexe A (en transcription Pspice).

1.3.3.3 Les problèmes de convergence

Ce sont la bête noire des utilisateurs de PSPICE (et de nombreux simula-
teurs circuits) ; et la simulation de systèmes d’électronique de puissance, du fait
de sa raideur (il y a une très grande amplitude de variation dans les constantes
de temps, de la minute à la nanoseconde) exacerbe encore ce défaut. Il faut
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donc prêter une attention toute particulière à la continuité des fonctions, no-
tamment lors des changements d’expressions (structure IF/THEN/ELSE). Pour
la même raison, il est parfois nécessaire d’imposer au simulateur un pas de cal-
cul maximum très faible (10 ns), ce qui est pénalisant entre les commutations
(où les grandeurs électriques n’évoluent que peu), mais permet de rester « dans
les rails » lorsque la commutation intervient.

D’autre part, des résistances de forte valeur (typiquement 10 mégohm à 1
gigohm) — placées le plus souvent empiriquement — permettent au simulateur
de se tirer d’affaire dans certains cas difficiles (lorsque le pas de calcul est faible,
les variations de tension et de courant peuvent devenir énormes, pouvant causer
la divergence du simulateur [Sha]. Des résistances permettent alors de contenir
tension et courant dans des valeurs « raisonnables »).

1.4 Conclusion

La première partie de ce chapitre a été consacrée à la présentation de la
structure « classique » des transistors MOSFET verticaux. En effectuant les sim-
plifications nécessaires, des relations représentant le fonctionnement d’une
structure idéale ont été proposées.

Dans un second temps nous avons vu les spécificités des transistors destinés
à l’automobile, qui font l’objet de cette étude : leur tenue aux régimes extrêmes
(forte température, avalanche répétitive. . . ) et leur calibre (faible tension, fort
courant).

Enfin, en se basant sur les deux premières parties, un modèle de ces MOS-
FET a été proposé. Il s’agit d’un modèle fin, qui doit permettre de simuler avec la
précision nécessaire l’énergie dissipée par un onduleur. Il permet de représenter
le comportement propre du transistor, de ses capacités parasite, de sa diode in-
terne, avec une prise en compte des phénomènes électrothermiques en régime
d’avalanche. Le modèle est utilisable sous Pspice (annexe A), ce qui a demandé
l’adaptation des modèles existant au CEGELY destinés pour leur part à PACTE.

Dans le chapitre suivant, nous aborderons la seconde grande partie de la
modélisation de la cellule de commutation d’un onduleur : le câblage.
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Param. Pspice Signification

KPl i n Kplin Transconductance en régime linéaire
KPsat Kpsat Transconductance en régime de saturation
θ THETA Paramètre empirique de la modulation de mobilité dans

le canal sous l’effet de vGS

σ SIGMA Paramètre empirique d’évolution de la tension de seuil
liée à vDS

VT 0 VT0 Tension de seuil à VDS = 0 et 27°C
AGD Agd Surface en regard entre grille et drain
Coxd Coxd Capacité d’oxyde entre grille et drain
CGS cgs Capacité grille source
W W épaisseur de la couche ν
A A Surface effective de la diode
τA TauA Durée de vie des porteurs minoritaires
τD TauD Constante de temps du courant de diffusion
α Alpha Facteur du courant de diffusion
N N Concentration dans la couche intrinsèque

Vbi Vbi Potentiel de construction de jonction
Vn0 Vno Paramètre de fitting de la caractéristique statique de la

diode
VBR0 Vbr0 Tension d’avalanche à 0°C
β beta Coefficient d’évolution de la tension d’avalanche en

fonction de la température
RBR Rbr Résistance série en avalanche
RG Rg Résistance interne de grille
RS Rs Résistance interne de source
RD Rd Résistance interne de drain
LG Lg Inductance de grille
LS Ls Inductance de source
LD Ld Inductance de drain
T T Température exprimée en degrés Celsius pour éviter les

problèmes d’initialisation de variables

TAB. 1.1 – Paramètres du modèle proposé



Chapitre 2

Circuit et câblage

L’électronique de puissance — donc de commutation — impose par nature
des variations de tension et de courant très importantes. Dans ces conditions,
le comportement dynamique de tous les éléments d’un système doit être pris
en compte. Composants actifs (semiconducteurs) et passifs (résistances, capa-
cités, selfs. . . ) bien entendu, mais également le câblage, dont les pistes consti-
tuent des inductances et des capacités couplées les unes aux autres. De même, il
faudra prendre en considération la connectique des composants : qu’il s’agisse
des bondings des semiconducteurs ou des pattes des boîtiers, ces éléments ont
un comportement dynamique (surtout inductif) non négligeable.

L’objet de ce chapitre est la présentation et la modélisation des intercon-
nexions entre les composants de l’onduleur (câblage). Aux fréquences équiva-
lentes des fronts d’onde, la connectique est loin de se comporter de façon idéale :
les forts gradients de courant ( di

d t ≈ 1 k A.µs−1), soumettent la moindre longueur
de piste à des différences de potentiel de plusieurs volts dès que son inductance
parasite dépasse le nanohenry (quelques mm, même avec une technologie peu
inductive type « Substrat Métallique Isolé »).

Si les éléments parasites du câblage compliquent la tâche du concepteur, ils
présentent néanmoins l’avantage d’être les seuls composants dont il a la maî-
trise totale. Les composants disponibles sur catalogue ont en effet des caracté-
ristiques figées, que l’on ne peut faire varier qu’en changeant de référence. Mis
à part le cas de fabrication en très grande série, le concepteur d’un système ne
dispose que de peu de degrés de liberté sur les composants qu’il choisit (et son
choix se restreint fortement dès que s’ajoute la contrainte financière), alors qu’il
peut agencer ces composants à sa guise. Dans de nombreux cas, le changement
du routage d’un circuit en modifie les performances pour un surcoût très faible
[Akh00].
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FIG. 2.1 – Représentation d’un bras d’onduleur.

2.1 Importance de la prise en compte du câblage

L’interconnexion des composants du convertisseur (ici les condensateurs et
les transistors MOSFET) entre eux et avec le monde extérieur constitue ce que
nous appellerons le « câblage ». Avant de voir les solutions existantes pour mo-
déliser le comportement électrique de ce dernier, nous allons étudier son in-
fluence de manière à savoir sur quelle partie du circuit agir pour modifier telle
ou telle caractéristique du système le cas échéant.

Nous ferons ici appel au modèle de transistor présenté dans le premier cha-
pitre, et dont l’identification des paramètres sera décrite dans le chapitre 3.

2.1.1 Présentation de la structure

Un onduleur triphasé peut se réduire en première approximation à l’assem-
blage de trois cellules de commutation élémentaires ; chacune de ces cellules
reprenant la structure présentée figure 2.1, composée de deux transistors — ou
assemblage de transistors. Cette cellule réalise le lien entre une source de ten-
sion (continue dans le cas de la batterie d’un vehicule) et une source de courant
(alternatif dans le cas d’un alternateur).

Si l’on remplace les transistors MOSFET par des interrupteurs, la nature des
sources connectées à l’onduleur interdit certaines configurations : on ne peut
pas fermer en même temps les interrupteurs haut et bas (sous peine de court-
circuiter la source de tension) et on ne peut pas ouvrir les deux interrupteurs au
même moment (la source de courant se trouverait alors en circuit ouvert).

Malheureusement, les commutations des transistors n’étant pas instanta-
nées, ces deux impératifs ne peuvent pas facilement être satisfaits tous les deux
par des interrupteurs commandés (on passerait nécessairement par une phase
de court-circuit ou de circuit ouvert pendant un bref instant). On a donc recours
aux diodes intrinsèques des MOSFET pour assurer la continuité du circuit de la
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(a) (b) (c) (d)

FIG. 2.2 – Les quatre configurations de commutation. La flèche indique l’ou-
verture d’un transistor, le trait gras le circuit du courant après la commutation.
On distinguera deux cas de commutation au sens classique (commutation entre
MOSFET bas et diode haute et vice versa, cas (a) et (b)) et deux cas sans effet ma-
croscopique, où un MOSFET commute avec sa diode interne (cas (c) et (d))

source de courant lorsque les deux transistors sont bloqués. Il n’y a alors plus
qu’a ménager un délai entre l’ouverture d’un transistor et la fermeture de son
complémentaire (le transistor haut a le bas pour complémentaire et vice-versa)
pour s’assurer que la source de tension ne sera pas court-circuitée.

Il en résulte que les commutations, dans un bras d’onduleur de tension, se
font toujours entre un MOSFET et une diode. La figure 2.2 recense les quatre
possibilités en fonction du sens du courant I0 (la source de courant est alterna-
tive) et du transistor qui s’ouvre (ou se ferme). Deux cas peuvent être distingués :
Le transistor commute avec sa propre diode intrinsèque ((c) et (d)) ou avec la
diode de son complémentaire ((a) et (b)). Dans le premier cas, il n’y a pas de

(a) (b)

FIG. 2.3 – Boucle soumise aux variations de courant (a) et piste dont le potentiel
passe de 0 V à V0 (et inversement) lors des commutations. (b)
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FIG. 2.4 – Modèle réduit (cellule de commutation) pour l’étude des commutations
entre transistors complémentaires

changement macroscopique dans le parcours du courant (le seul changement
se fait au niveau microscopique, à l’intérieur même de la structure cellulaire des
MOSFET), et la tension vDS évolue peu (elle passe de RDSon × I0 à la chute de
tension aux bornes d’une jonction PN) ; vu de l’extérieur du transistor qui com-
mute, les changements sont donc faibles, et le câblage aura une influence né-
gligeable. Dans le second cas, au contraire, le parcours du courant change, de
même que la tension aux bornes de la source de courant (figure 2.3). On ob-
servera donc dans le circuit des gradients de courant et de potentiel d’autant
plus importants que les commutations sont rapides. Les éléments parasites du
circuit vont alors jouer un rôle important que nous allons détailler d’abord qua-
litativement par l’étude des différentes phases d’une commutation, puis quan-
titativement à l’aide de la simulation.

Nous allons donc nous intéresser dans ce qui suit aux commutations entre
transistors complémentaires (figures 2.2(a) et (b)). La symétrie de ces deux cas
nous permet de n’en considérer qu’un, visible figure 2.4, avec V0 et I0 positifs.
Il faut cependant garder en mémoire que le bras d’onduleur constitue un bloc
de commutation minimal, et que nous ne pouvons le ramener à une cellule ha-
cheur (non réversible en courant) qu’en fixant des conditions sur I0 [Amm02].

2.1.2 Déroulement d’un cycle de commutation

De nombreux auteurs se sont attachés à décrire de façon analytique le pro-
cessus de commutation d’un transistor MOSFET dans une cellule. Pour conser-
ver des expressions aisément manipulables (le but étant alors autant d’analyser
le déroulement que de le simuler), ils sont amenés à effectuer des simplifica-
tions : citons particulièrement [Cle87] (où les capacités MOS et la transconduc-
tance du transistor sont considérées comme constantes, pas de prise en compte
de l’inductance de source), [Xia02] (ajout de l’inductance de source), [Jea01] (hy-
pothèse sur la forme du courant durant la commutation).
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FIG. 2.5 – Modèle de la cellule de commutation (CGS , CGD et CDS représentent les
capacités du transistor).

Dans ce qui suit, nous nous attacherons à expliquer les différents phéno-
mènes qui conditionnent le déroulement d’un cycle de commutation. Le but
n’étant pas ici de le décrire précisément (les modèles fins que nous développons
dans cette thèse sont là pour ça), nous nous limiterons à une description qua-
litative, en invitant le lecteur intéressé par l’approche analytique à se reporter
aux documents cités ci-dessus. Les simulations que nous décrirons sont basées
sur le modèle du transistor STB210NF02, dont les paramètres seront identifiés
au chapitre 3.

La commutation en elle même peut se décomposer en plusieurs phases. Afin
de les décrire, nous utiliserons le schéma de la figure 2.5, sur lequel sont repré-
sentés les éléments les plus influents.

Le transistor est éclaté pour mettre en évidence ses trois capacités non li-
néaires CGS , CGD et CDS . Cette dernière représente la diode intrinsèque du MOS-
FET que le sens choisi pour V0 et I0 condamne à la polarisation inverse. Le MOS-
FET M ne modélise que la caractéristique statique du transistor, tantôt source
de courant (régime de saturation), tantôt résistance (régime linéaire).

La diode D est la diode intrinsèque du MOSFET haut dans le bras d’ondu-
leur. Il s’agit d’une diode rapide (voir chapitre 3), son courant de recouvrement
est donc faible. Dans la configuration qui nous intéresse – commutation entre
le MOSFET bas et la diode du MOSFET haut – le transistor haut ne joue que via
sa diode intrinsèque (et les capacités CGS et CGD que nous assimilerons ici à la
capacité de jonction de la diode).

Nous n’avons considéré ici qu’un modèle inductif du câblage. L’aspect capa-
citif est négligeable si l’on ne s’intéresse qu’aux formes d’ondes dans le circuit
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de puissance en raison des faibles valeurs des gradients de tension. La capacité
parasite du point milieu (figure 2.3(b)) — de l’ordre d’une ou deux centaines de
picofarads dans le cas d’un substrat très capacitif comme le SMI — est en grande
partie masquée par les capacités des transistors MOSFET (de l’ordre du nanofa-
rad) ; et ce d’autant plus que, dans les applications automobiles, les connexions
de masse passent par le châssis (il n’y a pas, comme dans les applications sec-
teur, de différence entre terre et masse). Capacités parasites et transistor bas sont
donc « en parallèle » 1.

Les résistances parasites seront également négligées, dans le sens où leur
faible valeur (inférieures au milliohm la plupart du temps) ne modifiera pas les
formes d’onde durant la commutation. Le chapitre 4 fournit des exemples prou-
vant que les résistances parasites ont une influence notable sur le fonctionne-
ment des convertisseurs, mais celle-ci est surtout sensible durant les phases de
conduction (pertes en conduction, déséquilibre statique entre transistors).

Le câblage est donc représenté sur la figure 2.5 par quatre inductances : LG ,
LS , LD et Ldi ode représentant respectivement l’inductance du circuit de com-
mande, le terme de couplage entre puissance et commande, et les deux induc-
tances des circuits de puissance. Il faut noter que LS représentant à la fois l’in-
ductance de source et les effets de couplage entre les circuits de grille et de puis-
sance, sa valeur peut en toute rigueur être négative. Cela correspond cependant
à un cas où puissance et commande sont très fortement couplées magnétique-
ment, ce que nous n’avons jamais observé avec la structure et les technologies
employées (circuits sur SMI, avec un effet d’écran généré par la proximité du
plan de masse) où la plupart des couplages se font par impédance commune.
Nous ne considérerons donc ici que des valeurs d’inductances positives.

Dans ce qui suit, LD et Ldi ode seront représentées par LD seule : on a en effet,
au nœud A, I0 = iD+idi ode . I0 étant constant, les variations de iD et idi ode seront
identiques au signe près. On donc VLD +VLdi ode = (LD +Ldi ode ) diD

d t .

2.1.2.1 Fermeture du MOSFET

Nous avons représenté, figure 2.6(a), l’évolution temporelle de vGS , vDS et
iD lors de la fermeture du transistor M . Avant le début de cette commutation,
le courant I0 (100 A) circule dans D , et le transistor supporte une tension vDS =
V0 = 15 V (en négligeant la chute de tension aux bornes de la diode polarisée
dans le sens direct).

À l’instant t0, la tension de commande V1 passe de 0 à 15 V . Tant que vGS est
inférieure à Vth , le transistor reste totalement bloqué. Le courant I0 continue de

1. Ces simplifications ne sont bien entendu acceptables que dans le cadre d’une étude qualita-
tive portant sur le déroulement d’une commutation. Une étude CEM, même grossière, ne pourrait
s’en satisfaire. . .
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FIG. 2.6 – Formes d’ondes à la fermeture (a) et à l’ouverture (b) du transistor M
obtenues directement au niveau de la puce (les inductances des bondings sont
intégrées dans les inductances externes LD , LS et LG ). (simulations)
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(a) (b)

(c) (d)

FIG. 2.7 – Schémas réduits de la cellule de la figure 2.5 où ne figurent que les élé-
ments qui jouent un rôle durant chacune des phases de la fermeture du MOSFET.
En utlisant les notations de la figure 2.6(a), le schéma (a) est utilisé de t0 à t1, (b)
de t1 à t2, (c) de t2 à t3 et (d) de t3 à t4.
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circuler à travers la diode D , avec une chute de tension considérée comme nulle,
imposant le potentiel V0 au point A.

Un schéma réduit de la cellule est visible figure 2.7(a). Il est obtenu en sup-
primant du schéma de la figure 2.5 les éléments inductifs du circuit de puissance
(le courant ne varie pas dans LD et Ldi ode , et les variations du courant de grille
sont négligeables dans LS), le MOSFET M (son courant de drain est nul), la diode
D (hypothèse de l’absence de chute de tension à ses bornes) et CDS (la tension
à ses bornes est constante, car le potentiel au point A est fixe et il n’y a pas de
chute de tension dans les inductances).

De t0 à t1, le circuit de commande charge les capacités d’entrée CGS et CGD

de M , le courant iG étant limité par RG et LG (choisies judicieusement pour ne
pas former un circuit oscillant avec CGS et CGD ).

À t1, (figure 2.6(a)) vGS atteint Vth et le transistor commence à conduire. Il est
alors dans les conditions du régime de saturation (0 < vGS −Vth < vDS), et fonc-
tionne donc en source de courant (voir page 39). Tant que ID < I0, D continue
à conduire, imposant V0 au point A (figure 2.7(b), les notations sont celles de la
figure 2.5).

L’augmentation de iM due à la mise en conduction de M entraîne l’appari-
tion d’une tension aux bornes de LD et LS , ce qui modifie vDS :

vDS =V0 − (LD +LS)
diM

d t
(2.1)

Il faut noter que la tension aux bornes de LS vient agir comme contre réac-
tion sur la commande du transistor (vGS). En effet, on a dans la maille de com-
mande V1 =VRG +VLG +vGS+VLS . L’augmentation de VLS va tendre à faire baisser
vGS , VRG et VLG (V1 est constant).

La diminution de vDS (équation (2.1)) passe par la décharge des capacités
de M , notamment CGD . Le courant de grille iG est limité par RG et LG . On a
également iG = iCGD + iCGS . L’augmentation de iCGD implique donc la réduction
de iCGS et donc un ralentissement de la charge de CGS .

Cette phase, dite de commutation en courant, se termine lorsque iM = I0 +
iRM , c’est à dire que le MOSFET supporte l’intégralité du courant de la source I0

et le courant de recouvrement de la diode.

À partir de t2, le potentiel au point A n’est plus fixé à V0 par la diode qui amorce
son bloquage.

Si l’on se réfère à la figure 2.8 (qui représente la trajectoire théorique du
point de fonctionnement, pour un circuit sans éléments parasites, dans le plan
vDS ,iD ), on voit que de t2 à t3 la tension vDS diminue alors que iD = I0. Il en dé-
coule que vGS reste constant (on reste sur la même courbe de la caractéristique
statique, donc à vGS constant).
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FIG. 2.8 – Lieu de la commutation dans le plan (vDS ,iD ) (pointillés) pour une
cellule idéale sans éléments parasites de câblage. Les traits pleins représentent la
caractéristique statique d’un MOSFET imaginaire.

Puisque la diminution de vDS n’est limitée ni par iD ni par vGD (qui res-
tent constants), la vitesse de cette transition est donc contrôlée par CGD , CDS

et Cdi ode : ces capacités sont les seuls éléments du circuit qui peuvent imposer
une tension une fois la commutation en courant effectuée (figure 2.7(c)). La dé-
charge de CGD et CDS et la charge de Cdi ode nécessitent des courants très faibles
devant I0. On peut en effet écrire

iM = I0 + (CGD +CDS +Cdi ode )
d vDS

d t
(2.2)

Si l’on considère que la somme des trois capacités (que l’on considèrera comme
linéaires pour l’occasion) vaut 10 nF (valeur largement sur-dimensionnée), et
que d vDS

d t = 100 V.µs−1 (valeur également sur-dimensionnée), le courant capaci-
tif n’est que d’un ampère, soit 1 % de I0. La limitation du courant de décharge,
et donc de la vitesse de diminution de vDS n’est pas là.

Le courant de décharge de CGD est en fait bridé par le circuit de commande :
puisque vGS reste constante durant cette phase, le courant iCGD va passer en
totalité par RG et LG . Comme le courant ID est constant, aucune tension ne se
développe aux bornes de LS . Le courant iCGD va donc tendre vers

iCGD = vGS −V1

RG
(2.3)

On voit donc que plus RG sera importante, plus le courant iCGD sera faible,
et la décharge de CGD (c’est à dire phase de commutation en tension) durera
longtemps.

Un fois atteint t3, la tension vGS va pouvoir augmenter (la commutation en
tension est terminée), permettant au transistor de terminer sa mise en conduc-
tion. ID ne varie plus, vDS diminue légèrement grâce à l’accroissement de vGS :
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FIG. 2.9 – Lieu de la commutation dans le plan (vDS ,iD ) à la fermeture. Les
courbes en pointillés correspondent à la caractéristique statique du transistor
STB210NF02, pour vGS évoluant entre 3 et 15 V par pas de 0,5 V (simulation).

on se retrouve quasiment dans les mêmes conditions qu’entre t0 et t1, où puis-
sance et commande évoluent séparément (voir figure 2.7(d)). Il faut cependant
noter que dans ces deux phases, vGS n’évolue pas à la même vitesse : CGD , très
faible lorsque vDS = 15 V a en effet une valeur beaucoup plus importante lorsque
le transistor conduit (voir chapitre 1).

Une représentation de la commutation dans le plan (vDS,iD) permet de vi-
sualiser l’effet des inductances de câblage (figure 2.9) : si on la compare à la re-
présentation simplifiée de la figure 2.8, il est évident que la commutation en
courant (entre t1 et t2) est largement différente. L’évolution du courant se fait à
tension constante sur la figure 2.8, alors que les inductances LS et LD réduisent
vDS lorsque ID augmente (figure 2.9).

Si l’on considère que la surface définie sur la figure 2.9 par le lieu de la com-
mutation et les droites ID = 0 et vDS = 0 renseigne sur l’énergie de commutation
(il manque bien entendu l’information temporelle), on voit que les inductances
de câblage tendent à la réduire. À l’extrême, si LS et LD sont assez importantes
(et la commutation assez rapide), on a (LS +LD ) diD

d t = V0. La commutation en
courant se fait alors sous tension nulle, et donc sans pertes.
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2.1.2.2 Ouverture du MOSFET

Les évolutions de vGS , vDS et iD durant la phase d’ouverture du transistor
sont visibles figure 2.6(b) (page 59). Un découpage en quatre phases, identique
à la fermeture, peut être établi. Les schémas de la figure 2.7 peuvent être utilisés,
en commençant par 2.7(d) et en finissant par (a).

Lorsque,à t4, la tension de commande V1 passe à 0 V, la tension vGS com-
mence à décroître. Le transistor est dans les conditions du régime linéaire (VGS−
Vth >VDS) et peut donc être assimilé à une résistance RDSon modulée par vGS . la
tension grille-source diminuant, RDSon , et par là vDS , augmente (figure 2.7(d)).

À partir de t5, il n’est plus possible de maintenir iD = I0. En effet, on atteint le
point où I0 = g m (vGS −Vth) (en considérant la transconductance du transistor
comme constante). La fraction du courant I0 en excès va donc venir charger les
capacités CDS , CGD et Cdi ode , provoquant la phase de commutation en tension.
Là encore, la charge de CGD va être limitée par le circuit de commande, et la
commutation se fera à vGS constant : Si CGD se chargeait à travers CGS , vGS aug-
menterait, ce qui tendrait à augmenter iM et donc à réduire iCGD (figure 2.7(c)).

Lorsque la tension au point A atteint V0, à l’instant t6, la diode commence à
conduire. Le courant iD va pouvoir commencer à décroître, limité dans ses va-
riations par la tension qui se développe aux bornes des inductances de câblage
LS et LD (figure 2.7(b)).

Tout comme dans la phase de commutation en courant à la fermeture, l’in-
ductance LS jouera un double rôle de limitation, en faisant en plus augmenter
vGS lorsque diD

d t diminue ( diD
d t est négatif à l’ouverture).

À t7, la commutation en courant est terminée, idi ode = I0. Le transistor est to-
talement ouvert, et vGS peut évoluer vers V1. Les capacités CGD et CDS (qui ont
maintenant une faible valeur, puisqu’une zone de charge d’espace s’est déve-
loppée dans la couche ν du MOSFET) sont libres d’osciller avec les inductances
de câblage (figure 2.7(a)).

L’ouverture du MOSFET, tracée dans le plan (vDS,iD), permet d’observer l’in-
fluence des inductances de câblage (figure 2.10) : Là ou elles facilitaient la ferme-
ture, pouvant même aller jusqu’à la commutation sans pertes, elles entraînent
une surcharge de l’interrupteur à l’ouverture puisque vDS dépasse 24 V quand
V0 = 15 V .
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FIG. 2.10 – Lieu de la commutation dans le plan (vDS ,iD ) à l’ouverture. Les
courbes en pointillés correspondent à la caractéristique statique du transistor,
pour vGS évoluant entre 3 et 15 V par pas de 0,5 V (simulation).

FIG. 2.11 – Schéma utilisé pour l’étude de l’influence du câblage. Les inductances
LS , LD et LG représentent à la fois les inductances parasites du circuit et celles du
transistor (bondings).
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2.1.3 Influence du câblage

Dans cette partie, nous allons procéder à des simulations de commutation,
en faisant successivement varier LD , LS et LG . Le modèle utilisé pour ces simu-
lations sera celui du MOSFET STB210NF02 (120 A, 20 V ) dont l’identification
des paramètres est présentée au chapitre 3. Les inductances internes du mo-
dèle, représentant les inductances du boîtier du transistor, ont cependant été
supprimées de manière à laisser plus de latitude dans l’analyse de sensibilité de
l’inductance du circuit (les inductances de boîtier sont en série avec les trois in-
ductances de câblage de la figure 2.11). La diode du schéma est la diode interne
d’un autre STB210NF02 dont grille et source sont court-circuitées.

On peut ainsi comparer les commutations dans un circuit avec et sans in-
ductances parasites. Il est alors possible de voir l’effet du boîtier sur la commu-
tation.

Nous utiliserons le schéma de la figure 2.11 (avec RG = 2 Ω, I0 = 100 A et
V0 = 15 V ) et comparerons les évolutions temporelles de vGS , vDS et iD , ainsi
que l’énergie dissipée durant la commutation du transistor en fonction des in-
ductances de câblage.

2.1.3.1 Formes d’ondes

Dans chacun des trois cas qui suivent (variation de LD , LS et LG ), des simu-
lations sont effectuées en faisant varier la valeur d’une des inductances, les deux
autres étant fixées à 1 nH . Cette valeur représente un minima en dessous duquel
il paraît difficile de descendre en raison de la taille des transistors. La plage de
variation choisie est représentative des inductances que l’on peut retrouver au
sein d’une cellule de commutation sur circuit imprimé.

La résistance RG , fixée à 2Ω ne constitue pas vraiment une limite à la vitesse
de commutation, comme nous le verrons par la suite. Il faut également noter
que la résistance de grille interne du transistor que nous utilisons a une valeur
(identifiée) de 4Ω.

Inductance de drain À la fermeture du transistor, la tension vGS s’établit très
rapidement (figure 2.13, pour t = 11 µs). Le MOSFET est donc conducteur, et
toute la tension V0 se retrouve aux bornes de LD (figure 2.12(a)), qui impose le
gradient de courant de drain (figure 2.12(b)). On a ainsi diD

d t =V0/LD , le gradient
de courant sera d’autant plus faible que LD est fort.

Même dans les conditions d’inductance minimale (LD = LS = LG = 1 nH), le
courant de recouvrement de la diode reste modeste, en raison d’une part de la
très faible durée de vie de ses porteurs et de la faible tension inverse appliquée
(15 V ). À titre de comparaison, les inductances du boîtier D2PAK contenant la
puce du transistor ont été estimées à 2, 4 et 10 nH pour LD , LS et LG respective-
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FIG. 2.12 – Influence de l’inductance de drain sur la commutation. Tension drain-
source (a) et courant de drain (b) (simulation). Les deux petites figures placées en
bas des figures (a) et (b) sont des agrandissements durant les commutations.
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FIG. 2.13 – Influence de l’inductance de drain sur la tension vGS . (simulation).

ment. Dans ces conditions, la surcharge imposée au transistor encapsulé durant
sa fermeture par la diode sera encore limitée.

Nous avons vu en 2.1.2.2 que l’ouverture du circuit de puissance inductif
cause une surtension aux bornes du transistor. Dans le cas de transistors basse
tension, le régime d’avalanche est rapidement atteint (une inductance de 5 nH
suffit, voir figure 2.12(a) pour t=6 µs). L’inductance LD est alors soumise à une
différence de potentiel de V0−VBR (VBR est la tension d’avalanche du transistor)
et va donc se décharger avec une pente constante.

L’inductance de drain a un effet ralentissant sur la commutation en courant
(figure 2.12(b)). Même dans ces conditions de grande rapidité (RG , LS et LG très
faibles) la vitesse de commutation est donc contrôlée par le câblage.

Inductance de source Placée dans la même boucle que LD , LS produit les
mêmes effets sur la commutation, avec en plus l’aspect de contre-réaction sur
la commande : au lieu d’atteindre rapidement une tension de 15 V (figure 2.15,
t=11 µs), vGS s’établit à une valeur proche de la tension de seuil du transistor. Il
en résulte que ce dernier est en régime de saturation, et limite le courant à la fer-
meture. On peut ainsi vérifier que la tension vDS ne s’annule pas totalement du-
rant la phase de fermeture (figure 2.14(a)), et que, à inductance de maille com-
parable, le gradient de courant à la fermeture est plus faible dans le cas de la
figure 2.14(b) que dans celui de la figure 2.12(b)
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FIG. 2.14 – Influence de l’inductance de source. Tension drain-source (a) et cou-
rant de drain (b) (simulation). Les deux petites figures placées en bas des figures
(a) et (b) sont des agrandissements durant les commutations.
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FIG. 2.15 – Influence de l’inductance de source sur la tension vGS . (simulation).

La phase d’ouverture (pour t = 6 µs environ) se déroule de manière iden-
tique, avec un plateau (en fait une décroissance lente) sur vGS (figure 2.15), com-
mandant le transistor en régime de saturation. Le gradient de courant ainsi con-
trôlé n’est alors pas assez fort pour que la surtension visible sur vDS cause le
passage en avalanche du transistor (figure 2.14(b)).

Si, lorsque l’on fait varier LD , la vitesse de commutation est contrôlée par
l’inductance, c’est l’association transistor–LS qui impose les gradients de cou-
rant. On voit bien sur la figure 2.14(b) que LS a une influence sur la vitesse de
commutation en courant. Mais il est visible également sur la figure 2.14(a) que
le transistor est — durant les commutations — en régime de saturation, avec
un courant de drain fort et une tension vDS supérieure à vGS −Vth (figure 2.15) :
c’est lui qui contrôle le courant dans la maille. On a un effet de contre-réaction,
dans lequel la tension développée aux bornes de LS vient agir sur vGS pour ra-
lentir le transistor. LS joue le rôle d’un couplage entre circuits de puissance et de
commande.

Enfin, nous pouvons noter que si LS ralentit les commutations, aucune per-
turbation de type oscillatoire [Mer96] n’a pu être observée. Cela est vraisembla-
blement dû au calibre des transistors : il s’agit de IRF740 dans [Mer96], commu-
tant 4 A sous 200 V contre des STB210NF02 commutant 100 A sous 15 V ici.
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FIG. 2.16 – Influence de l’inductance de grille sur la commutation. Tension drain-
source (a) et courant de drain (b) (simulation). Les deux petites figures placées en
bas des figures (a) et (b) sont des agrandissements durant les commutations.
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Inductance de grille L’évolution de l’inductance de grille ne modifie que très
peu les formes d’onde (figure 2.16). Une légère augmentation de la vitesse de
commutation peut être observée lorsque LG croît : cette dernière tend à forcer le
courant IG lors de la commutation en courant, ce qui a pour effet de faire évoluer
vGS plus rapidement, et donc d’augmenter ou de réduire iD plus vite.

Une simulation à LG = 1000 nH (valeur extrême, que l’on a peu de chances
de retrouver en réalité) est également présentée, pour mettre en évidence un des
dangers d’un circuit de commande trop inductif : son oscillation avec les capa-
cités d’entrée du MOSFET. En dessous de cette valeur de LG très importante, au-
cune simulation n’a mis en évidence un comportement oscillatoire.Ce dernier
dépendant de la résistance de grille, qui joue un effet amortisseur sur le circuit
de commande, mais aussi de l’inductance de source qui se trouve elle aussi dans
la boucle de commande, il ne peut donc être définie que sur un circuit donné,
avec un transistor précis.

2.1.3.2 Pertes

Les inductances de drain et de source modifient largement la vitesse de
commutation du transistor. Le ralentissement qu’elles imposent se retrouve sur
l’énergie dissipée durant la commutation. Dans ce qui suit, nous ne nous inté-
resserons qu’aux pertes en commutation, puisque c’est sur elles qu’agissent les
inductances, l’aspect résistif du câblage ayant une influence non négligeable sur
les pertes en conduction qui sera étudiée en détail au chapitre 4.

Les courbes de la figure 2.17 représentent l’énergie dissipée dans le transis-
tor en commutation (dans le circuit de la figure 2.11) lorsque LD évolue de 1
à 200 nH , pour deux valeurs de courant I0 (50 et 100 A). À titre indicatif, nous
avons également tracé l’énergie dissipée lors des commutations dans la diode,
qui reste très faible. Nous les négligerons donc dans ce qui suit. La méthodologie
utilisée pour obtenir les pertes en commutation sera expliquée plus en détail au
chapitre 3.

Il apparaît que l’énergie de commutation est proportionnelle à LD . En ef-
fet, en simplifiant les formes d’ondes de la figure 2.12, on peut se ramener à la
représentation de la figure 2.18. LD tend à soulager le transistor à la fermeture
en faisant chuter vDS (la commutation se fait alors sans pertes). À l’ouverture,
au contraire, il faut que LD soit entièrement déchargée pour que le transistor
puisse terminer sa commutation. Si l’on considère que le régime d’avalanche
est atteint et que LS est négligeable, on a

V0 −VBR = LD
diD

d t
(2.4)

VBR étant la tension d’avalanche. En se basant sur la représentation simpli-
fiée de la figure 2.18, les pertes en commutation se résument aux pertes durant
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FIG. 2.18 – Représentation simplifiée des formes d’onde de puissance durant une
période et mise en évidence de la dissipation d’énergie à l’ouverture. La chute de
tension à l’état passant est ici négligée.
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la phase d’ouverture (puisque la fermeture se fait à vDS nul, donc sans dissipa-
tion). On peut alors écrire

Ecommut . =
∫ T

0
VBR iD (t )d t (2.5)

avec t comme indiqué figure 2.18. En remplaçant d t dans l’équation (2.5)
par son expression en (2.4), on obtient :

Ecommut . =
∫ 0

I0

VBR iD LD
diD

V0 −VBR
= LD

VBR

2(VBR −V0)
I 2

0 (2.6)

Pour le transistor utilisé, VBR = 27 V . Le niveau de pertes obtenu à l’aide
du modèle analytique LD

27
2(27−V0) I 2

0 a été tracé sur la figure 2.17 (en pointillés)
pour les deux niveaux de courant I0 simulés (50 et 100 A). La tension V0 est de
15 V dans les deux cas. La bonne concordance des résultats confirme la validité
des hypothèses que nous avons formulées : les pertes sont négligeables lors de
la phase de fermeture, et c’est l’inductance de maille qui impose la vitesse de
commutation. Il faut noter que les inductances de source et de grille sont ici
négligeables (1 nH).

Pour un transistor d’une tenue en tension suffisante (c’est à dire pour VBR >
V0), le minimum de l’équation 2.6 s’obtient lorsque VBR tend vers l’infini

lim
VBR→∞

LD
VBR

2(VBR −V0)
I 2

0 = LD

2
I 2

0 (2.7)
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FIG. 2.20 – Évolution des pertes en commutation du transistor en fonction de son
inductance de source (simulation).

Ce qui correspond à l’énergie stockée dans LD . L’équation (2.7) montre qu’il
y a un minimum à l’énergie dissipée en commutatiion dans le transistor corres-
pondant à l’énergie stockée dans le câblage. Il est donc primordial de réduire
l’inductance de maille pour limiter les pertes en commutation.

La courbe visible figure 2.19 représente l’énergie de commutation dissipée
dans le transistor en fonction de sa tension d’avalanche (équation (2.6)), nor-
malisée par LD

2 I 2
0 . On voit qu’il est intéressant de choisir un transistor de fort

VBR , qui dissipera moins. Cependant, le RDSon — donc les pertes en conduction
— augmente rapidement avec la tenue en tension du transistor (voir chapitre 1).
D’autre part, une forte surtension à l’ouverture peut poser des problèmes CEM.
Il y a donc un compromis à effectuer sur le choix du calibre en tension du tran-
sistor, entre les pertes en conduction (qui diminuent lorsque le RDSon , et donc
la tenue en tension, est faible), et les pertes en commutation (qui diminuent
lorsque la tenue en tension du transistor augmente).

Le niveau de pertes en fonction de l’inductance de source est tracé figure
2.20. Si on le compare à la figure 2.17 (influence de l’inductance de drain), l’effet
de couplage puissance–commande de l’inductance de source apparaît claire-
ment.
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Effet à la fermeture Effet à l’ouverture Pertes totales

LD Ralentit la commutation,
et soulage le transistor ce
qui peut aller jusqu’à la
commutation à VDS nul.

Dissipation de l’énergie
stockée dans LD , surten-
sion forte.

Croissantes
avec LD .

LS Ralentit la commutation,
mais maintient une ten-
sion VDS constante.

Ralentit la commutation,
surtension.

Fortement
croissantes
avec LS .

LG Peu d’influence tant que LG reste dans des limites
« raisonnables ».

Fortes pour
LG très grand.

TAB. 2.1 – Résumé de l’influence des inductances sur le comportement de la cellule
de commutation.

2.1.3.3 Récapitulatif

Le tableau 2.1 donne un résumé de l’effet de chacune des inductances consi-
dérées sur les commutations et les pertes de la cellule.

2.2 Modélisation du câblage

Dans [Pas03], l’auteur résume l’intérêt de la modélisation du câblage par des
moyens numériques en deux phrases :

« One interresting conclusion is that intuition is not always usable,
when dealing with electromagnetics! »

et, plus loin

« We can conclude that layout is more important to optimize the
switching performances than the IGBT device. »

Nous séparerons dans ce qui suit la modélisation du câblage en deux parties dis-
tinctes : calcul des éléments inductifs et résistifs parasites, basé sur la méthode
PEEC [Rou99, Sch00], et le calcul des éléments capacitifs (moins cruciaux dans
notre cas, les gradients de tension restant faibles lors des commutations) faisant
appel à des expressions analytiques simples.

2.2.1 Méthodes

De nombreuses méthodes existent pour obtenir, à partir de ses données géo-
métriques et des propriétés des matériaux qui le constituent, un modèle des élé-
ments parasites d’un câblage. Elles peuvent être regroupées en deux grandes fa-
milles, suivant qu’elles nécessitent une discrétisation de tout l’espace ou seule-
ment des conducteurs [Teu97]. Les premières sont utilisées lorsque l’on cherche
à connaître la valeur de chaque grandeur en tout point, alors que les secondes



Modélisation du câblage 77

(dont font par exemple partie les méthodes des moments, des lignes de trans-
mission ou PEEC) sont plus adaptées à la modélisation du câblage.

Dans ce qui suit, on s’intéressera surtout à la méthode PEEC 2, puisque c’est
elle qui est utilisée dans le logiciel que nous avons utilisé : InCa. Il existe plu-
sieurs versions de cette méthode. Citons notamment : la modélisation des élé-
ments inductifs uniquement [Rue72], l’ajout de l’aspect capacitif [Rue74] et la
prise en compte de la vitesse finie des ondes électromagnétiques [Hee92].

D’autres évolutions de la méthode PEEC sont listées dans [Teu97]. La version
d’InCa que nous avons utilisée ne modélise que des aspects résistifs et inductifs,
sans considérer les effets de propagation des ondes électromagnétiques.

Les systèmes d’électronique de puissance, en particulier leurs applications
automobiles, peuvent en général être considérés comme petits devant la plus
petite longueur d’onde considérée. A une fréquence de 100 M H z correspond
une longueur d’onde de 3 m, largement supérieure à la plus grande longueur
physique dans un onduleur (jusqu’à 20 cm). On peut donc considérer les effets
de propagation comme négligeables.

2.2.1.1 Définition de l’inductance

Nous utiliserons dans ce qui suit les formules classiques de l’électromagné-
tiques, que l’on peut retrouver dans [Mar01].

Soient deux circuits fermés filiformes C1 et C2 parcourus par des courants I1

et I2. Le flux magnétiqueΦ12 à travers C2 causé par I1 s’exprime par :

Φ12 =
Ï

S2

~B1d ~S2 (2.8)

où B1 est le champ magnétique créé par I1. Φ12 étant proportionnel à I1, on
peut définir l’inductance mutuelle Mi j entre les circuits i et j :

Mi j =
Φi j

Ii
(2.9)

La self-inductance, ou inductance propre correspondant au cas particulier
où i = j :

Li = Φi i

Ii
(2.10)

Par la suite on notera Li j l’inductance, qu’elle soit mutuelle (i 6= j ) ou propre
(i = j ).

Le potentiel vecteur magnétique ~A permet de lier la géométrie des circuits
et les valeurs d’inductance. On a par définition

2. Partial Elements Equivalent Circuits
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FIG. 2.21 – Circuit élémentaire pour le calcul d’inductances partielles [Sch94a]

~B =−−−→
rot A (2.11)

Le potentiel vecteur généré à une distance r par un courant Ii dans la boucle
i s’exprime par :

~Ai = µ0Ii

4π

∫
Ci

d~l

r
(2.12)

Le théorème de Stokes permet alors de relier l’équation (2.8) et la circulation
de ~Ai le long du circuit j :

Ï
S2

~B1d ~S2 = µ0I1

4π

∮
C2

∮
C1

d~l1 ·d~l2

r12
(2.13)

Les équations (2.9) et (2.10) deviennent alors :

L12 = µ0

4π

∮
C2

∮
C1

d~l1 ·d~l2

r12
(2.14)

On vérifie ainsi que L12 = L21.
Les équations ci-dessus ne sont valables que pour des circuits C1 et C2

filiformes, dans lesquels la densité de courant peut être considérée comme
constante. Les conducteurs de section non négligeable, doivent alors être traités
comme un ensemble de filaments élémentaires [Rue72].

2.2.1.2 Notion d’inductance partielle

Si la notion d’inductance s’applique à une boucle fermée, chaque portion de
cette boucle contribue à l’inductance totale. En 1972, A.E RUEHLI a introduit la
théorie de l’inductance partielle, à la base de la méthode PEEC, qui permet de
calculer la participation de chaque élément d’un circuit à son inductance totale
[Rue72].

Si l’on considère le circuit C de la figure 2.21, de forme rectangulaire, isolé
dans l’espace, et composé de conducteurs filiformes on peut calculer son induc-
tance propre en utilisant (2.14). On peut également calculer les deux circulations
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FIG. 2.22 – Mise en évidence de la surface liée à l’inductance partielle entre les
conducteurs C1 et C2 [Rue72].

de cette équation comme étant la somme des contributions de chaque segment
C1 à C4 :

L =
4∑

k=1

4∑
m=1

µ0

4π

∫
Ck

∫
C m

d ~lm ·d~lk

rmk
(2.15)

C’est à dire

L =
4∑

k=1

4∑
m=1

Lpkm (2.16)

où Lpkm représente l’inductance mutuelle entre les segments Ck et Cm . Pour
m 6= k il s’agit d’une inductance mutuelle partielle, et lorsque m = k, d’une self
inductance partielle. Notons que le calcul de cette dernière pose certains pro-
blèmes et doit donc être traité spécifiquement [Rue72, Sch94a].

Cette formulation n’est pas limité au cas d’une boucle isolée, et peut être
étendue à un système plus vaste. On obtient ainsi une matrice d’inductances
carrée, symétrique, dans laquelle les termes diagonaux correspondent aux self
inductances partielles et les autres aux mutuelles partielles.

Le concept d’inductance partielle n’est cependant pas qu’une astuce calcu-
latoire : on peut en effet se ramener au calcul du flux magnétique (équation (2.8).
Considérons la surface S définie par un segment C2, les deux normales à un seg-
ment C1 passant par les extrémités de C2 et un segment rejeté à l’infini (figure
2.22). Le calcul du flux créé par le courant circulant dans C1 capté par S peut être
effectué via la circulation de A12 sur le contour fermé C définissant S (Théorème
de Stokes).

Φ12 =
∮

C

~A12 · ~dl2 = µ0I1

4π

∮
C

∫
C1

d~l1 ·d~l2

r12
(2.17)

À l’infini, le potentiel vecteur s’annule (r12 →∞), de même que sur les deux
normales à C1 ( ~dl1 · ~dl2 = 0). Le calcul de ~A12 se ramène donc à son évaluation
sur C2. d’où
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FIG. 2.23 – Division d’une boucle large en filaments élémentaires et circuit équi-
valent correspondant (les couplages ne sont pas représentés).

Lp12 =
Φ12

I1
= µ0

4π

∫
C2

∫
C1

d~l1 ·d~l2

r12
(2.18)

Correspondant à la définition de l’inductance partielle des équations (2.15)
et (2.16). L’inductance partielle, comme l’inductance d’une boucle fermée, cor-
respond donc au calcul d’un flux magnétique à travers une surface.

2.2.1.3 Extraction des paramètres d’une géométrie

Dans les calculs précédents, nous avons considéré des circuits filiformes,
dans lesquels la densité de courant est uniforme. Cette hypothèse n’est pas ad-
missible en électronique de puissance où les pistes sont le plus souvent de lar-
geur non négligeable devant leur longueur et où les effets de peau et de proxi-
mité modifient la répartition du courant.

Il devient dès lors nécessaire de subdiviser les conducteurs en filaments élé-
mentaires, puis d’effectuer les calculs sur chacun d’entre eux [Sch94b]. La figure
2.23 présente l’exemple de subdivision d’une boucle en trois circuits filiformes,
et le circuit équivalent correspondant. Pour chacun des circuits Ci , on peut sim-
plement calculer la valeur de Ri par

R1 = ρli

Si
(2.19)

li étant la longueur du circuit Ci , et ρ la résistivité du matériau de la boucle.
Les valeurs des inductances partielles sont obtenues à partir de l’équation (2.18).

Il est ensuite possible de réduire le schéma de la figure 2.23 en un circuit R,
L série unique pour une fréquence donnée.

Mentionnons enfin que des formulations ont été développées dans le cas
de conducteurs de longueur et largeur comparables, et dans lesquels le sens du
courant n’est pas connu (plaques) [Sch94a]. Elles débouchent sur une représen-
tation « en grillage » des éléments R et L. Des méthodes de simplification de ré-
seau permettent alors de revenir, toujours pour une fréquence fixe, à un simple
circuit R, L.
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FIG. 2.24 – Structure d’un circuit sur Substrat Metallique Isolé (SMI).

2.2.1.4 Calcul des capacités

La structure des boîtiers de transistors présentée au chapitre 1 impose une
dissipation de la puissance qu’ils dissipent par la semelle de cuivre. Avec l’utili-
sation des composants montés en surface (CMS), qui facilitent le montage au-
tomatisé des composants, cette semelle est brasée directement sur le circuit im-
primé. Lorsque l’énergie à dissiper devient importante, il est alors nécessaire de
remplacer le substrat époxy par un Substrat Métallique Isolé (visible figure 2.24),
composé du circuit, réalisé en cuivre, d’un diélectrique le plus fin possible pour
réduire la résistance thermique et d’une tôle d’aluminium qui assure la tenue
mécanique et la dissipation vers un radiateur (qui se plaque sur la face inférieure
de cet assemblage).

Si cette structure a l’avantage de réduire les inductances parasites (du fait de
l’effet d’image apporté par le substrat métallique), les capacités entre pistes et
substrat d’aluminium sont bien plus importantes qu’avec du circuit imprimé de
1,6 mm2 d’épaisseur [Sch94a].

Cet aspect capacitif est de première importance en matière de CEM, puis-
qu’il offre un chemin aux perturbations de mode commun. Dans ce cadre, la
modélisation des capacités parasites doit être effectuée avec soin [Mus04]. De
nombreuses formulations, destinées à l’origine aux lignes micro–ruban, existent
pour calculer la capacité entre une piste et un plan de masse, en tenant notam-
ment compte des effets de bord et de l’épaisseur de la piste [Bog88]. En élec-
tronique de puissance, ou les pistes sont larges et courtes (alors que les lignes
micro–ruban sont filiformes), des corrections ont été proposées par [Sch94a]
pour modéliser les effets de bord aux extrémités des pistes.

Dans l’étude qui nous intéresse, surtout destinée à l’étude des pertes, la pré-
cision des valeurs de capacités est moins cruciale. D’autre part, les formules dé-
veloppées par [Bog88] nécessitent de connaître la valeur de permitivité dans le
diélectrique alors qu’elle n’est en général pas donnée par les fabricants. Enfin,
dans les structures que nous étudierons, les pistes ont une forme très proche
du carré, avec une surface de plusieurs cm2 et une épaisseur de diélectrique in-
férieure à 100 µm. Nous avons donc négligé les effets de bords et considéré la
capacité parasite comme strictement proportionnelle à la surface de la piste.
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2.2.2 Outils

Plusieurs logiciels permettent de calculer les éléments parasites d’un câ-
blage à partir de la description de sa géométrie. Deux d’entre eux sont basés
sur la méthode PEEC : FASTENRY 3, développé au Massachussets Institute of
Technology (MIT) et InCa conçu au Laboratoire d’Électrotechnique de Grenoble
(LEG). Le second ayant largement fait ses preuves dans la modélisation des sys-
tèmes de puissance (FASTHENRY est plutôt destiné à la modélisation des inter-
connexions en microélectronique) et l’assistance de ses concepteurs étant plus
facile à obtenir 4, nous avons donc retenu InCa.

2.2.2.1 Méthodologie de description

Une fois la structure du câblage décrite dans InCa, il faut passer à une phase
de maillage, destinée à définir les éléments partiels pour l’application de la mé-
thode PEEC. Même si cette étape est moins cruciale qu’avec les méthodes ba-
sées sur une résolution différentielle des équations de Maxwell, certaines pré-
cautions doivent être observées.

Dans le cas d’une piste longiligne, aucune subdivision longitudinale n’est
nécessaire si la longueur de la piste est nettement inférieure à la plus petite lon-
gueur d’onde dans le circuit (lpi ste <<λ/10) [Teu97]. Ce sera toujours le cas des
convertisseurs étudiés dans ce mémoire. Les subdivisions transversales doivent
idéalement être suffisamment fines pour prendre en compte l’effet de peau à la
fréquence de résolution. L’épaisseur de peau a à la pulsation ω dans un maté-
riau de conductivité σ s’exprime par

a =
√

2

σµ0ω
(2.20)

Dans [Sch94b], l’auteur montre que la fréquence pour laquelle InCa effectue
sa résolution n’a que relativement peu d’influence sur la valeur d’inductance
calculée. Les résistances y sont plus sensibles (à cause de l’effet de peau) ; mais
il faut de toutes façons effectuer le calcul pour une fréquence fixe, alors que le
contenu fréquentiel des signaux présents dans un convertisseur est complexe.

Dans notre cas, nous effectuons la résolution pour une fréquence corres-
pondant à la fréquence de découpage du convertisseur (fréquence fondamen-
tale), avec un pas de subdivision de l’ordre du millimètre (lorsque la taille du
problème en mémoire le permet).

Le cas des subdivisions dites « 2D », où le sens du courant n’est pas connu
(cas des conducteurs larges et courts) est plus complexe. Il faut effectuer un

3. www.fast�eldsolvers.com, dernière consultation août 2004
4. Nous tenons à remercier les personnes du LEG ayant apporté leur soutien : J.-M. GUICHON,

C. MARTIN et J.-L. SCHANEN
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FIG. 2.25 – Modélisation de deux circuits couplés à l’aide des primitives de Pspice.

compromis sur le nombre de subdivisions afin de conserver un modèle manipu-
lable (à la fois par le logiciel et par l’utilisateur, puisqu’il faut dans de nombreux
cas effectuer manuellement les connexions entre les subdivisions de deux pla-
ques en contact).

2.2.2.2 Modélisation Pspice

Une fois ses calculs effectués, InCa génère une sortie sous forme de deux
matrices R et Lω représentant les composantes réelles et imaginaires de l’impé-
dance de chaque circuit on a ainsi Z = R+ j Lω.

R correspond donc à la matrice de résistances, et L à la matrice d’induc-
tance ; leurs termes diagonaux représentant les résistance et inductance propre,
et les autres les éléments mutuels 5.

La transcription de la matrice L sous forme de circuit ne pose pas de pro-
blème, puisque les mutuelles inductances sont des primitives Pspice. Deux cir-
cuits couplés se représenteront donc comme deux inductances L1 et L2 et par
un élément de couplage K12 tel que

K12 = L12p
L1L2

(2.21)

Il est plus complexe de faire une représentation circuit de la matrice R : les
éléments mutuels résistifs n’existent pas en temps que tels sous Pspice. On a
donc recours à une acrobatie technique, faisant appel à des sources de tension

5. Le terme de résistance mutuelle est en fait, dans des conducteurs isolés, causé par la réduc-
tion des éléments partiels à une fréquence donnée. Les effets de proximité, qui modifient la ré-
partition du courant dans les conducteurs proches [Sch94a] causent également une variation de
la résistance de ces conducteurs, puisque leur section efficace change. Il en résulte qu’à une fré-
quence donnée, la circulation d’un courant dans un des conducteurs va faire varier la résistance
dans un autre, ce que l’on traduit par un terme de résistance mutuelle.
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(a)

(b) (c)

FIG. 2.26 – Cas du couplage par impédance commune : deux circuits empruntant
une portion identique (a) et les modèles correspondant avec couplage (b) ou sans
(c)

commandées en courant (élément H). En mesurant le courant dans les branches
couplées (à l’aide d’une source V de tension 0 V ), on peut ainsi écrire

VH1 = N12I2 (2.22)

Ce couplage n’étant pas à double sens, il convient de réaliser le même mon-
tage dans les deux branches couplées (figure 2.25).

Cette solution, adoptée par les concepteurs de FASTHENRY pour générer
le code Pspice présente l’avantage d’être indépendante du circuit réel (on peut
modéliser aussi bien des circuits ayant des portions communes que des circuits
isolés les uns des autres). Elle est cependant lourde (plus d’éléments, plus de
nœuds) et non physique : l’utilisation de sources peut mener à des non-sens
comme la génération d’energie par le câblage.

Dans la plupart des cas, les couplages résistifs sont causés par une portion de
circuit commune aux pistes couplées (figure 2.26(a)). Ce type de couplage peut
se représenter très simplement, sans aucun couplage par le circuit de la figure
2.26(c). Cela nécessite cependant une connaissance des interconnexions entre
pistes (c’est à dire savoir que les deux pistes partagent le même point a). En
l’absence d’une telle information, la solution la plus simple consiste à générer



Conclusion 85

un circuit avec des termes de couplage (figure 2.26(b)), qui ne présume pas des
connexions entre les circuits. C’est alors à l’utilisateur du modèle de connecter
les circuits ensemble.

Pour des raisons d’automatisation, nous avons donc fait appel à cette solu-
tion. De cette manière, un modèle Pspice peut être généré directement à partir
des fichiers de sortie InCa, sans autres manipulations, réduisant du même coup
les risques d’erreurs (très élevés pour peu que l’on travaille avec un modèle im-
posant). Il faut ensuite, lorsque l’on utilise le modèle, reconnecter les circuits
(dans le cas de la figure 2.26(b), il faudra explicitement relier les deux points a).

2.3 Conclusion

Les interconnexions constituent un élément à part entière des convertis-
seurs. Leur importance a pu être mise en évidence dans la première partie de
ce chapitre, avec une étude du déroulement des commutations dans une cellule
MOSFET–diode puis de l’influence des différentes inductances de câblage sur
les pertes.

Les méthodes permettant d’obtenir un modèle du câblage utilisable avec les
outils de simulation ont ensuite été présentées. Elles reposent notamment sur
un logiciel exploitant la méthode PEEC (InCa). Une méthode de transcription
automatisée permettant de générer un listing Pspice a également été proposée.

La précision de la méthode PEEC dans le cadre de la modélisation des struc-
tures de l’électronique de puissance a été démontrée à de nombreuses reprises,
notamment par les travaux issus du LEG [Rou99, Sch00]. Nous verrons dans le
chapitre 3 qu’elle semble également satisfaisante dans notre cas.





Chapitre 3

Caractérisation et validation
expérimentale

La première partie de ce chapitre présente les moyens de mesure utilisés.
outre les instruments classiques (oscilloscope, sondes. . . ), nous avons fait appel
à un calorimètre (disponible au laboratoire) qui a dû être adapté aux contraintes
forts courants.

Dans un second temps, nous décrivons les procédures de caractérisation des
modèles proposés précédemment. L’accent est mis sur l’identification des para-
mètres du modèle de transistor, puisque cette dernière ne peut se baser que sur
une approche expérimentale. En effet, les caractéristiques physiques des com-
posant sont tenues secrètes par leurs fabricants, et les paramètres des modèles
SPICE qu’ils fournissent sont en général le fruit d’une identification empirique.
La plupart des modèles des MOSFET de puissance sont basés sur celui des tran-
sistors faible puissance SPICE level 3 dont les paramètres reflètent mal la réalité
physique et ne peuvent pas être utilisés pour caractériser le modèle que nous
proposons.

Si la modélisation du câblage d’un point de vue inductif et résistif peut se
faire de manière théorique, à l’aide d’InCa (la résistivité des matériaux utilisés
et leur disposition géométrique est habituellement disponible), il n’en va pas
de même pour l’aspect capacitif. La valeur de permitivité des diélectriques est
rarement donnée par les fabricants, et il va ici aussi falloir procéder à une phase
d’identification avec l’expérience.

Dans la troisième partie du chapitre, nous proposons de valider l’ensemble
de la modélisation d’un système par rapport à l’expérience. Les formes d’ondes
temporelles, de même que les pertes du système, obtenues en simulation et
en mesure sont comparées. Un aperçu des points étudiés dans ce chapitre est
donné dans le tableau 3.1.
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Étape Opération Description

Identification Carac. statique Mesure de la caractéristique statique
et identification automatisée des pa-
ramètres.

Carac. dynamique Utilisation de deux circuits de test
pour identifier (manuellement) les
paramètres dynamiques.

Carac. en avalanche Présentation d’un dispositif expéri-
mental et d’une méthode permettant
d’obtenir les paramètres électrother-
miques du modèle de fonctionne-
ment en avalanche.

Validation Calorimétrie Utilisation de mesures calorimé-
triques comme étalon de comparai-
son simulation / expérience pour les
pertes.

Comp. temporelles Comparaison simulation / expérience
basée sur la superposition de formes
d’onde.

Comp. en avalanche Comparaison entre les simulations en
avalanche avec modélisation de la
propagation thermique dans la puce
et les mesures obtenues lors de la
phase d’identification.

TAB. 3.1 – Résumé des opérations expérimentales mises en œuvre et décrites dans
ce chapitre
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3.1 Moyens de mesure

Ce chapitre étant très largement basé sur une approche expérimentale, il
convient tout d’abord de présenter les méthodes de mesure et les instruments
employés. Nous distinguons par la suite les mesures des grandeurs électriques
(statiques, temporelles et fréquentielles) des mesures calorimétriques.

3.1.1 Mesures électriques

3.1.1.1 Instruments de mesure utilisés

Sauf mention contraire, les mesures électriques temporelles exposées ici ont
été réalisées à l’aide des instruments suivants :

oscilloscope Tektronix TDS7054 de bande passante 500 MHz ;

sondes de tension Tektronix P6139A , atténuatrices (rapport 10), bande pas-
sante 0–500 MHz ;

shunt aselfique T&M SDN–005 de résistance 4,901 mΩ et de bande passante
0–400 MHz ;

Les mesures d’impédance ont été effectuées à l’aide d’un pont auto-adaptatif
HP4194A, équipé de sa sonde permettant des mesures jusqu’a 100 MHz [Hon00].

Pour obtenir les caractéristiques statiques I = f (V ) des semiconducteurs,
nous avons utilisé un traceur Tektronix 371A, ainsi qu’un dispositif décrit plus
loin, et permettant d’obtenir des résultats plus précis dans certains cas.

L’oscilloscope utilisé (TDS7054) est capable d’effectuer 2,5.109 échantillon-
nages par seconde, avec une résolution de 8 bits . Lorsque la pleine fréquence
d’échantillonnage n’est pas nécessaire, nous travaillerons en mode Hi-Res, qui
consiste à effectuer les acquisitions à fréquence maximale puis à effectuer une
moyenne temporelle (entre n échantillons successifs). De cette manière la ré-
solution des convertisseurs est améliorée sans avoir à faire d’hypothèses sur la
périodicité du signal (ou la stabilité du déclenchement).

Il peut cependant être nécessaire d’effectuer un moyennage classique lors-
que l’on est en présence d’un bruit non corrélé au dispositif sous test (c’est le
cas, par exemple, du découpage d’une alimentation) qui n’a pu être filtré.

Dans les deux cas, la résolution obtenue évolue en
p

n, où n est le nombre
d’échantillons par point. Si l’on effectue une moyenne sur 16 acquisitions, la
résolution est améliorée d’un facteur 4, soit 2 bits [Amm02, Tek89].

Une autre spécificité de cet oscilloscope est la taille de sa mémoire (jusqu’à
500 000 points), permettant l’acquisition d’une période complète d’un signal
tout en gardant une résolution suffisante pendant les commutations. Cela per-
met, lors des comparaisons avec la simulation, de valider non seulement les
formes d’onde, mais aussi leur décalage temporel, puisqu’on ne synchronisera
les formes d’ondes simulées et mesurées qu’en début de période.
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La sonde de courant utilisée ici est un shunt aselfique [Wit02] qui pré-
sente l’intérêt, par rapport aux autres capteurs, d’une large bande passante (du
continu à 400 MHz, d’une grande dynamique de mesure (de moins d’un ampère
à plusieurs centaines d’ampères) [Lai02] et d’un faible encombrement (les deux
terminaux de puissance sont distants de quelques millimètres).

3.1.1.2 Conditions de mesure

Les mesures temporelles que nous avons réalisées pour cette étude sont
principalement destinées à la comparaison avec la simulation. Il est donc né-
cessaire de maîtriser l’environnement de mesure de manière à pouvoir le mo-
déliser.

Nous avons vu dans le chapitre 2 que les conducteurs des convertisseurs
sont loin de constituer des équipotentielles. Leurs inductances parasites sont à
l’origine de d.d.p à leurs extrémités, et, plus grave, de couplage avec le reste du
circuit, y compris de mesure.

Toutes les mesures de tensions présentées ici ont donc été réalisées en mode
différentiel, à l’aide de deux sondes passives P6139. Ces deux sondes ont été as-
sociées physiquement en solidarisant leurs deux câbles sur toute leur longueur ;
seules les têtes et les fils de masse des sondes sont dissociées. Cet accouplement
permet de garantir que les signaux véhiculés sur les câbles des sondes sont sou-
mis à des perturbations identiques. Dans le même ordre d’idées, il faut veiller à
ce que les fils de masse suivent tous deux le plus proche chemin, et notamment
qu’ils n’entourent pas un conducteur de puissance.

L’équipotentielle de mesure, à laquelle est fixée la masse de l’oscilloscope
doit être la moins impédante possible, de manière à assurer au mieux sa fonc-
tion en dépit des courant induits qui la parcourent. Nous avons donc utilisé un
plan de masse en tôle de cuivre, d’un mètre carré de surface, auquel sont ratta-
chés tous les éléments du banc de mesure (oscilloscope, alimentations, sondes).
Ce plan est lui même raccordé au circuit de terre du bâtiment, pour des raisons
de sécurité. Les connexions de terre de chaque appareil du banc sont également
connectées sur ce plan. De cette manière, on peut se prémunir au mieux des
« bruits » de découpage des différentes alimentations de l’appareillage. Enfin,
le dispositif sous test est raccordé en un point au plan de masse. Si l’on effectue
une mesure de courant à l’aide d’un shunt, c’est au niveau de celui-ci que se fera
la connexion, sinon elle sera effectuée sur l’entrée « - » du dispositif.

La commande des transistors, qu’ils soient en haut ou en bas du bras d’on-
duleur, est effectuée par des modules de commande, que nous avons spécifique-
ment développés pour ce travail, isolés grâce à un convertisseur DC–DC intégré
et une commande par fibre optique (figure 3.1). Ces modules ont une taille ré-
duite (environ trois centimètres de côté), et peuvent être placés directement sur
le dispositif à tester (voir annexe C).
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FIG. 3.1 – Photographie d’un des modules driver mettant en évidence la transmis-
sion par fibre optique (en haut à gauche) et le convertisseur DC–DC (à droite). Le
connecteur de sortie est situé sous le circuit.

FIG. 3.2 – Paramètres de la commande optique

Nous avons également développé une carte à FPGA pour piloter les modules
de commande, avec quatre sorties optiques (on peut ainsi commander un pont
en H). Elle est configurée via un PC, et génère des trames telles que présentées
figure 3.2. L’utilisation de salves de commandes est destinée à réduire l’autoé-
chauffement des composants. Période de découpage, rapport cyclique et temps
mort sont réglables par pas de 25 ns (voir annexe C).

3.1.1.3 Composant étudié

La plupart des mesures effectuées ici ont été réalisées sur des convertisseurs
utilisant un MOSFET fabriqué par STMicroelectronics, le STB210NF02. Ses prin-
cipales caractéristiques sont résumées dans le tableau 3.2. Il fait appel à la tech-
nologie StripFET, c’est à dire qu’il possède un circuit de grille en bandes (voir
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Composant ST210NF02

Tenue en tension 20 V
Courant nominal 120 A

RDSon 2,6 mΩ
Température de fonctionnement -55 à 175°C

Ci ss 5100 pF
Coss 3500 pF
Cr ss 800 pF

Boîtier D2PAK

TAB. 3.2 – Résumé des caractéristiques des MOSFET étudiés

section 1.2.1.1) et une très grande densité d’intégration [She03].

3.1.2 Mesures calorimétriques

En introduction de son ouvrage « Electronique de puissance – Les fonctions
de base et leurs principales applications », G. SÉGUIER écrit :

« En électronique des courants forts , la notion principale dans toute
transformation devient celle de rendement. » [Ség01]

La mesure de rendement, et par là celle des pertes du système, est donc pri-
mordiale. Cette mesure de pertes peut se faire par manière directe, c’est à dire
en mesurant l’énergie cédée sous forme de chaleur par le convertisseur à son
environnement ; ou de manière indirecte, en mesurant les puissances d’entrée
et de sortie.

La méthode indirecte consiste donc à mesurer les tensions et courants en
entrée et en sortie du convertisseur, puis à en effectuer le produit pour calculer
la puissance instantanée en entrée et en sortie :

Pe (t ) = ue (t )ie (t ) (3.1)

Ps(t ) = us(t )is(t ) (3.2)

Une intégration de ces valeurs sur une période complète permet alors de
calculer la puissance Pp dissipée par le système :

Pp = 1

T

∫ T

0
Pe (t )−Ps(t )d t (3.3)

Il est important de noter que la présence d’éléments de stockage dans le sys-
tème (capacités, inductances de pistes,. . . ) n’autorise ce calcul que sur un sys-
tème périodique. L’état du système doit en effet être strictement identique aux
deux bornes de l’intégrale pour qu’elle corresponde à la puissance dissipée : le
premier principe de la thermodynamique s’écrit
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∆u =W +Q (3.4)

avec W le travail fourni, Q l’énergie dissipée sous forme de chaleur et u
l’énergie interne. Par définition, dans un système périodique de période T , on a
u(t ) = u(t +T ). Il en résulte que, sur une période, ∆u = 0, et donc W =Q ; le tra-
vail fourni au système (calculé par l’équation (3.4)) correspond à l’énergie qu’il
dissipe.

Les convertisseurs de l’électronique de puissance ont des rendements éle-
vés, typiquement supérieurs à 90 %. Les pertes représentent donc une faible
partie de la puissance convertie, ce qui ne va pas sans poser des problèmes de
mesure [Xia02]. Si l’on considère une précision de mesure de courant et de ten-
sion de ±2,5 % (∆U

U = ∆I
I = 0,025) la précision sur la mesure de puissance est

∆P

P
= ∆U

U
+ ∆I

I
= 0,05 (3.5)

Avec un rendement de conversion de 90 % (Ps = 0,9Pe ), l’erreur sur la mesure
de puissance dissipée devient :

∆Pp

Pp
= ∆(Pe )+∆Ps

Pe −Ps
(3.6)

= 0,05Pe +0,05Ps

(1−0,9)Pe
≈ 100%

Si les valeurs d’incertitude sont avant tout choisies ici pour les besoins de la
démonstration, elles ne sont cependant pas absurdes : la résolution d’acquisi-
tion de l’oscilloscope est limitée (généralement 8 bits, que l’on peut augmenter
par moyennage), les sondes de tension et de courant n’ont pas les mêmes re-
tards et temps de montée, et elles sont soumises à un couplage électromagné-
tique avec le circuit sous test. Enfin, le rendement de conversion d’un onduleur
est couramment plus proche de 95 % que de 90 %.

Le calcul des pertes est donc très sensible à la précision de la mesure de Pe et
Ps . Malheureusement, cette mesure est loin d’être aisée [Cau92, Far93]. Durant
les commutations, courant et tension évoluent très rapidement, ce qui nécessite
une acquisition très rapide et précise. Les temps de réponse de chaque sonde
(tension et courant) doivent être les plus proches possibles [Amm02].

Les méthodes indirectes de mesure de pertes s’avérant complexes à mettre
en œuvre, nous leur avons préféré les méthodes directes (calorimétriques)
[Ric04].

La calorimétrie permet de connaître l’énergie dissipée dans une enceinte
adiabatique à partir de l’élévation de température du fluide qu’elle contient. Si
l’on nomme CT H la capacité thermique totale du contenu de l’enceinte, l’élé-
vation de température δT (on fait l’hypothèse d’une répartition parfaite de la
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FIG. 3.3 – Schéma simplifié du calorimètre utilisé

température dans le fluide) et l’énergie dissipée E sont liées par

δT = E

CT H
(3.7)

Il suffit alors de connaître précisément la durée pendant laquelle le système
a fonctionné pour pouvoir calculer la puissance dissipée.

Le système expérimental est représenté figure 3.3. Le Dispositif Sous Test
(DST) est placé dans un bain d’huile 1, qui assure la répartition de la chaleur (un
système de brassage, non représenté, permet d’homogénéiser au mieux la tem-
pérature) tout en réalisant l’isolation électrique. Ce bain d’huile ne pouvant pas
être placé dans des conditions parfaitement adiabatiques, notamment à cause
du passage des câbles électriques de mesure et d’alimentation (figure 3.4), on
plonge l’enceinte le contenant dans un bain d’eau à température constante. Ce
faisant, on assure des conditions de fonctionnement quasi-adiabatiques, dans
lesquelles le flux de chaleur passant de l’eau à l’huile est constant. En effet, si l’on
néglige, en première approche, l’élévation de la température du bain d’huile du-
rant la mesure (de l’ordre du demi-degré Celsius) devant la différence de tempé-
rature entre l’eau et l’huile (typiquement de l’ordre de plusieurs degrés Celsius),
la puissance totale transitant entre l’eau et l’huile est constante et vaut

P = Teau −Thui le

RT H
(3.8)

1. Le fluide caloporteur utilisé est en fait de l’huile de tournesol, dont la tenue en tension est
largement suffisante et l’approvisionnement aisé.
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FIG. 3.4 – Photographie de la « tête » du calorimètre que l’on plonge dans le bain
d’eau à température contrôlée.

Où RT H (K .W −1) est la résistance thermique de l’enceinte calorimétrique. Pour
dissocier l’échauffement de l’huile lié à ce flux de fuite et celui causé par la dissi-
pation du DST (que l’on cherche à mesurer), on va décomposer l’acquisition de
température en trois phases :

1. durant la première phase le DST n’est pas commandé, l’élévation de tem-
pérature de l’huile n’est due qu’aux fuites de l’enceinte quasi-adiabatique ;

2. durant la seconde phase, le DST fonctionne durant un temps déterminé.
Cette étape doit être assez longue pour que le contenu de l’enceinte at-
teigne l’équilibre (température de l’huile et du DST identiques) ;

3. la dernière phase est identique à la première, l’échauffement de l’huile
n’étant à nouveau causé que par le flux de fuites.

La mesure calorimétrique débute par une phase de calibration : il est né-
cessaire de connaître la capacité calorifique totale de l’enceinte (constituée du
DST, de l’huile, de l’agitateur, de la sonde de température. . . ). Pour cela, on y
place une résistance (non représentée sur la figure 3.3) permettant de dissiper
une impulsion d’énergie calibrée. En mesurant l’élévation de température que
cela entraîne, on peut calculer Cth à l’aide de l’équation 3.7.

Une courbe d’évolution typique de la température en fonction du temps est
donnée figure 3.5. Elle a été obtenue durant une phase de calibrage durant la-
quelle une puissance constante est dissipée par la résistance durant un temps
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FIG. 3.5 – Évolution de la température au cours du temps lors de la phase de cali-
bration

déterminé. Elle est constituée de trois phases : dans la première (de 0 à 60 s), la
température augmente linéairement avec le temps, à cause de l’imperfection de
l’isolation bain d’eau/bain d’huile. Dans la seconde (de 60 à 100 s environ), la
température croît rapidement, en raison de l’énergie dissipée par la résistance
de calibration, puis l’augmentation se stabilise pour arriver à la troisième phase,
identique dans les causes à la première, avec une augmentation linéaire de la
température.

Il faut noter que les pentes de variation de température dans les phases 1
et 3 sont légèrement différentes, en raison de l’augmentation de la température
du bain d’huile. En effet, l’hypothèse d’une différence de température eau/huile
constante tout au long du cycle de mesure n’est valable qu’en première approxi-
mation. Pour tenir compte de ce phénomène, on mesure∆T entre les extrapola-
tions linéaires des phases 1 et 3 au point d’inflexion de la courbe de température.

Les mesures proprement dites se déroulent de la même manière que la cali-
bration, en trois phases. Il faut en effet mesurer le flux de fuite en début et en fin
de chaque mesure, la différence de température eau/huile étant à chaque fois
différente. Dans la pratique, on ne peut espérer faire que trois à quatre mesures
successives avant que la température de l’huile ne rejoigne celle de l’eau. Il est
alors nécessaire de sortir l’enceinte calorimétrique du bain thermostaté pour la
plonger dans de l’eau froide.



Moyens de mesure 97

La précision de mesure des pertes par la méthode directe est bien meilleure
qu’avec la méthode indirecte (électrique). En effet, si l’on reprend l’équation
(3.7), avec CT H = Eet ./δTet . (l’indice « et. » signifie qu’il s’agit des grandeurs ob-
tenues durant la phase d’étalonnage) et Eet . = Uet .Iet .tet ., la puissance perdue
par le système sous test s’écrit :

P = E

t
= δT

t

Uet .Iet .tet .

δTet .
(3.9)

avec t durée pendant laquelle le convertisseur dissipe de l’énergie. L’incerti-
tude sur W s’écrit donc :

∆P

P
= ∆δT

δT
+ ∆Uet .

Uet .
+ ∆Iet .

Iet .
+ ∆tet .

tet .
+ ∆t

t
+ ∆δTet .

δTet .
(3.10)

t et teq. sont maîtrisés avec une précision supérieure à 1 %%. Uet . et Iet . sont
acquis avec une carte de résolution 16-bits, leur incertitude est donc là aussi
bien inférieure à 1 %%. En ce qui concerne les mesures de température, la conver-
sion analogique/numérique se fait à travers un convertisseur 20 bits, mais on
peut noter sur la figure 3.5 la présence d’un bruit de l’ordre de 20 m°C d’am-
plitude. Le nombre d’échantillons en début et fin de mesure (phases linéaires)
étant fixé à 200, on peut espérer une précision de 20 ·10−3/

p
200 = 1,4 m°C (hy-

pothèse d’une distribution normale du bruit de mesure). Pour un δT de 0,5 °C,
on a donc :

∆W
W < 2× 1,4 ·10−3

0,5
+4×10−4

< 0,7 %

(3.11)

On peut ainsi espérer une précision meilleure que 1 % en utilisant le dispo-
sitif de mesure calorimétrique disponible au laboratoire.

Les mesures calorimétriques présentées dans cette étude ont toutes été réa-
lisées sur la cellule DC–DC dont la structure du câblage est présentée figure 3.32,
page 121 — une vue agrandie de la cellule et la disposition des composants est
disponible figures 4.1(a) et 4.1(d), page 147. En effet, ses faibles dimensions (5
cm de côté) représentent quasiment la taille maximale qu’il est possible de faire
rentrer dans le faible volume de l’enceinte du calorimètre. Cette cellule de com-
mutation constitue un bras d’onduleur, à un transistor par interrupteur fonc-
tionnel, avec 6 capacités céramiques (13,2µF ) sur le bus continu. Cette structure
nous permet de fonctionner aussi bien en onduleur qu’en hacheur (un des deux
MOSFET n’étant alors pas commandé), et donc de retrouver toutes les configu-
rations de commutation de l’électronique de puissance.

Un banc de test a donc été construit autour du calorimètre, et son schéma
est représenté figure 3.6. On y retrouve la cellule de commutation (DST), placée
dans l’enceinte adiabatique en compagnie de la résistance d’étalonnage et de la



98 Caractérisation et validation expérimentale

FIG. 3.6 – Synoptique du dispositif de mesure calorimétrique

FIG. 3.7 – Photographie de la porte optique, avec les fibres optiques d’entrée et de
sortie et la commande par câble coaxial.



Moyens de mesure 99

thermistance de mesure. Des sources de tension (V0) et de courant (I0) y sont
connectées selon le schéma de l’onduleur de tension. La commande optique
paramétrable présentée en 3.1.1.2 pilote les transistors du DST via une porte (fi-
gure 3.7) et des drivers qui assurent la conversion optique/électrique. Le but de
la porte, développée spécialement pour ce banc, est de n’autoriser le fonction-
nement du dispositif sous test que pendant un temps précis (afin de pouvoir
calculer la puissance dissipée par le DST à partir de la mesure d’énergie réalisée
dans le calorimètre). Le reste du temps, elle commande l’interrupteur S pour
court-circuiter la source de courant.

Le circuit de puissance appelle également quelques commentaires. En rai-
son du fort calibre en courant des transistors étudiés (120 A pour le STB210-
NF02), les sources V et I sont encombrantes et ne peuvent être placées qu’à
plus d’un mètre du calorimètre. L’inductance parasite Lcab. représentée sur la fi-
gure 3.6 n’est donc pas négligeable. De plus la source V (constituée en fait d’une
charge active jouant le rôle de récepteur à tension constante) possède une régu-
lation électronique dont la bande passante est forcément réduite. Pour ces deux
raisons, il est nécessaire de placer, à l’entrée même du calorimètre, un banc de
capacités C destinées à reproduire une source de tension idéale. Ce dernier est
constitué d’un ensemble de condensateurs électrolytiques (de forte capacité) et
de capacités céramiques (de forte bande passante). La connexion avec le DST
se fait alors sous forme de busbarre, liaison peu inductive et dont la structure
rigide peut être modélisée sous InCa.

De manière duale, pour obtenir une source de courant dont le fonctionne-
ment soit idéal sur une large bande de fréquences, on vient connecter en série
sur une source de courant régulée une inductance à circuit magnétique (forte
valeur, mais faible bande passante) et une inductance à air (faible valeur d’in-
ductance, mais bon comportement fréquentiel). L’interrupteur S vient court-
circuiter l’ensemble lorsque le DST ne fonctionne pas. Pour stabiliser ce sys-
tème, qui a tendance à osciller, une résistance de forte puissance (1600 W ) est
également placée en série. En effet, la source que nous utilisons est une source
de tension régulée en courant : son étage de sortie est constitué de capacités, ce
qui se traduit par un comportement instable lorsque l’on connecte les induc-
tances L (figure 3.6).

L’ensemble de ce banc est piloté par un PC 2 qui effectue également le traite-
ment des données et calcule directement la puissance dissipée à partir du profil
de température mesuré. Une photo du banc complet est visible figure 3.8

2. Le logiciel et l’interface du PC avec le banc d’essai ont été réalisés par PASCAL BEVILACQUA.
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FIG. 3.8 – Photographie du banc de mesure calorimétrique. L’inductance et la ré-
sistance de lissage du courant issu de la charge sont cachées par le calorimètre.

3.2 Caractérisation

L’étape de caractérisation consiste à trouver les valeurs de leurs paramètres
pour lesquels les modèles donnent les résultats les plus proches de la réalité.
Dans le cas du MOSFET, elle se fait expérimentalement par identification entre
simulation et mesure. Pour le câblage, elle peut se faire par calcul à partir d’une
description de la géométrie du convertisseur.

3.2.1 MOSFET

Le modèle de transistor MOS proposé dans le chapitre 1 possède de nom-
breux paramètres, résumés dans le tableau 1.1. L’identification de ces paramètres
à la mesure se fait en deux grandes étapes :

une caractérisation statique permet d’extraire les valeurs de la tension de seuil
(VT ), des deux transconductances (KPl i n et KPsat ) et des deux paramètres
empiriques σ et θ. La caractéristique statique de la diode interne permet
également de retrouver les valeurs des paramètres Vbi et Vn0 ;

une caractérisation dynamique , réalisée en deux temps, permet d’identifier
les paramètres des capacités CGS et CGD , puis de la diode intrinsèque et
des inductances de câblage.
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FIG. 3.9 – Dispositif de mesure de la caractéristique statique

Un dispositif spécifique permet ensuite d’effectuer la mesure des paramètres
en avalanche (VBR , β et RBR ).

3.2.1.1 Caractéristique statique

Acquisition de la caractéristique statique Elle est directement obtenue à l’aide
d’un traceur Tektronix 371A, capable de balayer le plan U,I jusqu’à 30 V et 300 A
(on peut en fait obtenir des points de mesure jusqu’à 500 A.

Les transistors étant en boîtier CMS, il est nécessaire d’y souder directement
les fils de connexion avec le traceur, avec une attention particulière aux fils de
mesure « 4-points » étant donné le faible ordre de grandeur des RDSon mesurés
(inférieurs à 3 mΩ).

Un écueil de la caractéristique statique est l’auto-échauffement du compo-
sant sous test. À un point du plan (ID , VDS) de coordonnées (100 A, 20 V) cor-
respond une puissance dissipée instantanée de 2000 W! Dans ces conditions,
la température interne du transistor augmente très rapidement, modifiant la ré-
ponse du transistor, comme vu dans la section 1.2.3. Pour limiter ce phénomène,
le traceur utilisé effectue des mesures impulsionnelles. La largeur des impul-
sions est malgré tout parfois trop importante [EO03]. Il est alors nécessaire de
faire appel au schéma de la figure 3.9.

Deux sources de tension continue réglables permettent de fixer le point de
fonctionnement dans le plan (VGS , VDS). Le transistor placé en haut sur la figure
3.9 est commandé peu de temps (environ 10 µs) avec une occurrence lente (plu-
sieurs centaines de ms). De cette manière, la puissance dissipée par le transistor
sous test reste très faible. On limite ainsi son auto-échauffement, qui apparaît
très rapidement si l’on augmente la durée de conduction (voir figure 3.10).

Cette solution permet d’adapter le dispositif de mesure au calibre du tran-
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sistor à mesurer et donc d’obtenir des résultats plus fiables qu’avec le traceur
(qui est plus polyvalent). Un circuit RC placé sur la grille du transistor sous test
permet de s’assurer que, durant la mesure, le courant de drain passant dans le
shunt de mesure ne modifiera pas la polarisation de grille. La source de tension
continue permettant de générer la tension vDS est constituée d’une batterie de
condensateurs céramiques (de large bande passante) de 1.2 mF et de conden-
sateurs électrolytiques (de forte capacité volumique, mais de faible bande pas-
sante) de 80 mF. Cette source peut fournir des intensités importantes (de l’ordre
du kiloampère) en un temps très court (uniquement limité par l’inductance de
câblage et les RDSon des MOSFET). Une comparaison entre les caractéristiques
statiques mesurées avec notre dispositif et avec le traceur Tektronix est visible
figure 3.11.

Extraction des paramètres du modèle statique KPli n , KPsat , θ,σ, VT sont iden-
tifiés en utilisant un algorithme de recuit simulé [Pre92] qui minimise l’erreur
quadratique entre le jeu de courbes mesurées au traceur et les résultats du mo-
dèle correspondant (voir figure 3.12).

Cet algorithme est basé sur une analogie avec la thermodynamique 3 : Lors-

3. nous invitons le lecteur intéressé par une explication plus précise à lire [Pre92] (dont ce pa-
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qu’un matériau est porté à haute température, qu’il se liquéfie, ses molécules se
déplacent librement entre elles. Lors du refroidissement, on assiste à un figeage
(solidification) qui va dépendre du gradient de température. Si l’on effectue un
refroidissement brutal (cas de l’acier trempé), on obtient un matériau corres-
pondant à un niveau d’énergie élevé, alors qu’un refroidissement lent (acier re-
cuit par exemple) donne un matériau dont le niveau d’énergie est minimal. Dans
un cas, le système s’est figé dans l’état stable le plus proche de celui qu’il avait
avant refroidissement, alors que dans l’autre, il a convergé vers l’état stable de
plus faible énergie.

La probabilité p qu’un système à la température T possède une énergie E
est donnée par la loi de Boltzmann p(E) = p0e−E/kT . À haute température, de
hauts niveaux d’énergie sont ainsi plus probables qu’à basse température, ce
qui permet au système de passer d’un état à un autre sans se faire piéger par des
minimas locaux. Au fur et à mesure du refroidissement, les « passages » d’une
vallée à une autre deviennent de moins en moins probables. Pourvu que le re-
froidissement soit assez lent, le système est assuré d’atteindre son niveau mini-
mal d’énergie. Le lien avec les méthodes d’optimisation se fait en considérant
la fonction coût (ici l’erreur entre les caractéristiques statiques mesurée et si-
mulée) comme le niveau d’énergie. La probabilité que l’algorithme accepte une
valeur plus mauvaise que le minimum qu’il a déjà trouvé est liée à une « tempé-
rature » imposée et que l’on fait doucement diminuer.

Nous avons vu que dans les MOSFET basse tension, une part non négli-
geable de la résistance à l’état passant réside dans la connectique, notamment
les bondings de source (voir la figure 1.13). Cette résistance de source constitue
une impédance commune aux circuits de commande et de puissance. La diffé-
rence de potentiel qui y apparaît lorsque le courant de drain devient important
modifie le VGS appliqué sur la puce même, et donc décale le point de fonction-
nement mesuré au traceur (un point mesuré à VGS = 7 V , VDS = 4 V et ID = 300 A
correspond en fait, pour une résistance de source de 1 mΩ, au point VGS = 6,7 V ,
VDS = 3,7 V si l’on néglige la résistance de drain).

Afin de simplifier le processus d’optimisation numérique, nous avons décidé
d’estimer RS a priori (en fonction du nombre de bondings et de leur section) de
manière à ne pas rajouter un paramètre (et donc un degré de liberté) à identifier.
De la même façon, pour accélérer le calcul, nous retranchons la chute de tension
dans RS aux VGS et VDS mesurés. Les valeurs ainsi obtenues correspondent alors
à celles effectivement appliquées sur la puce, et le courant de drain du modèle
se calcule sous la forme explicite ID = f (VDS ,VGS).

La méthode d’identification automatique donne de bons résultats, visibles
figure 3.12. À titre indicatif, le RDSon obtenu pour VGS = 10 V avec le modèle
identifié est de 2,8 mΩ contre 2,6 mΩmesurés (8 % d’erreur).

ragraphe est inspiré) ainsi que les articles qui y sont cité en référence
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FIG. 3.13 – Dispositif d’ouverture sur circuit inductif sans roue-libre (test UIS)

3.2.1.2 Caractéristique dynamique

Notre méthode de caractérisation des paramètres dynamiques s’appuie sur
des mesures temporelles en commutation. Les méthodes classiques (analyse
fréquentielle avec une polarisation continue) présentent en effets plusieurs in-
convénients, notamment leur grande sensibilité aux conditions de mesure, leur
mise en œuvre complexe, et leur éloignement des conditions réelles d’utilisa-
tion. Les méthodes temporelles développées au CEGELY s’affranchissent de ces
limitations [EO03]. Nous allons les développer plus en détail.

L’identification des paramètres dynamiques s’effectue manuellement 4 en
trois temps. Tout d’abord, on choisit des valeurs pour chacun des paramètres
en se basant sur la datasheet fournie par le fabricant du transistor (Valeurs de
Ci ss , Coss , Cr ss notamment). Deux dispositifs expérimentaux permettent ensuite
d’affiner les valeurs choisies.

Le premier de ces dispositifs est présenté figure 3.13 et sert à affiner les pa-
ramètres régissant les capacités CGS et CGD . Il s’agit d’une ouverture de cir-
cuit inductif sans diode de roue libre (aussi appelé UIS pour Unclamped Induc-
tive Switching). L’intérêt est ici de travailler en commutation (donc dynamique-
ment) sans pour autant subir l’influence de la diode intrinsèque.

Les résultats de mesure et de simulation sont donnés figures 3.14, 3.15 et
3.16 pour des résistances de grille de 102, 29 et 9Ω.

Le temps de conduction du transistor a été choisi très court (6µs) de manière
à faciliter l’identification des paramètres d’entrée du modèle : une faible erreur
dans la modélisation des capacités CGS , CGD ou RG se traduit par un temps de
conduction modifié, et donc par un courant de drain simulé différent de la me-
sure. Un temps de conduction plus long aurait masqué ces erreurs.

4. Une identification automatisée est nettement plus complexe que dans le cas de la caracté-
ristique statique, puisqu’il est nécessaire ici de comparer des formes d’onde. Cela a fait l’objet de
plusieurs thèses au CEGELY, et nous renvoyons le lecteur intéressé aux theses de Wei MI [Mi02] et
Hafsa EL-HOMARI [EO03]. Le banc d’identification automatisé basé sur ces travaux n’est malheu-
reusement pas encore adapté au calibre des composants que nous étudions ici
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FIG. 3.14 – Comparaison des formes d’ondes sur le dispositif d’ouverture de circuit
inductif mesurées et simulées pour une résistance de grille de 102 Ω (transistor
STB210NF02).
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FIG. 3.15 – Comparaison des formes d’ondes sur le dispositif d’ouverture de cir-
cuit inductif mesurées et simulées pour une résistance de grille de 29Ω (transistor
STB210NF02).
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FIG. 3.16 – Comparaison des formes d’ondes sur le dispositif d’ouverture de cir-
cuit inductif mesurées et simulées pour une résistance de grille de 9 Ω (transistor
STB210NF02).



Caractérisation 109

FIG. 3.17 – Effet de la résistance de grille interne (RG ) sur le décalage des tensions
de « plateau miller » à l’ouverture et à la fermeture du transistor.

Certaines caractéristiques des formes d’ondes sont spécialement étudiées
pour effectuer la comparaison mesure/simulation. Il s’agit :

– de la fréquence des oscillations à l’ouverture ;

– de leur amplitude ;

– de leur amortissement, bien que ce paramètre soit dans une large mesure
fonction de la configuration du simulateur, notamment de la précision de
simulation demandée ;

– du décalage temporel entre les deux VGS , à la fermeture comme à l’ouver-
ture ;

– des constantes de temps de VGS avant et après le « plateau Miller » ;

– du décalage entre les tensions du « plateau Miller » à la fermeture et à l’ou-
verture (cela permet d’identifier la valeur de RG ) ;

Les trois premières caractéristiques dépendent de CGS et CGD , les deux sui-
vantes sont également fonction de RG . La dernière n’obéit qu’a RG , puisqu’elle
correspond à la tension de seuil du composant (VT ) mesurée à travers le pont de
résistances formé par Rcommande et RG (voir figures 3.17 et 3.18).

Le second dispositif est destiné à l’identification de la diode intrinsèque. Il
consiste en une cellule de commutation MOSFET-diode, dans lequel la diode est
constituée du transistor à identifier, grille et source étant court-circuités (voir
figure 3.19). On utilise un MOSFET de même référence pour la commutation.

Le but du circuit est de forcer l’ouverture de la diode intrinsèque. Les formes
d’onde obtenues, notamment les caractéristiques du courant de recouvrement,
permettent alors d’identifier les paramètres de la diode interne (A, W , τA , τD , α
et N ).

La tension drain—source (c’est à dire cathode—anode pour la diode intrin-
sèque) et le courant de source (d’anode) sont tracés figures 3.20 et 3.21 pour des
tensions VD de 5 et 20 V respectivement.

Les critères d’identification sont ici la pente de décroissance et le pic de re-
couvrement du courant à la fermeture du MOSFET. La fréquence des oscillations
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rapport aux figures 3.14 à 3.16 pour des raisons de lisibilité.

FIG. 3.19 – Dispositif de caractérisation de la diode interne du MOSFET
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FIG. 3.20 – Comparaison des tensions anode-cathode et du courant d’anode me-
surée et simulée lors de l’ouverture de la diode du STB210NF02. Tension d’alimen-
tation de la cellule hacheur : 5 V
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FIG. 3.21 – Comparaison des tensions anode-cathode et du courant d’anode me-
surée et simulée lors de l’ouverture de la diode du STB210NF02. Tension d’alimen-
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est également observée. Enfin, le palier visible sur VDS lors de la décroissance du
courant est une bonne indication des inductances de source et de drain.

Dans un premier temps, on cherche à identifier les paramètres A, W , τA et
N . Une bonne valeur de départ pour A est la surface de la puce du transistor. W
et N sont initialement estimés à partir du calibre en tension du composant. En-
fin, on considère que τA est compris entre quelques dizaines et quelques cen-
taines de nanosecondes. Ces quatre paramètres fixent avec une bonne préci-
sion le gradient de courant et le courant de recouvrement à la commutation. τD

et α permettent ensuite de définir les oscillations qui suivent la commutation.
A chaque étape, l’identification est faite manuellement par superposition des
courbes issues de simulation et de mesure, ce qui, dans les faits, reste faisable 5.

La réalisation de ce dispositif de test a été soignée afin de minimiser les in-
ductances parasites du circuit. La source de tension est la même que celle qui
est utilisée pour la caractéristique statique (une batterie de condensateurs chi-
miques épaulés en haute fréquence par 1,2 mF de condensateurs céramique),
et la cellule de commutation est placée au plus près (directement réalisée sur les
terminaux de la source de tension). En raison de la faible tension VD (5 à 20 V ),
la moindre inductance parasite va en effet limiter la vitesse de décroissance du
courant, et par là rendre les effets du recouvrement de la diode moins flagrants.

3.2.1.3 Caractéristique statique de la diode intrinsèque

Une fois les paramètres A, W , τA , τD , α et N de la diode identifiés, il reste à
définir les valeurs de Vbi et Vn0 . Ces deux paramètres sont utilisés dans le calcul
de la chute de tension en polarisation directe de la diode intrinsèque (équation
(1.46)). Il suffit donc de procéder à une mesure statique à l’aide du traceur Tek-
tronix 371A, grille et source du MOSFET étant court-circuités pour neutraliser le
transistor ; puis de procéder à un ajustement de ces deux paramètres.

La comparaison entre les résultats de mesure et de simulation est tracée fi-
gure 3.22.

3.2.1.4 Fonctionnement en avalanche

Dans les sections précédentes, nous avons fait abstraction des effets électro-
thermiques, et les caractérisations ont été effectuées à température ambiante
(en prenant toutefois les précautions nécessaires pour prévenir l’autoéchauf-
fement des composants). Dans le cas du fonctionnement en avalanche, les ni-
veaux de puissance dissipés dans les MOSFET sont cependant tels qu’on ne peut
faire abstraction de l’évolution de la température qu’ils entraînent.

5. Dans le cas du transistor étudié – le STB210NF02 – nous avons pu vérifier que les résultats de
l’identification sont cohérents avec notamment, les dimensions et dopages de la couche épitaxiée
[She03]
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FIG. 3.23 – Dispositif de caractérisation du comportement en avalanche
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Le modèle proposé en 1.3.1.4, page 44, est très simple, puisqu’il est linéaire et
ne fait appel qu’à trois paramètres : VBR =VBR0 +βT +RBR ID . Son identification
se fera donc en se plaçant (dans les conditions d’avalanche) en plusieurs points
du plan (ID , T ), et en mesurant la tension drain–source (en régime d’avalanche,
on a VDS = VBR ). Cela nécessite donc de connaître la température interne du
transistor.

La méthode classiquement utilisée pour définir la température d’un compo-
sant est de le placer dans un flux d’air à la température voulue, de lui laisser le
temps d’atteindre l’équilibre thermique, puis d’effectuer la mesure en considé-
rant que la température de l’air et celle du silicium sont identique et que l’au-
toéchauffement est négligeable. Dans le cas du fonctionnement en avalanche,
nous avons vu que la dernière hypothèse n’était pas acceptable en raison du ni-
veau de puissance dissipée. La méthode que nous utilisons ici consiste non pas
à imposer une température, mais plutôt à la mesurer.

Afin de pouvoir connaître la température régnant dans la puce d’un tran-
sistor MOS durant une phase de fonctionnement en avalanche, un dispositif de
mesure spécifique a été construit, représenté figure 3.23. Il permet de soumettre
le transistor sous test à une impulsion de courant dont la valeur initiale et la du-
rée sont réglables, puis de mesurer la température atteinte par utilisation d’un
paramètre thermo-sensible : la chute de tension aux bornes de la diode interne.

Le principe de fonctionnement est résumé par les chronogrammes de la fi-
gure 3.24. La première étape consiste à fixer le courant initial d’avalanche en
chargeant les capacités à une tension donnée (phase 1). L’interrupteur ① (consti-
tué de plusieurs MOSFET — dont le calibre en tension est plus élevé que celui du
transistor sous test — en parallèle) est fermé en début de cycle, afin de déchar-
ger les capacités dans l’inductance L (phase 2). Lorsque la tension vC s’annule,
le courant i est maximum. On vient alors fermer ② (le transistor sous test étant
déja commandé), puis ouvrir ① (phase 3). À ce moment, le courant i circule en
totalité dans le transistor sous test, que l’on va ouvrir afin de passer en régime
d’avalanche (phase 4). À la fin de la durée choisie pour l’impulsion de courant,
on vient refermer ① pour finir de décharger l’inductance, et ouvrir ② pour isoler
le transistor sous test du reste du dispositif (phase 5). Un faible courant IM (in-
férieur à l’ampère) va alors polariser le transistor sous test, la tension vDS alors
mesurée étant proportionnelle à la température de sa diode interne.

En plus du principe général, plusieurs points pratiques peuvent être notés :

– Le transistor sous test est fermé en début de cycle, pour être ouvert alors
qu’il est parcouru par le courant maximum. Ce fonctionnement permet
de garantir que l’inductance parasite du câblage qui le relie à ① ne pro-
voquera pas un passage en avalanche involontaire de ce dernier lors de
l’ouverture du transistor sous test.

– L’interrupteur ① est fermé juste avant l’ouverture de ② (phase 5), afin
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FIG. 3.24 – Chronogramme du dispositif de caractérisation du comportement en
avalanche

d’imposer aux bornes du transistor sous test une tension aussi basse que
possible. En effet, dès lors que ② est ouvert, vDS ne peut évoluer que par
la charge ou la décharge des capacités parasites du MOSFET sous test par
le courant de mesure iM . Ce dernier étant par principe très faible, on a in-
térêt à réduire l’excursion de vDS . Lorsque ② s’ouvre au début de la phase
(5), on a ainsi vDS ≈ 0.

– Le générateur de courant de mesure est découplé du circuit de puissance
par deux résistances de quelques centaines d’Ohms, afin de réduire la va-
riation de potentiel vue par la source, et par là de générer un courant le
plus constant possible.

– Le courant circulant dans le MOSFET sous test est mesuré à l’aide d’un
shunt T&M de 4,904 mΩ, et la tension vDS lors de la mesure de tempéra-
ture est acquise à travers un réseau d’écrêtage à diodes zener, afin d’éviter
la saturation des amplificateurs d’entrée de l’oscilloscope.

Lorsque l’on effectue une série de mesures à vC initial identique, mais en fai-
sant varier la durée de la phase (4) (durée de l’avalanche), on peut reconstruire
le profil de température durant la phase d’avalanche. Les figures 3.25 et 3.26 pré-
sentent respectivement la tension drain–source et le courant de drain mesurées
en faisant croître la durée de la phase (4) par pas de 40 µs environ.

La figure 3.27 représente les tensions drain–source mesurées après chacune
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FIG. 3.25 – Tension drain source durant un fonctionnement en avalanche (MOS-
FET STB210NF02), pour plusieurs durées.
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FIG. 3.26 – courant de drain durant un fonctionnement en avalanche (MOSFET
STB210NF02), pour plusieurs durées.
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FIG. 3.27 – Chute de tension mesurée aux bornes de la diode interne à la fin de
chaque impulsion, image de la température régnant dans le silicium (MOSFET
STB210NF02)

des impulsions, alors que le transistor sous test est ouvert, sa diode interne po-
larisée dans le sens direct par la source de courant de mesure (phase (5) sur la
figure 3.24). vDS correspond donc à la chute de tension aux bornes de la diode
intrinsèque, c’est une image de la température [Bla82].

Une phase de calibration a été effectuée pour obtenir la fonction VF = f (T ).
Le transistor sous test, grille et source court-circuités, diode intrinsèque pola-
risée par un courant de 0,6 A, a été placé dans un four à air chaud Temptronic
pour obtenir les points tracés figure 3.28.

À partir de la figure 3.27, il est nécessaire de procéder à une extrapolation de
vDS pour remonter à l’instant ou l’impulsion de courant cesse dans le transistor
sous test. En effet, lors de cette commutation, la mesure de vDS est perturbée,
en raison du mauvais blindage de la self L (voir le schéma figure 3.23). Il s’agit
d’une inductance à air, choisie pour son comportement proche de l’idéal (pas
de saturation, bon comportement fréquentiel) mais dont l’inconvénient majeur
est l’absence de noyau pouvant canaliser le champ magnétique. Nous avons pu
vérifier qu’en plaçant un blindage sommaire les perturbations sur vDS dispa-
raissaient presque totalement, mais il n’a pas été conservé pour les mesures pré-
sentées ici en raison des effets de saturation qu’il fait apparaître (Le courant i ne
décroît alors plus linéairement).

Une fois l’évolution de vDS reconstituée, on peut obtenir simplement le pro-
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FIG. 3.29 – Extrapolation de la chute de tension vDS (figure 3.27 pour compenser
le temps mort entre la fin d’avalanche et le début de la mesure utile de vDS .
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FIG. 3.30 – Évolution de la température du transistor durant l’avalanche puis lors
du refroidissement (la température à t = 0 est de 30°C)
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FIG. 3.31 – Comparaison entre la tension drain source mesurée durant l’ava-
lanche et les résultats calculés en appliquant le modèle identifié (VDSmodele =
26,9+12,1.10−3ID +14,8.10−3T [V ]) aux courants et températures mesurés.
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fil de température dans le composant pendant et après l’avalanche, en utilisant
les résultats de la calibration de la diode interne (figure 3.28). Le profil ainsi ob-
tenu est présenté figure 3.30.

On dispose donc à cette étape de la procédure de l’ensemble N de points re-
présentant l’évolution temporelle de ID , VDS , T nécessaire à l’identification des
paramètres du modèle. On recherche alors les valeurs de VBR0 , β et RBR permet-
tant d’obtenir le minimum (au sens des moindres carrés) de

N∑
i=1

(
VDSi −VBR0 −βTi −RBR IDi

)2 (3.12)

où VDSi , Ti et IDi sont les valeurs de VDS , T et ID au point i .

Pour pouvoir juger de la qualité de la modélisation ainsi obtenue, nous avons
tracé sur la figure 3.31 la tension VDS mesurée durant l’avalanche et la réponse
du modèle correspondante. Cette dernière a été calculée à partir des valeurs de
ID et T mesurées. Les valeurs de T ont été interpolées entre les points de la fi-
gure 3.30.

Les valeurs des paramètres identifiés dans cette partie (et les précédentes)
sont reprises dans le tableau 3.3 page 121.

3.2.1.5 Récapitulatif des paramètres identifiés

Nous avons résumé dans le tableau 3.3 les valeurs des paramètres obtenues
durant la phase d’identification pour le transistor STB210NF02.

La phase de caractérisation statique du MOSFET a permis d’identifier les va-
leurs de KPl i n , KPsat , θ, σ et VT (section 3.2.1.1).

Le dispositif d’ouverture sur circuit inductif a été utilisé pour estimer les para-
mètres des capacités d’entrée (AGD , Coxd , N , CGS et RG ) (section 3.2.1.2).

La cellule hacheur a permis de retrouver les paramètres du modèle de diode
intrinsèque grâce aux formes d’onde à l’ouverture de celle-ci (paramètres
W , A, τA , τD , α et N ).

Une caractérisation statique de la diode intrinsèque a été nécessaire pour es-
timer Vbi et Vn0 (section 3.2.1.3).

Un dispositif spécifique de mesure en avalanche a été développé pour obtenir
les valeurs de VBR0 , β et RBR (section 3.2.1.4)

RS , RD et LG ont été fixés à priori, à partir du boîtier du transistor, du nombre de
bondings et de leur section (trois de 500 µm de diamètre dans le cas du STB210-
NF02). LS et LD ont pour leur par été affinés durant les deux phases de caracté-
risation dynamique.
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Paramètre Valeur numérique Paramètre Valeur numérique

KPl i n 256 A.V −2 KPsat 201 A.V −2

θ 0,298 σ 0,0374
VT 4,66 V AGD 0,25 cm2

Coxd 6 nF CGS 3,3 nF
W 1,6 µm A 13 mm2

τA 22,5 ns τD 40 ns
α 0,01 N 3.1016 cm−3

Vbi 0,63 V Vn0 0,028
VBR0 26,9 V β 14,8 mV.K −1

RBR 12,1 mΩ RG 4 Ω

RS 800 µΩ RD 200 µΩ

LG 10 nH LS 4 nH
LD 2 nH

TAB. 3.3 – Paramètres du modèle de MOSFET STB210NF02

FIG. 3.32 – Représentation de la cellule de commutation décrite à l’aide d’InCa.
On peut notamment y voir les longues connexions nécessaires pour relier la cellule
à l’extérieur du calorimètre

3.2.2 Câblage

3.2.2.1 Modélisation inductive et résistive

L’identification du modèle de câblage n’appelle pas de commentaire supplé-
mentaire par rapport à ce qui a été vu au chapitre 2. La cellule de commutation
utilisée dans le processus de validation (dans la suite du présent chapitre) est
visible figure 3.32. Elle s’insère dans le dispositif de mesure calorimétrique vu
en 3.1.2 (ce qui explique la longueur des connexions). Le modèle obtenu est en
annexe B.
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FIG. 3.33 – Motifs de test réalisés sur SMI

3.2.2.2 Modélisation capacitive

Une série de motifs de test, visible figure 3.33, a été réalisée sur un SMI. Les
capacités parasites de ces différents motifs ont été mesurées au pont HP4194A,
et les résultats sont donnés dans le tableau 3.4

Piste Capacité mesurée Capacité surfacique

1 493 pf 70 pf/cm2

2 486 pf 69 pf/cm2

3 45,9 pf 66 pf/cm2

4 619,6 pf 69 pf/cm2

5 74,4 pF 74 pf/cm2

TAB. 3.4 – Valeurs de capacités mesurées au banc HP4194

On observe une capacité surfacique sensiblement constante, avec un maxi-
mum pour la piste 5 dont le rapport périmètre/surface est le plus grand (4 cm−1).
Les pistes 1, 2 et 4 ont des capacités surfaciques égales, et leurs rapports périmè-
tre/surface sont relativement proches (respectivement 2,3 cm−1 pour les deux
premières et 1,3 cm−1 pour la troisième).

La piste 3, malgré un rapport périmètre/surface de 3,3 cm−1 a la capacité
surfacique la plus faible, probablement causée par l’imprécision de la mesure (la
capacité de la piste est la plus faible, et on ne peut guère espérer une précision
de mesure meilleure que 10 %)

Il en ressort que si l’on peut voir l’influence des effets de bords sur les capaci-
tés, ceux-ci sont suffisamment faibles pour être négligés devant les imprécisions
de mesure. On peut donc espérer obtenir une valeur correcte de la capacité de
piste par la formule

Ceq = εi sol ant S

ei sol ant
(3.13)

Nous ne ferons donc pas appel à des formulations plus complexes de type
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Wheeler-Schneider [Bog88]. De plus, ces formulations ne seront utilisées que
dans le cas d’une cellule de commutation avec plan de masse (SMI) (chapitre
4). La cellule que nous avons utilisée pour la validation de la modélisation étant
réalisée sur circuit imprimé simple face, aucune capacité parasite n’a été prise
en compte. Il faut cependant noter que des travaux sont actuellement en cours
sur la modélisation fine de ces capacités dans le cadre notamment de la prédic-
tion des performances CEM [SAT04]

Les motifs 6, destinés aux mesures inductives, n’ont pas pu être utilisés : leur
valeur d’inductance est bien en deçà de celle de l’appareillage de test. . .

3.3 Validation

Après avoir présenté les modèles dans les chapitres 1 et 2, puis avoir identifié
les valeurs de leurs paramètres dans la première partie du présent chapitre, nous
allons nous assurer de leur validité.

Les mesures présentées dans cette partie ne prétendent pas à l’exhaustivité,
puisqu’elles n’ont été effectuées qu’en des points de fonctionnement bien précis
(représentatifs cependant du domaine d’utilisation du convertisseur). Le calori-
mètre utilisé pour les mesures qui suivent réclamant de nombreuses opérations
manuelles, une étude de la validité de la modélisation sur tout le domaine de
tension et courant (voir [Mi02] pour ce type de validation) est difficilement en-
visageable.

L’intérêt est ici d’effectuer l’assemblage des différents modèles constituant
la cellule de commutation, les paramètres de ces modèles ayant été identifiés
par ailleurs, et de comparer « sans retouche » mesure et simulation. Il s’agit donc
autant de vérifier que les modèles sont suffisamment précis que de s’assurer que
la procédure d’identification est correcte.

3.3.1 Mesures calorimétriques

Nous avons vu en 3.1.2 que les méthodes indirectes de mesure de puissance
(acquisition des formes d’onde de courant et de tension, puis intégration du
produit sur une période) étaient très sensibles à la précision de mesure.

De la même manière, si l’on simule les pertes d’un convertisseur — ce qui
correspond à utiliser une méthode indirecte puisqu’on calcule les puissances
d’entrée et de sortie du convertisseur —, les résultats seront fortement condi-
tionnés à la qualité de la modélisation. Une erreur dans les valeurs d’induc-
tances parasites ou dans les capacités du transistor se traduisent implacable-
ment par une vitesse de commutation différente, donc des pertes modifiées. Si
la caractéristique statique du MOSFET est mal identifiée, il y aura un écart entre
les pertes en conduction simulées et mesurées.
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FIG. 3.34 – Schéma de simulation pour la comparaison avec les mesures calori-
métriques.

Dans cette section, nous allons comparer des mesures de pertes réalisées
au calorimètre (méthode de mesure directe, précise) et les résultats obtenus par
simulation de la même structure (par méthode indirecte, sensible aux impré-
cisions). L’intérêt de cette démarche, outre sa grande sensibilité aux erreurs de
modélisation qui en fait un critère de validation exigeant, est qu’elle offre un
moyen de comparaison simple, numérique.

La comparaison de deux formes d’ondes, l’une simulée, l’autre mesurée est
en effet souvent périlleuse, en raison du grand nombre de paramètres que cela
recouvre. Pour comparer deux signaux, et donc pouvoir juger de leur degré de
corrélation, [Mi02] propose de les décomposer en paramètres élémentaires (dé-
calage temporel, fréquence, amplitude et amortissement des oscillations, pente
des fronts,. . . ), puis de générer un facteur de mérite égal à la somme des erreurs
de chacun d’eux. Cette méthode nécessite cependant un traitement des signaux
de façon à en extraire les paramètres qui peut s’avérer lourd à mettre en place.

3.3.1.1 Dispositif de validation

Le dispositif de mesure est représenté figure 3.6, page 98. Il comprend un
bras d’onduleur, alimenté par une source de tension V0 et une source de courant
I0. Pour des raisons pratiques, la source V0 est en fait constituée d’une charge
active (un récepteur) et d’un banc de capacités (une centaine de mF).

Le schéma de la figure 3.34 est le modèle correspondant utilisé en simula-
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tion. Il comprend :

– les deux transistors STB210NF02 et le modèle de câblage de la cellule dont
nous avons identifié les paramètres ;

– deux inductances de commande de 250 nH dont la valeur a été mesurée
au pont HP4194 ;

– deux générateurs d’impulsion V1 et V2 supposés parfaits en série avec les
résistances de commande correspondantes ;

– un condensateur considéré comme idéal, constitué en fait de six conden-
sateurs de 2,2 µF céramiques en boîtier CMS en parallèle. Ces condensa-
teurs sont très performants, sur une large bande de fréquences et leurs ré-
sistances et inductances série sont difficiles à mesurer du fait de leur faible
valeur. Nous avons cependant vérifié que ces condensateurs ne chauf-
faient pas de manière notable, preuve qu’ils ne dissipent que peu d’éner-
gie;

– une source de courant I0 ;

– une source de tension V0 en série avec une résistance de 20 mΩ, valeur
obtenue expérimentalement.

On voit donc que seuls deux éléments supplémentaires sont issus de l’expé-
rience : l’inductance de commande et la résistance série de V0. La première ne
peut être simulée par InCa, puisqu’il s’agit de fil souple torsadé, mais ne peut
être négligée en raison de la longueur de ce dernier (il assure la liaison entre les
drivers situés à l’extérieur du calorimètre et les transistors sous test). La résis-
tance parasite de la source de tension a été obtenue par identification sur un
convertisseur en fonctionnement, de manière à avoir le même amortissement
des oscillations basse fréquence en simulation et en mesure. Il faut noter que
cette valeur est très imprécise et qu’elle correspond à un modèle très simplifié
de l’impédance des condensateurs qui constituent V0.

Tous les autres éléments sont soit issus de la phase d’identification expéri-
mentale (MOSFET) ou numérique (câblage) soit des éléments imposés, comme
les sources de tension et de courant et les résistances de commande. Ces der-
niers constituent les paramètres sur lesquels nous allons jouer pour nous pla-
cer dans différents points de fonctionnement du convertisseur, et sont résumés
dans le tableau 3.5.

Dans une cellule de commutation MOSFET-diode (type hacheur), l’éner-
gie dissipée durant un cycle de commutation peut se décomposer comme suit
[Amm02]

Etot = Po f f to f f +Eon +Pon ton +Eo f f (3.14)

où les indices « on » et « off » se réfèrent à l’état du transistor, P est le terme de
pertes en conduction (lorsque le système est dans un état quasi-statique), t la
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Paramètre Valeurs

Fréquence de découpage 20 kH z 50 kH z 100 kH z
Temps mort 400 ns 2 µs
Rcommande 2,3Ω 100Ω

V0 10 V 20 V
I0 30 A 70 A

TAB. 3.5 – Paramètres de fonctionnement du bras d’onduleur pour la mesure ca-
lorimétrique

durée de cet état et E l’énergie de commutation pour passer de l’état « on » à
l’état « off » ou vice versa.

Dans un bras d’onduleur, les interrupteurs haut et bas sont identiques, d’où
Po f f = Pon . Si l’on pose Ecommut . = Eon +Eo f f , on obtient

Etot = Po f f
(
to f f + ton

)+Ecommut . (3.15)

La puissance dissipée se calcule alors en multipliant cette équation par la
fréquence de découpage F (ou en divisant par la période T = 1

F )

Ptot = Po f f
to f f + ton

T
+F ×Ecommut . (3.16)

En considérant que to f f + ton = T , on peut alors écrire la puissance dissi-
pée comme la somme d’un terme indépendant de la fréquence de découpage
(pertes en conduction) et un terme qui lui est proportionnel (pertes en commu-
tation) :

Ptot . = Pcond . +F ×Ecommut . (3.17)

En faisant travailler le convertisseur à deux fréquences de découpage F1 et
F2, on peut alors effectuer la décomposition :{

P1 = Pcond . +F1 ×Ecommut .

P2 = Pcond . +F2 ×Ecommut .
(3.18)

d’où : {
Ecommut . = P1−P2

F1−F2

Pcond . = P1 −F1 ×Ecommut .
(3.19)

Cette séparation commutation—conduction va nous permettre d’attribuer,
le cas échéant, les différences entre mesure et simulation soit aux éléments de
la caractéristique statique (si Pcond .si mul ati on 6= Pcond .mesur e ) soit aux éléments
dynamiques (Ecommut .si mul ati on 6= Ecommut .mesur e ).
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FIG. 3.35 – Évolution des pertes mesurées sur l’ensemble du convertisseur en fonc-
tion du rapport cyclique entre interrupteur haut et bas, pour un courant I0 de
30 A, une tension V0 de 10 V et un temps mort de 2 µs.

Afin de vérifier que les pertes du bras d’onduleur ne dépendent pas du rap-
port cyclique (puisque les transistors haut et bas sont identiques), nous avons
effectué les mesures de la figure 3.35.

Il faut noter que les mesures calorimétriques présentées ici sont considé-
rées avec une précision de ± 5 %. Cette valeur est liée au taux d’ondulation de
la source de courant, qui est loin d’être parfaite : si on fait l’approximation que
les pertes évoluent avec I 2

0 (relation estimée à partir du tableau 3.6 page 134), et
d’après le taux d’ondulation de I0 observé expérimentalement (∆I0 = ±2,5 %),
on obtient en effet ∆Ptot = 2∆I0 =±5 %. La méthode de mesure calorimétrique
en elle même permet d’atteindre des niveaux de précision plus élevés (voir sec-
tion 3.1.2), et l’on a pu vérifier la bonne reproductibilité des résultats au cours
du temps.

Enfin, les résultats obtenus figure 3.35 sont meilleurs pour une fréquence de
20 kH z que pour 50 kH z (meilleure linéarité). L’hypothèse de l’indépendance
des pertes vis à vis du rapport cyclique n’est en effet valable que si l’énergie
de commutation reste elle aussi constante. Hors l’aspect inductif de la liaison
entre le convertisseur situé dans le calorimètre et la source de tension V0 (voir
figure 3.34) entraîne l’apparition d’oscillations sur la tension appliquée sur le
bras d’onduleur. Suivant le rapport cyclique choisi, la commutation se fera donc
à un niveau de tension différent, ce qui entraînera une dissipation de puissance
plus ou moins forte. Les oscillations s’ammortissant rapidement, ce phénomène
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FIG. 3.36 – Pertes simulées et mesurées en fonction de la fréquence pour un temps
mort de 2 µs, un courant I0 de 30 A et une tension V0 de 10 V .

est surtout sensible aux rapports cycliques extrêmes, et à haute fréquence.

3.3.1.2 Résultats

Dans cette partie, nous comparons les résultats de mesure et de simulation
obtenus en faisant varier les paramètres du tableau 3.5. Une première série de
courbes est présentée pour un courant I0 de 30 A, faible en comparaison du ca-
libre des MOSFET STB210NF02 (120 A nominaux à 25 °C de température jonc-
tion) ; une seconde série est ensuite proposée pour un courant de 70 A. Il est
difficile de faire travailler le convertisseur à un courant supérieur dans le ca-
lorimètre, car les transistors y fonctionnent sans dispositif de dissipation ther-
mique : pour obtenir une bonne qualité de mesure, il est nécessaire de faire dis-
siper au système sous test une énergie de l’ordre de 500 J . Aux niveaux de pertes
les plus élevés que nous ayons mesuré durant cette étude, cela correspond à 4
secondes de fonctionnement en dissipant 120 W . Dans ces conditions, les MOS-
FET s’échauffent très rapidement, et nous avons pu vérifier qu’il s’agit là de leurs
limites de fonctionnement.

Résultats pour I0 = 30 A La figure 3.36 présente le niveau de puissance dis-
sipée par le convertisseur pour un temps mort de 2 µs entre l’ouverture d’un
des transistors et la fermeture de son complémentaire. On remarque une bonne
concordance des pertes en conduction simulées et mesurées (qui correspondent
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FIG. 3.37 – Pertes simulées et mesurées en fonction de la fréquence pour un temps
mort de 400 ns, un courant I0 de 30 A et une tension V0 de 10 V .

à l’ordonnée à l’origine). Les résultats obtenus sur l’énergie de commutation, re-
présentée par la pente des droites de la figure 3.36, sont eux aussi satisfaisants.

La figure 3.37 présente le même type de relevés, obtenus cette fois pour un
temps mort de 400 ns. Les pertes en commutation sont sous-estimées dans le
cas d’une résistance de grille de 2,3 Ω, mais parfaitement simulées pour RG =
100Ω. Les pertes en conduction simulées et mesurées sont très proches.

Pour vérifier la bonne modélisation de la durée de temps mort, une série de
mesures (et les simulations correspondantes) a été réalisée pour une fréquence
de 50 kH z et une résistance de grille de 100Ω en faisant varier la valeur du temps
mort de 25 ns à 2 µs. Les résultats sont visibles sur la figure 3.38. Il apparaît
que les courbes de simulation et de mesure sont relativement proches. On peut
cependant noter un décalage d’une centaine de nanosecondes entre les deux,
vraisemblablement causé par une erreur dans la tension de seuil du modèle :
on retrouve un écart du même ordre sur la figure 3.14, page 106. L’augmenta-
tion des pertes aux temps morts faibles, qui correspond à un début d’apparition
d’un court-circuit de bras (le transistor qui s’ouvre n’a pas encore terminé sa
commutation, alors que son complémentaire est déjà fermé), apparaît en effet
aux alentours de 250 ns en simulation contre 150 ns expérimentalement.

Résultats pour I0 = 70 A Le même type de relevés que précédemment a été
effectué avec un courant I0 de 70 A. Les résultats sont visibles figures 3.39, 3.40,
3.41 et 3.42. On y retrouve une bonne concordance entre simulation et mesure,
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avec un bémol pour le cas 70 A, 10 V et une résistance RG = 2,3 Ω où les pertes
en commutation sont largement sous-estimées.



Validation 133

  0

 50

100

150

200

250

300

  0  Hz  20 kHz  40 kHz  60 kHz  80 kHz 100 kHz 120 kHz

P
er

te
s 

(W
)

Fréquence de découpage

Mesure RG=2,3 Ω
Simulation RG=2,3 Ω, modèle proposé

Simulation RG=2,3 Ω, modèle ST
Simulation RG=2,3 Ω, sans modèle de câblage
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du STB210NF02 fourni par STMicroelectronics et le modèle de câblage ; le mo-
dèle de MOSFET proposé dans cette étude, mais pas de modélisation du câblage.
I0 = 70 A, V0 = 20 V , RG = 2,3Ω

Comparaison avec d’autres modèles La société STMicroelectronics fournit un
modèle Pspice du MOSFET STB210NF02. Une simulation de pertes a été effec-
tuée en l’utilisant en lieu et place du modèle identifié ici, le reste du circuit de
simulation restant inchangé. Nous avons également procédé à une autre simu-
lation, avec le modèle de MOSFET que nous proposons, mais sans le modèle de
câblage. Les résultats sont visibles sur la figure 3.43.

Le modèle « ST » fournit des résultats quelques peu fantaisistes, surtout cau-
sés par sa mauvaise modélisation de la diode intrinsèque, les capacités d’entrée
étant pour leur part bien modélisées.

L’absence de modèle de câblage conduit à sous-estimer les pertes, ce qui
était prévisible, puisqu’il n’y a alors plus à dissiper l’énergie stockée dans le câ-
blage. La non-prise en compte du câblage a un effet relativement faible (surtout
par rapport au changement de modèle de MOSFET) car la cellule choisie est très
faiblement inductive.

Récapitulatif des résultats de calorimétrie Les pertes en conduction et les
énergies de commutation pour les points de fonctionnement traités en simu-
lation et en mesure sont résumées dans le tableau 3.6. Les résultats sont cor-
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Point de fonctionnement Mesure Simulation
I0 U0 RG γ Ecommut . Pcond . Ecommut . Pcond .

1 30 A 10 V 2,3Ω 2 µs 125 µJ 3,8 W 105 µJ 3,1 W

2 30 A 10 V 100Ω 2 µs 249 µJ 4,2 W 274 µJ 3,2 W

3 30 A 10 V 2,3Ω 400 ns 66 µJ 3,3 W 39 µJ 3,3 W

4 30 A 10 V 100Ω 400 ns 193 µJ 3,5 W 194 µJ 3,5 W

5 70 A 10 V 2,3Ω 2 µs 334 µJ 19,4 W 310 µJ 17,7 W

6 70 A 10 V 100Ω 2 µs 715 µJ 21,3 W 745 µJ 16,8 W

7 70 A 10 V 2,3Ω 400 ns 290 µJ 16,8 W 137 µJ 18,0 W

8 70 A 10 V 100Ω 400 ns 575 µJ 21,0 W 522 µJ 18,8 W

9 70 A 20 V 2,3Ω 2 µs 443 µJ 19,0 W 462 µJ 16,5 W

10 70 A 20 V 100Ω 2 µs 1088 µJ 21,1 W 1167 µJ 15,0 W

11 70 A 20 V 2,3Ω 400 ns 377 µJ 16,1 W 289 µJ 17,7 W

12 70 A 20 V 100Ω 400 ns 928 µJ 21,1 W 997 µJ 21,6 W

TAB. 3.6 – Résultats obtenus en simulation et en mesure pour les différentes confi-
guration de fonctionnement

Ecommut . Pcond .

1 5 % 18 %

2 10 % 24 %

3 41 % 0 %

4 1 % 0 %

5 7 % 9 %

6 4 % 21 %

7 55 % 7 %

8 9 % 10 %

9 4 % 13 %

10 7 % 29 %

11 23 % 10 %

12 7 % 2 %

TAB. 3.7 – Valeurs absolues des erreurs correspondantes aux résultats du tableau
3.6
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rects dans leur ensemble. L’estimation des pertes en conduction est imprécise
en raison de l’autoéchauffement : les pertes globales, donc l’échauffement des
transistors, augmente avec la fréquence ; cela influe fortement sur le RDSon des
MOSFET qui, à son tour, modifie les pertes en conduction. Cet échauffement
n’a pas été mesuré, mais il peut être important, puisque nous atteignons expé-
rimentalement des niveaux de dissipation de l’ordre de 130 W , et que nous les
maintenons plusieurs secondes.

3.3.2 Mesures temporelles

Dans la partie précédente, nous avons comparé expérience et simulation
sur le critère des pertes. Afin d’avoir une représentation plus qualitative de la
validité des modèles, nous proposons maintenant d’effectuer les comparaisons
entre des formes d’ondes issues de la mesure et de la simulation.

Le domaine de simulation est toujours celui de la figure 3.34, et les me-
sures ont été effectuées sur le bras d’onduleur placé dans le support du calori-
mètre, de manière à rester dans les conditions des mesures calorimétriques. De
la même manière, nous n’avons pas ajouté une sonde de courant qui aurait mo-
difié profondément le modèle inductif de la cellule sous test. Les comparaisons
simulation/mesure présentées ici n’ont donc été réalisées que sur les tensions
drain–source et grille–source des deux transistors du bras.

Seuls deux cas parmi ceux du tableau 3.6 sont présentés ici, afin de ne pas
alourdir exagérément ce manuscrit. Il s’agit des deux configurations I0 = 30A,
V0 = 10V , RG = 2,3 et 100Ω. Le temps mort, de 1 µs, est simplement choisi parce
que mieux adapté aux échelles d’affichage.

Les relevés obtenus pour une résistance de grille de 100Ω sont présentés sur
les figures 3.44 et 3.45. On peut y voir le léger décalage temporel (de l’ordre de
la centaine de nanosecondes) entre simulation et mesure lors de l’ouverture du
MOSFET bas que nous avions supposé à l’examen de la figure 3.38. La ferme-
ture de ce dernier se fait cependant sans retard notable, ce qui se vérifie sur la
figure 3.45(a). Il faut noter que le rôle du transistor bas est secondaire, puisqu’il
se borne à court-circuiter sa diode interne, en raison du sens du courant I0.

On peut voir sur les tensions drain-source une oscillation de fréquence basse
vis à vis des phénomènes transitoires liés à la commutation. Cette oscillation (de
l’ordre de 250 kH z), qui est causée par une résonance entre l’inductance para-
site du busbarre connectant le convertisseur sous test à sa source de tension et
les capacités placées sur le convertisseur lui-même, est mal modélisée. Les fré-
quences obtenues en simulation et en mesure ne coïncident en effet pas, alors
que les éléments qui en sont la cause sont bien identifiés (un busbarre longiligne
et des capacités céramique). Nous n’avons cependant pas tenu compte, lors de
la modélisation du câblage, du dispositif de calorimétrie, qui consiste notam-
ment en un tube de cuivre guidant le busbarre. Il est fort probable que ce tube
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FIG. 3.44 – Tensions drain-source du MOSFET bas (a) et haut (b) mesurées et si-
mulées, pour une résistance de grille de 100 Ω. Les conditions sont celles de la
figure 3.34. Les deux petites figures placées en bas des figures (a) et (b) sont des
agrandissements durant les commutations.
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FIG. 3.45 – Tensions grille-source du MOSFET bas (a) et haut (b) mesurées et si-
mulées, pour une résistance de grille de 100 Ω. Les conditions sont celles de la
figure 3.34. Les deux petites figures placées en bas des figures (a) et (b) sont des
agrandissements durant les commutations.
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FIG. 3.46 – Tensions drain-source du MOSFET bas (a) et haut (b) mesurées et si-
mulées, pour une résistance de grille de 2,3Ω. Les conditions sont celles de la figure
3.34. Les deux petites figures placées en bas des figures (a) et (b) sont des agrandis-
sements durant les commutations.
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FIG. 3.47 – Tensions grille-source du MOSFET bas (a) et haut (b) mesurées et simu-
lées, pour une résistance de grille de 2,3 Ω. Les conditions sont celles de la figure
3.34. Les deux petites figures placées en bas des figures (a) et (b) sont des agrandis-
sements durant les commutations.
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crée un effet de proximité, ce qui a pour effet de réduire l’inductance parasite du
busbarre.

Les relevés de tension grille-source (figure 3.45) sont tout à fait satisfaisants.
La très légère différence de niveau entre les plateaux « Miller » simulés et mesu-
rés du transistor bas expliquent le décalage temporel observé figure 3.44(a).

Les figures 3.46 et 3.47 présentent le même type de résultats, obtenus pour
une résistance de grille de 2,3 Ω. Il semble difficile, au vu de ces courbes, d’ex-
pliquer les différences entre pertes simulées et mesurées que l’on a pu constater
dans le cas RG = 2,3Ω.

3.3.3 Validation du modèle électrothermique de l’avalanche

Le schéma de la figure 3.48 est utilisé pour valider le modèle du transistor
en régime d’avalanche proposé en 3.2.1.4. Il consiste en une source de cou-
rant représentant l’inductance L du dispositif présenté figure 3.23, d’une source
de tension de valeur VBR0 +β ·T en série avec une résistance RBR et une diode
idéale (sans tension de seuil) qui modélisent le comportement du MOSFET du-
rant l’avalanche ; et d’un réseau thermique formé d’une source de puissance P,
d’une série de cellules RT H , CT H en cascade et d’une source de température TA .

Le courant i (t ) reprend la forme triangulaire due à la décharge de l’indu-
tance L (voir figure 3.26). La source P (en fait une source de courant, Pspice
n’autorisant pas les descriptions multi-domaines physiques) génère un flux cor-
respondant au produit instantané v × i . Il n’y a en effet aucun élément de sto-
ckage dans notre modèle, le produit v × i est donc à tout instant égal à la puis-
sance dissipée. Les éléments RT H et CT H sont calculés à l’aide des expressions
1.54, les valeurs de ρc, K , et AMOS étant respectivement de 1,63 J .K −1.cm−3,
1,54 W.cm−1.K −1 (pour le silicium) et 26 mm2. La puce, d’une épaisseur de
280 µm, est discrétisée en 100 cellules RT H , CT H . La température ambiante est
de 30°C.

En raison des constantes de temps relativement longues mises en jeu (l’im-
pulsion de courant dure 600 µs), il est nécessaire de prendre en compte la se-
melle de cuivre du transistor dans la modélisation thermique. Afin de conserver
l’hypothèse d’une propagation unidimensionnelle de la chaleur, cette semelle
est considérée comme étant de la même surface que la puce de silicium. Un
second réseau thermique, placé en série avec le précédent, modélise l’impé-
dance thermique de l’épaisseur de cuivre ainsi ajoutée. Les valeurs de ρccui vr e

et Kcui vr e sont respectivement de 3,51 J .K −1.cm−3 et de 3,93 W.cm−1.K −1. Les
1,3 mm de la semelle sont discrétisés en 30 cellules RT H , CT H .

Les valeurs de VBR0 , RBR etβ sont issues de l’identification effectuée en 3.2.1.4
et sont reprises dans le tableau 3.8.

Pour obtenir les résultats de la figure 3.49, il faut cependant ajouter en pa-
rallèle à la source P une capacité thermique de l’ordre de 1,8 m J .K −1, qui cor-
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FIG. 3.48 – Schéma de simulation électrothermique de l’avalanche

STB210NF02 IRFC2602

Surface de puce 26 mm2 35 mm2

Épaisseur de puce 280 µm 200 µm
VBR 26,9 V 27,3 V
RBR 12 mΩ 6,7 mΩ
β 14,8 mV.K −1 24,8 mV.K −1

Montage Encapsulé (D2PAK) Puce reportée

TAB. 3.8 – Résultats obtenus en simulation et en mesure pour les différentes confi-
guration de fonctionnement
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FIG. 3.49 – Profil de température et tension drain source simulés et mesurés du-
rant l’avalanche pour un STB210NF02
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FIG. 3.50 – Profil de température et tension drain source simulés et mesurés du-
rant l’avalanche pour un IRFC2602

respond à une épaisseur de silicium de 42 µm. Si l’hypothèse d’une dissipa-
tion de puissance en surface de la puce n’est pas exacte, on peut affirmer que
cette dissipation ne s’effectue certainement pas aussi profondément dans le si-
licium. L’épaisseur de l’épitaxie N− du STB210NF02 est en effet de 6 µm environ
[She03]. Selon [Bag98], l’encapsulation des composants (faite d’époxy) peut être
à l’origine de cette augmentation de capacité thermique.

Le processus d’identification de la caractéristique en avalanche a été appli-
qué à un autre MOSFET (IRFC2602, d’International Rectifier), de même calibre
en tension, mais de surface plus importante (35 mm2). Ce composant est monté
en « report de puce », c’est à dire que la puce est directement brasée sur le cir-
cuit (ici une tôle de cuivre d’1,2 mm d’épaisseur), sans encapsulation dans de
l’époxy. Les caractéristiques de ce composant sont reprises dans le tableau 3.8,
et les résultats de la simulation sont présentés sur la figure 3.50. Pour obtenir
ces résultats, il faut ici aussi ajouter une capacité thermique en parallèle avec la
source P , sensiblement égale à la capacité d’une couche de silicium de 40 µm
d’épaisseur.

Il semble donc que cette capacité ne soit pas due à l’encapsulation du com-
posant (puisque IRFC2602 n’est pas encapsulé), mais plutôt à sa métallisation
(de l’ordre de 5 µm d’aluminium pour les deux transistors) et aux bondings (6 et
12 points de contact, avec des fils de 400 et 500 µm de diamètre pour le STB210-
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FIG. 3.51 – Taille comparée des bondings, de la métallisation supérieur de la puce,
et de la couche épitaxiée, dans laquelle se déroule le phénomène d’avalanche, et
du substrat.

NF02 et le IRFC2602 respectivement). Une représentation à l’échelle de l’assem-
blage bonding/silicium est visible figure 3.51. A titre indicatif, les capacités ther-
miques de l’aluminium et du silicium étant proches, on obtient sensiblement
les mêmes valeurs de capacité thermique avec une épaisseur d’aluminium de
30 µm et une épaisseur de silicium de 40 µm.

La modélisation unidimensionnelle proposée dans le chapitre 1 trouve donc
ici ses limites, en raison de la masse de métal située en surface de la puce. Sans
la correction proposée, l’erreur entre température mesurée et simulée atteint
environ 15°C, pour une élévation de température de 80°C.

Il faut cependant noter qu’en raison de la forte élévation de température de
la puce durant l’impulsion de courant, il serait nécessaire de tenir compte de
l’évolution de la chaleur spécifique et de la conductivité thermique du silicium
avec la température pour espérer améliorer la précision de modélisation.

Enfin, la modélisation de l’environnement de la puce est ici réduite à sa plus
simple expression : nous ne tenons pas compte de l’influence de la brasure de
la puce sur la semelle de cuivre, pas plus que de l’épanouissement du flux de
chaleur dans le cuivre. Ces simplifications expliquent la divergence entre tem-
pérature simulée et mesurée vers la fin de l’impulsion de courant (après environ
400 à 500 µs) sur les figures 3.49 et 3.50.

3.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons caractérisé les modèles proposés dans les cha-
pitres 1 et 2 vis à vis d’éléments réels (MOSFET et câblage d’une cellule de com-
mutation).

L’identification du modèle de transistor fait appel à plusieurs dispositifs ex-
périmentaux spécifiques, qui sont décrits ici, de même que les protocoles expé-
rimentaux utilisés (instruments de mesure, critères de comparaison simulation
– mesure . . . ).
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La validation de la modélisation a été effectuée sur un bras d’onduleur, pour
lequel un maximum d’éléments (transistor, câblage, commande) ont été modé-
lisés à priori, sans effectuer de retouches une fois l’assemblage effectué (seule
la résistance parasite de la source de tension a nécessité un ajustement pour
« coller » aux mesures réalisées sur le convertisseur). Cette démarche permet de
s’assurer de la qualité intrinsèque des modèles.

Un critère original de validation a été utilisé : il s’agit du niveau de pertes du
convertisseur, qui constitue à la fois un indicateur simple (comparaison entre
valeurs numériques au lieu de formes d’ondes) et précis, puisqu’il est très sen-
sible aux erreurs de modélisation. Les mesures expérimentales réalisées à l’aide
d’un calorimètre sur un bras d’onduleur réel ont ainsi servi à vérifier la qualité
des résultats obtenus en simulation.

Il en ressort que la modélisation est globalement satisfaisante, puisque
notre modèle améliore nettement les résultats obtenus avec le modèle du
STB210NF02 fourni par STMicroelectronics. Le modèle électrothermique en ré-
gime d’avalanche donne également de bons résultats.

La simulation est donc tout à fait utilisable dans une démarche de concep-
tion, qui fait l’objet du chapitre suivant.



Chapitre 4

Exploitation de l’outil de
simulation

Dans les chapitres précédents, nous avons proposé et validé un ensemble
de modèles destinés à la simulation de convertisseurs de puissance. Nous allons
maintenant procéder à l’utilisation de ces modèles. Un résumé des points étu-
diés dans ce chapitre est donné dans le tableau 4.1. ù Nous verrons ainsi l’intérêt
de la simulation dans le processus de conception d’un convertisseur, puisqu’elle
permet, outre des économies de temps et d’argent, d’accéder à des grandeurs
difficiles voire impossibles à mesurer (répartition de courant entre les compo-
sants d’un assemblage en parallèle par exemple). Il est enfin possible de simuler
des conditions « aux limites », prenant en compte les dispersions de fabrication
des composants pour s’assurer de la robustesse de la conception.

4.1 Minimisation des pertes

Dans cette partie, nous allons effectuer sur la cellule de commutation utili-
sée au chapitre 3 un ensemble de simulations destinées à connaître l’influence
de différents éléments sur ses pertes. Grâce à cette étude, il sera possible de
connaître la plage de variation dans laquelle chaque paramètre peut évoluer
sans affecter le rendement du convertisseur.

4.1.1 Influence du routage

Si la cellule utilisée au chapitre 3 est réalisée sur circuit imprimé (CI) simple
face (pour des raisons de facilité de remplacement des composants), le modèle
original dont elle est copiée est réalisé sur Substrat Métallique Isolé (SMI). Cette
technologie, qui permet d’assurer la dissipation thermique des composants de
puissance montés en surface, se traduit en raison de la proximité entre l’alumi-
nium du substrat et le cuivre des pistes (une centaine de microns) par un câblage
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Structure Objet d’étude Description

Bras d’onduleur
à 1 MOSFET par
interrupteur

Câblage Mise en évidence de l’influence du câ-
blage par l’utilisation de trois cellules
de géométries différentes

Paramètres de
commande

Choix d’une ou plusieurs résistances
de grille et de tensions de commande
minimisant les pertes en commuta-
tion.

Bras d’onduleur
à 4 MOSFET par
interrupteur

Étude statique Influence du câblage et des disper-
sions de caractéristique sur la répar-
tition du courant entre transistors en
parallèle d’un point de vue statique.

Dynamique Influence des dispersions de caracté-
ristique sur la répartition du courant
durant les commutations.

Stabilité Vérification de la « contrôlabilité » de
MOSFET connectés en parallèle.

Avalanche Simulation de la répartition du cou-
rant en régime d’avalanche dans un
assemblage en parallèle.

TAB. 4.1 – Résumé des études présentées dans ce chapitre
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(a) (b) (c)

(d) (e) (f )

FIG. 4.1 – Les trois types de câblage étudiés : (a) la cellule réalisée sur circuit im-
primé clasique (sans plan de masse), (b) la cellule réalisée sur SMI et (c) la cellule
au câblage modifié en technologie SMI (non réalisée). Chacune de ces cellules est
équipée de deux transistors et d’un condensateur céramique.
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FIG. 4.2 – Schéma de simulation utilisé

faiblement inductif.

Il est donc intéressant de comparer l’influence des deux types de substrat
(circuit imprimé et SMI) sur le comportement de la cellule. Trois modèles de
câblage ont ainsi été réalisés : deux reprennent le routage « simple », l’un sur
CI, l’autre sur SMI (figures 4.1(a) et (b)), et le troisième représente un routage
« torturé », obtenu en faisant pivoter de 180° les deux transistors (figure (c)).

Le schéma de simulation (figure 4.2) est très simple, puisqu’il ne prend plus
en compte le busbarre et les inductances de commande du dispositif calorimé-
trique. On considère en effet ici que la source de tension V0 (ou un condensa-
teur de forte capacité) est placée directement sur l’entrée du convertisseur. La
résistance de 20 mΩ en série avec la source de tension V0 permet d’amortir ra-
pidement les oscillations entre la source et les capacités placées sur la cellule de
commutation. Le régime permanent (nécessaire au calcul des pertes) est ainsi
atteint en deux périodes, ce qui accélère la simulation.

Il faut noter que sur le schéma de la figure 4.2, le couplage entre les circuits
de puissance et de commande n’est pas explicite (il n’y a pas d’inductance com-
mune à ces deux circuits). Il est en fait pris en compte dans les termes mutuels
des matrices d’impédance calculées par InCa.

4.1.1.1 Modélisation du câblage

Les éléments parasites des trois cellules de la figure 4.1 ont été modélisés à
l’aide d’InCa.
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L’aspect résistif est quasiment identique pour les deux cellules qui possèdent
le routage « simple ». A titre d’exemple, voici la matrice de résistances de celle
réalisée sur circuit imprimé :



1 2 3 4 5 6 7 8

1 0,26 0 0 0 0 0 0 0
2 0,22 0 0 0 0 0 0
3 6,6 0 0 0 0 0
4 6,0 0 0 0 0
5 0,34 0 0 0
6 0,29 0 0
7 0,20 0
8 0,18


mΩ (4.1)

Par souci de simplicité, nous avons négligé les couplages résistifs inférieurs
à 100 µΩ (ce qui correspond à moins de 5 % du RDSon des transistors utilisés). Le
comportement résistif de la cellule peut être représenté par 8 résistances pures.

Dans le cas de la cellule au routage modifié, les termes résistifs sont plus
importants et certains couplages ne sont plus négligeables :

0,59 0 0 0 0 0 0 0
1,1 0 0 0 0 0 0

8,8 0 0 0 0 0
8,1 0 0 0 0

1,3 0 −1,1 0
0,92 0 −0,76

1,0 0
0,85


mΩ (4.2)

Il s’agit là de couplages entres les pistes 8 et 6 d’une part et 7 et 5 d’autre part,
causés par les larges portions de circuit communes (alimentation–transistors et
capacités–transistors, voir figures 4.1 et 4.2)

Les matrices inductives sont plus complexes à comparer, en raison des nom-
breux termes de couplage. On remarque en effet que les termes des matrices
résistives s’étalent en général sur trois à quatre décades, contre environ deux
décades pour les termes inductifs. Il est donc plus difficile de négliger certains
termes par rapport aux autres. Les matrices inductives n’ont pas été reprises
dans ce mémoire, et leur influence sera étudiée dans les paragraphes suivants
(notamment leur impact sur les pertes en commutation).

4.1.1.2 Résultats de simulation

Le schéma de la figure 4.2 a été simulé en utilisant deux valeurs de résis-
tance de commande : 10 et 100Ω, selon la méthodologie déjà présentée dans le
chapitre 3. Les résultats sont visibles figure 4.3.
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FIG. 4.3 – Évolution des pertes en fonction de la fréquence pour différentes com-
binaisons de résistance de commande et de substrat (simulation)

Les cellules réalisées sur SMI et circuit imprimé selon le même routage pré-
sentent des niveaux de pertes quasi-identiques, ce qui montre que l’effet du plan
de masse est négligeable sur les éléments résistifs et inductifs parasites : une
grande partie des inductances parasites étant située dans le boîtier de chaque
transistor (6 nH), la variation des inductances de la cellule due au plan de masse
passe inaperçue. Cela montre les limites de notre modélisation, dans laquelle
aucun couplage entre le câblage de la cellule et celui du transistor n’est consi-
déré. Dans notre cas, les inductances parasites ramenées par les boîtiers des
transistors masquent celles du routage.

La cellule au routage « tourmenté » supporte elle aussi des pertes en com-
mutation proches, mais ses pertes en conduction sont sensiblement plus élevés
que les deux autres cellules (environ 5 W de plus). Si l’on se reporte aux figures
4.4 et 4.5, représentant respectivement les pertes dans les transistors haut et bas
du bras d’onduleur, on remarque que les pertes en conduction des trois cellules
y sont identiques. Le condensateur (seul autre composant de la cellule avec les
transistors) étant supposé parfait, les résistances parasites du câblage sont les
seules responsables des différences de pertes en conduction entre les trois cel-
lules. On peut également remarquer que dans les trois cas, les pertes en commu-
tation (correspondant aux pentes des droites) sont proches, et il faut se placer
dans le cas d’une commutation rapide (Rcommande = 10Ω) pour pouvoir les dif-
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férentier : dans ces trois cas, l’aspect résistif domine.

Les pertes du MOSFET haut (figure 4.4) ne dépendent pas du câblage puis-
que celui-ci ne fait que court-circuiter sa diode interne (dans laquelle passe le
courant I0 lorsque le MOSFET du bas n’est pas commandé). Cette commutation
n’entraînant pas de modification macroscopique du passage du courant, il est
normal qu’elle soit indépendante du câblage.

Les figures 4.6 à 4.9 présentent les formes d’onde temporelles correspondant
aux mesures précédentes. Les différences sont à peine notables dans le cas d’une
résistance de grille de 100 Ω, mais il apparaît plus nettement dans le cas d’une
résistance de grille de 10Ω que le circuit imprimé se place, au niveau inductif, à
mi-chemin entre le SMI de même routage et le SMI au routage modifié (on peut
comparer les gradients de courant de la figure 4.8 et les surtensions à l’ouverture
figure 4.9(b)).

4.1.2 Choix des paramètres du driver

Puisque dans notre cas la marge de manœuvre offerte par le câblage pour
agir sur les pertes est plutôt réduite, on peut tenter de le faire en optimisant la
commande des transistors. La valeur de la résistance de grille joue un grand rôle
sur les pertes, mais elle n’est pas seule : les niveaux hauts (réduisant les pertes en
conduction) et bas (accélérant le blocage des transistors) de la tension de com-
mande ou encore l’utilisation de résistances de fermeture et d’ouverture diffé-
rentes peuvent également avoir une influence. Il faut noter que nous ne nous in-
téressons ici qu’aux drivers les plus courants, dont l’étage de sortie est constitué
d’un push-pull suivi d’une résistance de grille. Ceux-ci constituent la majeure
partie des drivers intégrés utilisés en automobile.

Résistances de fermeture et d’ouverture différentes Des simulations on été
effectuées en utilisant le schéma de la figure 4.2, dans lequel les résistances de
câblage sont remplacées par le dispositif de la figure 4.10. Cela permet, suivant
le sens du courant de commande, d’utiliser l’une ou l’autre des deux résistances.
Les résultats obtenus sont tracés sur la figure 4.11. Dans notre cas d’une cellule
faiblement inductive (nous avons utilisé la cellule réalisée sur SMI), l’optimum
se trouve, en se basant sur un critère de pertes, au minimum des deux résis-
tances. Il faudrait analyser les commutations sur l’angle de la CEM pour vérifier
que les commutations rapides que l’on obtient en utilisant de faibles valeurs
pour Rcommande n’entraînent pas de perturbations électromagnétiques trop im-
portantes. Dans ce cas, un réseau de courbe du type de la figure 4.11 donne les
renseignements nécessaires pour trouver le meilleur compromis entre le ralen-
tissement de la cellule (qui augmente les pertes) et le recours au filtrage (plus
coûteux).
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FIG. 4.6 – Tensions drain-source des MOSFET haut (a) et bas (b), pour une résis-
tance de grille de 100 Ω et différents substrats (figure 4.1) (simulation). Les deux
petites figures placées en bas des figures (a) et (b) sont des agrandissements durant
les commutations.
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FIG. 4.7 – Courants de drain du MOSFET bas, pour une résistance de grille de
100Ω et différents substrats (simulation).
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FIG. 4.8 – Courant de drain du MOSFET bas, pour une résistance de grille de 10Ω
et différents substrats (figure 4.1) (simulation).
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FIG. 4.9 – Tensions drain-source des MOSFET haut (a) et bas (b), pour une ré-
sistance de grille de 10Ω et différents substrats (figure 4.1) (simulation). Les deux
petites figures placées en bas des figures (a) et (b) sont des agrandissements durant
les commutations.
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FIG. 4.10 – Schéma permettant des vitesses de commutation différentes à l’ouver-
ture et à la fermeture des MOSFET.
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FIG. 4.11 – Évolution des pertes de la cellule en fonction des résistances de ferme-
ture et d’ouverture utilisées (simulation).
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FIG. 4.14 – Tension grille source et courant de drain du MOSFET bas pour deux
tensions VOF F différentes (0 et -15 V ), une tension VON identique (10 V ) et une
résistance de commande de 100 Ω (simulation). On peut remarquer que lors de
l’ouverture, le plateau miller est beaucoup plus important pour VOF F = 0 V , signe
que la commutation en tension est lente. Pour VOF F = 15 V , la période de conduc-
tion du MOSFET bas est plus faible, alors que pour 0 V , on voit apparaître à la
fermeture un début de court-circuit de bras.

Influence des niveaux de tension de commande En régime linéaire, le MOS-
FET se comporte comme une résistance modulée par VGS −Vth . On a donc tout
intérêt à appliquer le VGS le plus grand possible pour réduire les pertes en con-
duction, dans la limite de la tenue diélectrique de l’oxyde de grille. Il faut cepen-
dant noter que RDSon tend vers une valeur limite et qu’il est rarement profitable
de dépasser VGS = 15 V .

Le blocage du transistor s’obtient pour VGS < Vth . Cependant, il est néces-
saire de réduire encore VGS pour obtenir un blocage complet : l’échauffement
du transistor fait baisser Vth , les courants de fuite sont important aux alentours
de la tension de seuil. . . De plus, la décharge des capacités d’entrée du transistor
à travers Rcommande est identique (en première approche) à celle d’un réseau
RC. La tension de grille va donc tendre de manière asymptotique vers la tension
de commande : si celle-ci est trop proche de Vth , la commutation se fera trop
lentement. Pour toutes ces raisons, une tension nulle voire négative doit être
appliquée sur la grille lors de l’ouverture du transistor.

Les figures 4.12 et 4.13 présentent les résultats simulés pour une résistance
de grille de 10 et 100Ω respectivement. Dans les deux cas l’optimum est obtenu
pour une tension de commande évoluant entre + et − 15 V , mais l’on peut voir
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qu’une tension faiblement négative permet d’atteindre quasiment les mêmes
performances.

Nous avons travaillé à temps mort constant, ce qui explique « l’envolée » des
courbes de la figure 4.13 lorsque le niveau bas de la tension de commande ap-
proche de 0 V : l’ouverture des transistors se fait de plus en plus lentement (on
s’approche de Vth), alors que la fermeture est rapide (vGS , déjà proche de Vth

n’a que peu à augmenter pour que le transistor conduise). On se retrouve alors
transitoirement dans les conditions du court-circuit de bras. Cette hypothèse est
confirmée par la figure 4.15 dans laquelle les pertes de chaque transistor sont
dissociées. La diminution de la tension du niveau bas de commande soulage le
MOSFET bas puisqu’il conduit moins longtemps (voir figure 4.14), au détriment
du MOSFET haut jusqu’aux alentours de −3 V . Ensuite, les pertes des deux tran-
sistors augmentent de concert, signe qu’ils « travaillent » tous les deux en même
temps.

4.2 Mise en parallèle

Le courant nominal d’un transistor MOSFET est, à tenue en tension et tech-
nologie identiques, une fonction de la surface de sa puce. L’augmentation de
cette dernière semble donc être la réponse à apporter pour accroître les niveaux
de courant commutés dans un convertisseur.

Cependant, les difficultés technologiques croissent elles aussi avec la surface
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de silicium : le rendement de fabrication d’un wafer est fortement dépendant de
la taille des transistors puisqu’un même défaut détruisant un transistor gâche
alors une surface de silicium plus grande.

D’autre part, la brasure d’une plus grande puce sur une semelle de cuivre
entraîne l’augmentation des contraintes mécaniques à l’interface avec le sili-
cium, ces deux matériaux n’ayant pas les mêmes coefficients de dilatation. Il
faut alors faire appel à des méthodes d’assemblage tolérantes aux dilatations
[Arn92], comme les boîtiers press-pack, ou à des substrats dont le coefficient de
dilatation est proche de celui du silicium (céramiques type AIN), mais dont le
prix est cependant plus élevé.

Il faut alors, pour augmenter le calibre en courant d’un interrupteur, pro-
céder à la mise en parallèle de transistors. Les avantages sont alors nombreux :
des puces moins chères, puisque leur rendement de production est meilleur,
une dissipation thermique simplifiée car mieux répartie, et la possibilité de faire
appel à des substrats moins coûteux en raison des moindres contraintes méca-
niques [Jea01].

Les transistors MOSFET ont de plus le bon goût de constituer, mis en pa-
rallèle, un assemblage stable lorsque ceux-ci sont en conduction (en régime li-
néaire) : l’augmentation de température de l’un d’entre eux entraîne l’augmen-
tation de son RDSon , donc une réduction de son courant de drain, et par là de
ses pertes. On ne constate donc pas l’emballement thermique des transistors
bipolaires, dans lesquels le courant de collecteur augmente avec la température
[Sev84].

Garantir le bon fonctionnement de cet assemblage n’est néanmoins pas tri-
vial. Il faut vérifier que chaque transistor, nonobstant les inévitables dispersions
de caractéristiques que l’on retrouve entre exemplaires de la même référence,
reste dans son domaine de fonctionnement. Les couplages thermiques entre
transistors peuvent avoir eux aussi une influence sur le point d’équilibre. Lors
des commutations, le partage du courant doit également être assuré, en tenant
ici aussi compte des dispersions de caractéristiques entre individus ; enfin, il
faut veiller à ce que l’assemblage reste contrôlable, les transistors pouvant en
effet constituer des oscillateurs dans certaines configurations.

Dans tous ces cas, la simulation constitue un outil précieux, puisqu’il est très
difficile de mesurer le courant dans chaque transistor sans modifier profondé-
ment le câblage.

4.2.1 Présentation de la structure

Toute l’étude qui suit est basée sur un bras d’onduleur triphasé destiné à
l’application alterno-demarreur. Chacun de ses 6 interrupteurs est constitué de
4 MOSFET STB210NF02 en parallèle. Cet onduleur est commandé en « pleine
onde », c’est à dire qu’il n’effectue pas de découpage haute fréquence. De ce fait
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FIG. 4.16 – Schéma utilisé pour les simulations de mise en parallèle de transis-
tors. Les résistances de câblage ne sont pas représentées dans le modèle InCa pour
des raisons de clarté, mais jouent un rôle crucial sur la répartition du courant en
régime statique.
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(puisqu’il commute à basse fréquence, quelques centaines de hertz), et malgré
sa connexion assez inductive à la batterie — qui est la source de tension conti-
nue de l’onduleur —, il ne nécessite que peu de capacités de filtrage (20 µF par
bras). Pour dissiper l’énergie stockée dans le câble de batterie, les transistors
passent en avalanche lors des commutations pendant une durée relativement
longue. Le modèle d’un bras de cet onduleur est visible figure 4.16

4.2.2 Équilibrage entre transistors

4.2.2.1 Équilibrage statique

Comme nous l’avons déja mentionné, les MOSFET possèdent un compor-
tement résistif à coefficient de température positif à l’état passant. La stabi-
lité de leur association est donc assurée. Le but des simulations qui suivent est
d’estimer l’impact du câblage et des dispersions de caractéristiques des transis-
tors sur la répartition des courants. Il faut garder à l’esprit que dans le cas des
applications basse tension, les résistances parasites du circuit — qui peuvent
atteindre plusieurs dixièmes de milliohm — possèdent des valeurs non négli-
geables devant le RDSon des transistors.

Influence du câblage Une simulation des courants de drain des huit transis-
tors constituant notre bras d’onduleur est visible figure 4.17. La numérotation
des MOSFETs se fait de gauche à droite comme indiqué sur la figure 4.18. Le
courant total commuté I0 est de 200 A, et les commutations ont été volontaire-
ment ralenties afin de mettre l’accent sur la répartition statique 1. On remarque
d’importantes différences entre MOSFET, notamment pour les MOSFET haut :
∆IMOSbas = 2,3 A, ∆IMOShaut = 6 A, soit, ramené au courant moyen de 50 A par
transistor, un déséquilibre de 4,6 % et 12 % entre les MOSFET bas et haut res-
pectivement (nous avons ici considéré tous les transistors comme strictement
identiques).

Une croquis du bras d’onduleur, reprenant la position des trois connexions
de puissance, est présenté figure 4.18. Cette structure a été modélisée à l’aide
d’InCa dans sa totalité, mais pour des raisons de clarté (et de symétrie), nous
nous restreindrons ici à l’étude de sa moitié droite. La résistance de câblage des
quatres circuits de la figure 4.19 a été calculée à partir des résultats d’InCa sous
forme de deux matrices, les résistances communes des circuits a et b d’une part
et c et d d’autre part n’étant pas négligeables :

1. Le sens du courant a été pris montant pour les MOSFET bas et descendant pour les MOSFET
haut, de manière à ce que les huit courants de la figure 4.17 soient positifs
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FIG. 4.17 – Courant dans chacun des MOSFET du bras d’onduleur (le signe du
courant dans les MOSFET haut a été changé pour les besoins de la comparaison).
Les résistances d’accès dues au câblage sont à l’origine des différences. La numé-
rotation des transistors est celle de la figure 4.18.

FIG. 4.18 – Disposition des connexions du bras d’onduleur modélisé (les
connexions de grille ne sont pas représentées)
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FIG. 4.19 – Circuits modélisés lors de la conduction des interrupteurs bas et haut
du bras

( a b

a 0,54 mΩ 0,29 mΩ
b 0,29 mΩ 0,79 mΩ

)
(4.3)

( c d

c 0,72 mΩ 0,34 mΩ
d 0,34 mΩ 0,70 mΩ

)
(4.4)

Il apparaît que les résistances des circuits c et d (les termes diagonaux de
la matrice (4.4) sont sensiblement identiques, ce qui n’est pas le cas de celles
des circuits a et b (matrice (4.3)). Cela s’explique par la position des connexions.
Pour l’interrupteur haut, les deux connexions se trouvent sur l’axe de symétrie
du bras, réduisant la résistance parasite du circuit a par rapport au b, alors que
l’interrupteur bas possède ses deux connexions de part et d’autre des transistors,
ce qui mène à deux résistances parasites sensiblement égales pour les circuits c
et d (figure 4.19).

Ce bras d’onduleur n’est en fait pas totalement symétrique : la connexion de
masse du côté droit du bras est en fait légèrement plus éloignée des transistors
que celle du côté gauche. Cela explique les résultats de simulation de la figure
4.17, où par exemple les courants des MOSFET haut N°1 et 4 ne correspondent
pas exactement. De plus, le maillage réalisé sous InCa est relativement grossier,
ce qui peut également causer une dissymétrie dans le calcul.

Influence des dispersions de caractéristiques La tension de seuil des MOS-
FET étant un paramètre relativement mal maîtrisé, les fabricants donnent pour
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Paramètre Plage de variation

VT 3,5 — 5,5 V
RDSon 2 — 3,2 mΩ

TAB. 4.2 – Variation des caractéristiques statiques des MOSFET STB210NF02 esti-
mées d’après [For].
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sa valeur une fouchette assez large, de l’ordre de 2 V [For]. Le RDSon peut va-
rier lui aussi dans une large plage. Pour le STB210NF02, STMicroelectronics ne
fournit pas de valeur minimale, mais une valeur typique de 2,6 mΩ et une va-
leur maximale de 3,2 mΩ. En considérant que la répartition des dispersions sur
RDSon est symétrique par rapport à la valeur typique, on peut estimer sa valeur
minimale à 2 mΩ.

À partir de ces valeurs, reprises dans le tableau 4.2, on peut définir un pire
cas pour l’équilibre statique : trois « mauvais » transistors, ayant la tension de
seuil maximale et le RDSon maximal en parallèle avec un « excellent » MOSFET,
de tension de seuil basse et de RDSon faible. Le tout en utilisant le demi bras haut
de l’onduleur, ou la répartition de courant est la moins homogène (et en plaçant
l’« excellent » MOSFET sur le circuit le moins résistif, de manière à accentuer les
déséquilibres).

Il faut noter que RDSon n’étant pas un paramètre de notre modèle de MOS-
FET, nous avons calculé les valeurs de KPl i n correspondantes , qui sont de 222
et 488 A.V −2 pour RDSon = 2 et 3,2 mΩ respectivement. Les valeurs de RD et RS

qui correspondent aux résistances de câblage des boîtiers des transistors sont
considérées comme constantes.

Les résultats de simulation de la répartition du courant, obtenus pour une
tension de grille de 10 et 17 V sont visibles figure 4.20. Le MOSFET n°3, qui a les
meilleures caractéristiques, supporte tout naturellement un courant majoré. Il
est cependant intéressant de remarquer que l’écart entre les courants de drain
maximum et minimum est de 60 % du courant moyen (un quart du courant to-
tal) pour V g s = 10 V contre 50 % pour VGS = 17 V . A plus fort VGS en effet, les
différences de tension de seuil sont moins sensibles. Ce point est d’autant plus
important que la tension de seuil a tendance à décroître avec la température,
ce qui va à l’encontre de la stabilisation des transistors (Vth diminue, réduisant
RDSon , ce qui augmente le courant de drain et, par là, l’échauffement). Une va-
leur de VGS élevée peut donc être utile pour réduire l’effet des dispersions entre
composants.

Il faut enfin noter que le cas étudié ici n’a qu’extrêmement peu de chances
de se produire, puisqu’il consiste à associer les extrêmes absolus de production.
Si l’on utilise des transistors issus d’un même lot, les écarts seront bien moindres
[For].

Pour être complète, l’étude proposée ici aurait dû prendre en compte les in-
teractions thermiques. Un modèle thermique complet, qui doit représenter les
couplages entre transistors et les phénomènes de conduction de chaleur tridi-
mensionnels dans le radiateur du convertisseur dépasse cependant du cadre de
ce mémoire. Les résultats des tests effectués sur cet onduleur par Valeo ont en
effet pu montrer que l’élévation de température des transistors est en grande
partie liée à la position de ces derniers sur le radiateur : sa prise en compte dans
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Paramètre Plage de variation

VT 3,5 — 5,5 V
KPsat 120 — 280 A.V −2

Ci ss ±40 %

TAB. 4.3 – Variation des caractéristiques dynamiques des MOSFET STB210NF02
estimées d’après [For].

une modélisation thermique pour des échelles de temps longues (cas de l’équi-
librage statique entre transistors) est primordiale. L’environnement des transis-
tors a également un effet sur la répartition de température. Il a ainsi été véri-
fié que la température des MOSFET situés sous les busbarres de puissance est
plus élevée, ce qui remet en cause l’hypothèse d’une évacuation de chaleur par
conduction uniquement (effets de convection non négligeables).

4.2.2.2 Équilibrage dynamique

Deux phénomènes différents peuvent être à l’origine de déséquilibres dyna-
miques [Alo03] :

– l’existence d’un délai entre l’ouverture ou la fermeture de chaque transis-
tor ;

– des vitesses de commutation en courant différentes entre transistors.

Comme dans le cas du déséquilibre statique, câblage et dispersions de ca-
ractéristiques entre transistors influent sur le partage du courant. Le délai de
commutation entre les transistors est causé par des valeurs de tension de seuil
ou de capacités d’entrée différentes, et les vitesses de montée ou de descente
du courant sont imposées par la transconductance de chaque transistor (et sa
tension de seuil) et par le câblage.

Le tableau 4.3 résume les valeurs extrêmes de dispersion que nous utilise-
rons dans ce qui suit. Nous n’analyserons pas l’influence d’une dispersion sur
les valeurs d’inductances parasite des boîtiers de transistor, ce paramètre étant
bien maîtrisé (variations inférieures à 5 % selon [Sev84]).

L’utilisation d’une seule résistance de commande pour l’ensemble ou d’une
résistance de grille individuelle par transistor peut également avoir une in-
fluence.

Influence de la tension de seuil Durant la phase de commutation, les diffé-
rences de tension de seuil entre les composants montés en parallèle vont en-
traîner des délais de mise en et hors conduction différents. Les composants de
plus faible Vth vont se fermer les premiers et s’ouvrir en dernier.
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FIG. 4.21 – Répartition des courants à la fermeture (a) et à l’ouverture (b) de l’in-
terrupteur haut, pour une résistance de commande de 20Ω, un courant de charge
de 400 A et une tension de seuil du MOSFET n°3 inférieure de 2 V à celles des
autres transistors. (simulation)
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FIG. 4.22 – Courant de circulation dans une structure réduite à deux transistors
en parallèle

Les figures 4.21(a) et (b) représentent les courants dans chacun des quatre
MOSFET connectés en parallèle. Pour effectuer ces simulations, nous avons con-
sidéré que la source de tension du bras d’onduleur était connectée directement
sur le SMI, sans inductance de câblage. Cette inductance entraîne en effet un
passage en avalanche des transistors relativement long lors des commutations,
avalanche qui est beaucoup plus énergétique que les phénomènes que nous
étudions ici. L’étude que nous présentons constitue donc un « cas d’école » plus
adapté à des convertisseurs commutant à haute fréquence, et pour lesquels la
commutation doit être optimisée.

Dans les simulations des figures 4.21(a) et (b), le MOSFET n°3 possède une
tension de seuil basse (3,5 V), alors que les trois autres ont au contraire un Vth

haut (5,5 V). Comme pour l’étude statique de la section 4.2.2.1, nous avons consi-
déré ici le pire cas possible.

Comme on pouvait le prévoir, le MOSFET n°3 supporte un fort surcourant
à chacune des commutations (ouverture ou fermeture). Les trois autres transis-
tors (parfaitement équivalents) se répartissent un courant identique (aux dés-
équilibres statiques près).

Il est intéressant de noter que le déséquilibre en courant à la fermeture se
poursuit pendant une durée beaucoup plus longue que le simple retard entre
transistors. Cela s’explique aisément grâce à la notion de courant de circulation
présentée dans [Jea01] puis [Alo03]. Si l’on se réfère à la figure 4.22 — dans la-
quelle seuls deux transistors sont représentés, mais qui peut s’étendre, au prix
cependant de moins de clarté, à un plus grand nombre — on peut exprimer le
courant dans chaque transistor par
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{
i1 = I0−iD

2 + ici r c.

i2 = I0−iD
2 − ici r c.

(4.5)

Si l’on considère que l’on se place, durant la fermeture de l’interrupteur,
après la commutation en tension (une fois la diode bloquée), on a alors I0 = 0.{

i1 = I0
2 + ici r c.

i2 = I0
2 − ici r c.

(4.6)

D’où

i1 = i2 +2ici r c. (4.7)

En décidant arbitrairement que le transistor T1 possède la tension de seuil
la plus basse, on obtient ici r c. positif (puisque T1 supporte alors un surcourant).

La commutation en tension ayant été effectuée, les tensions drain source des
transistors T1 et T2, donc aux bornes des inductances L1 et L2, sont très faibles
(RDSon .i1 ou RDSon .i2). La variation du courant ici r c. étant donnée par

dici r c.

d t
=−vDS1 − vDS2

L1 +L2
(4.8)

on voit que dans le cas de tensions drain source de faible valeur, l’équilibre
entre i1 et i2 sera long à se faire (plusieurs microsecondes). Cela explique bien
la durée de résorption du pic de courant visible sur la figure 4.21(a). Dans le
cas de l’ouverture (figure 4.21(b)) le pic de courant est très rapide à disparaître,
puisqu’il ne peut se prolonger au-delà de l’ouverture des transistors.

La figure 4.23 présente les valeurs pic du courant à la fermeture obtenues
en simulation pour différentes résistances de commande (les quatres grilles des
transistors sont reliées ensemble, puis connectées à la commande via une ré-
sistance unique). On peut noter qu’avec le ralentissement des commutations
(lorsque Rcommande croît), le déséquilibre en courant s’amplifie. Si l’on s’inté-
resse à l’énergie dissipée par chaque transistor durant la totalité du cycle (durée
de l’impulsion de commande : 30 µs) et représentée figure 4.20, on voit que le
déséquilibre peut devenir très important (avec un rapport un à six des énergies
dissipées). Dans le cas d’un convertisseur travaillant à fréquence relativement
élevée (plusieurs kilohertz), une simple dispersion des valeurs de tension de
seuil (un peu exagérée ici), pourrait mener à la destruction des composants si
la résistance de commande est mal choisie.

L’utilisation de résistances de grille individuelles pour chaque transistor ne
changera rien, et nous avons pu vérifier que les valeurs de courant pic et d’éner-
gie dissipée restaient inchangées (en fixant une résistance de grille individuelle
d’une valeur quadruple de la résistance de commande unique, puisqu’on a ici
quatre transistors à commander). Les capacités d’entrée des quatre transistors
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sont en effet les mêmes, et les tensions de grille suivent la même évolution tem-
porelle quelque soit la tension de seuil de chaque transistor.

Nous avons vu au chapitre 1, page 32, que la tension de seuil des MOSFET
diminue lorsque leur température augmente. Il y a donc là un risque de diver-
gence, puisque dans une assemblage parallèle, le transistor de plus faible ten-
sion de seuil est déjà celui qui dissipe le plus (figure 4.24 , page 171). Ici encore,
une étude étude électrothermique complète serait nécessaire pour conclure,
mais cela réclame un modèle thermique complet de l’onduleur.

Influence de la transconductance Durant la commutation en courant, les
transistors fonctionnent en régime de saturation, puisque leur tension drain-
source est de l’ordre de la tension d’alimentation du bras (la diode des transis-
tors bas est passante) et que leur tension grille-source est proche de la tension
de seuil. Le courant de drain est donc majoritairement contrôlé par la valeur de
VGS . Si l’on se reporte à l’équation (1.37) (page 40), le courant de drain en régime
de saturation est donné par

IDsat = KPsat

(VGS −Vth)2

2[1+θ (VGS −Vth)]
(4.9)

Une valeur de KPsat différente suivant les transistors va donc créer un dés-
équilibre dans les vitesses de variation du courant de drain. Si l’on fixe les limites
de dispersion de KPsat à ±40 % [For], on obtient, toujours pour une résistance de
commande unique de 20Ω et un courant de charge de 400 A, les figures 4.25(a)
et 4.25(b). Il s’agit encore une fois d’un pire cas dans lequel le MOSFET de plus
fort KPsat (280 A.V −2) est le n°3, alors que les trois autres ont un KPsat minimal
(120 A.V −2).

Il apparaît que le déséquilibre est beaucoup moins sévère que dans le cas
d’une dispersion des valeurs de Vth . On retrouve les mêmes formes à l’ouverture
et à la fermeture que dans le cas précédent, avec un « lent » retour à l’équilibre
lors de la fermeture (figure 4.25(a)). On retrouve également lors de la fermeture
une « cassure » dans la montée du courant qui se produit au moment de la com-
mutation en tension, lorsque la somme des quatre courants de drain est alors
égale à I0. Le transistor de plus fort KPsat voit sa tension drain source chuter la
première, entraînant l’augmentation du courant de circulation ici r c.

d t =− vDS1−vDS2
L1+L2

(voir figure 4.22, en assimilant les trois transistors de même KPsat à T2).

La figure 4.26 confirme que les effets de la variation de KPsat sont beaucoup
moins importants que dans le cas précédent (variation de Vth).

En ce qui concerne l’aspect électrothermique, la transconductance des MOS-
FET, liée à la mobilité électronique (chapitre 1, page 32), diminue avec la tempé-
rature. Cela tend donc à stabiliser le comportement de l’assemblage de la même
manière qu’en régime statique.
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FIG. 4.25 – Répartition des courants à la fermeture (a) et à l’ouverture (b) de l’in-
terrupteur haut, pour une résistance de commande de 20Ω, un courant de charge
de 400 A, une transconductance KPsat du MOSFET n°3 de 280 A.V −2 ; celle des
autres MOSFET étant de 120 A.V −2 (soit respectivement +40 % et −40 % de sa
valeur nominale) (simulation).
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FIG. 4.26 – Énergie dissipée dans chaque transistor en fonction de la résistance de
grille, dans les conditions de la figure 4.25. (simulation)

Influence des capacités d’entrée du MOSFET .

La valeur de la capacité d’entrée Ci ss , constituée des capacités CGS et CGD ,
peut, elle aussi, varier dans d’importantes proportions. Dans [For], l’auteur consi-
dère une plage de ±40 % autour de la valeur nominale. Nous avons considéré
dans ce qui suit que CGS et CGD varient de façon identique. Deux modèles ont
donc été utilisés, l’un avec une capacité Ci ss minimale (utilisé pour le transistor
n°3), et l’autre avec Ci ss maximal (utilisé pour les trois autres MOSFET).

Pour que cette variation de valeur de la capacité d’entrée des transistors ait
un effet, il faut que chaque transistor soit commandé par une résistance de grille
différente : si les quatre grilles sont connectées ensemble, le VGS de chaque tran-
sistor est le même (en première approche) et, pour peu que les autres caracté-
ristiques des transistors soient identiques, le courant se répartit correctement
durant la commutation. Si chaque transistor est commandé à travers une résis-
tance différente, au contraire, chaque VGS pourra évoluer indépendamment.

La figure 4.27 présente les résultats de simulation dans le cas de résistances
de grilles individuelles de 80Ω (correspondant en vitesse de commutation à une
seule résistance de commande de 20 Ω). À la fermeture,le MOSFET n°3 est plus
rapide (sa capacité d’entrée est plus faible), il commute donc le premier, et sup-
porte une importante surcharge. Il est par contre le premier à s’ouvrir, et com-
mute donc sous tension nulle. Contrairement aux cas précédents (dispersions
dans les valeurs de Vth ou KPsat ), la surcharge ne s’exerce pas sur les mêmes
transistors à l’ouverture et à la fermeture.
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FIG. 4.27 – Répartition des courants entre MOSFET de l’interrupteur haut durant
les commutations, à la fermeture (a) et à l’ouverture (b) pour un courant de charge
de 400 A et une résistance de commande de 80 Ω par transistor, dans le cas d’un
déséquilibre de Ci ss (simulations).
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FIG. 4.28 – Énergie dissipée dans chaque transistor en fonction de la résistance de
grille, dans les conditions de la figure 4.27. (simulation)

L’évolution des pertes en fonction des résistances de grille visible figure 4.28
montre cependant que si l’énergie dissipée à la fermeture et à l’ouverture se
compensent à peu près jusqu’aux environs de 80 Ω, il n’en va pas de même
au-delà : le MOSFET de plus faible Ci ss se voit fortement surchargé aux fortes
valeurs de RG .

La figure 4.29 montre en outre que le surcourant supporté par le transistor
n°3 est très important (il atteint même la valeur du courant total I0), et ce, même
aux plus faibles valeurs de résistances de grille. Ce fonctionnement peut poser
des problèmes de fiabilité en raison des cyclages mécaniques et thermiques im-
posés notamment aux bondings des transistors.

Discussion Nous n’avons pas considéré un cas conjuguant en même temps les
effets des dispersions sur Vth , KPsat et Ci ss , car il est probable que des corréla-
tions existent entre elles : une étude statistique est nécessaire pour voir si l’on
peut définir différentes populations suivant les valeurs de leurs différents para-
mètres.

Pour tirer des conclusions sur ce qui précède, il faudrait également connaître
les effets des surcourants sur la fiabilité des transistors. Dans le cas d’un écart
sur les valeurs de capacités d’entrée, par exemple, on peut avoir un surcourant
important dans l’un des MOSFET sans que l’énergie qu’il dissipe ne soit plus
importante que dans les autres. Il est pourtant probable que cela entraîne des
contraintes mécaniques et thermiques au niveau de ses bondings susceptibles
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FIG. 4.29 – Évolution du surcourant dans le transistor n°3 à la fermeture de l’in-
terrupteur haut en fonction de la résistance de grille, pour un courant de charge
de 400 A, lorsque le transistor n°3 possède une capacité d’entrée Ci ss 40 % plus
faible que sa valeur nominale et que les trois autres transistors ont un Ci ss 40 %
supérieur à cette même valeur nominale (simulation, dans les conditions de la
figure 4.27).
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FIG. 4.30 – Apparition d’un circuit à basse impédance lors de la mise en parallèle
de transistors sans résistance de grille individuelle

FIG. 4.31 – Modélisation petits signaux mode différentiel du circuit de la figure
4.30

de nuire à la fiabilité du dispositif.

4.2.3 Stabilité de l’association

La mise en parallèle de MOSFET entraîne l’apparition, via leurs capacités
internes, d’un circuit basse impédance vis à vis de perturbations de haute fré-
quence (voir figure 4.30 pour laquelle un assemblage de deux transistors a été
considéré). D’autres circuits peuvent exister, passant notamment par les capa-
cités drain-source des MOSFET, mais celui de la figure 4.30 présente la parti-
cularité d’englober les grilles des transistors. On obtient de ce fait un système
bouclé, susceptible d’être instable.

Il a été montré dans [Kas84] qu’un assemblage de deux MOSFET peut être
le siège d’oscillations en mode différentiel : les tensions vDS (et vGS) des deux
transistors sont alors en opposition de phase. Ce type d’instabilité peut être in-
visible de l’extérieur de l’interrupteur [Gia85], mais néanmoins destructif. Il ne
peut se produire que lorsque les MOSFET sont en régime de saturation puisque
le courant de drain est alors piloté par la tension vGS .

Si l’on considère que le câblage des deux transistors de la figure 4.30 est sy-
métrique, les tensions aux points a et b sont alors nulles. On peut donc ramener
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FIG. 4.32 – Modélisation petits signaux mode différentiel du circuit de la figure
4.16

le problème au modèle petits signaux de la figure 4.31 qui ne comprend qu’un
transistor . Il faut alors calculer le polynôme caractéristique du système puis
vérifier qu’il est stable 2 en utilisant un critère analytique (Routh-Hurwitz dans
[Kas84])

Cette approche ne peut cependant s’appliquer qu’à des systèmes très
simples. L’écriture du polynôme caractéristique du modèle de la figure 4.31 ré-
clame déjà une ou deux pages de calcul, et son extension à un problème à quatre
transistors reliés par un câblage plus complexe (avec de nombreuses induc-
tances couplées) est difficilement envisageable.

Dans [Gia85], l’auteur propose d’utiliser un simulateur circuit pour effec-
tuer l’étude de robustesse. Il reprend le circuit de la figure 4.31, mais « ouvre » la
boucle : le courant de drain n’est alors plus commandé par la tension aux bornes
de la capacité CGS , mais par une source externe. On peut ainsi procéder à une
étude fréquentielle, puis utiliser les critères de stabilité graphiques des systèmes
en boucle ouverte (Diagrammes de Nyquist, Bode, Black. . . ). La grandeur obser-

2. Dans ce qui suit nous utiliserons le terme d’instabilité pour décrire le comportement d’un
système dont le comportement devient oscillatoire lors des commutations. En toute rigueur, on
ne peut pas parler de stabilité dans un système changeant d’état, et il s’agit là d’un abus de lan-
gage, pratiqué cependant dans les publications citées dans cette section.
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Paramètre STB210NF02 MOSFET « instable »

LG 10 nH 10 nH
RG 4Ω 4 µΩ
LD 2 nH 2 nH
RD 1,6 mΩ 1,6 mΩ
LS 4 nH 4 nH
RS 1 mΩ 1 mΩ

AGD 25 mm2 2,5 mm2

Coxd 6000 pF 600 pF
CGS 3300 pF 300 pF

TAB. 4.4 – Paramètres des modèles fins (grands signaux) du STB210NF02 et du
MOSFET « instable »

vée est la tension aux bornes de CGS .

Cette méthode est très rapide à mettre en oeuvre, puisqu’elle est applicable
sous Pspice, en utilisant le circuit déjà décrit (notamment le modèle de câblage)
et en remplaçant les modèles fins des transistors par leur équivalent petits si-
gnaux. Le schéma de la figure 4.32 propose une telle modélisation, dans laquelle
le système a été ouvert au niveau du second MOSFET de l’interrupteur bas. Les
transistors de l’interrupteur haut étant totalement ouverts lorsque ceux du bas
sont en régime saturé, leur modèle se résume aux capacités CGS , CDS et CGD .
Pour ne pas alourdir encore le schéma, nous n’y avons pas mentionné les ré-
sistances et couplages résistifs et inductifs de connectique qui ont été pris en
compte.

Huit simulations — chacune effectuée en « ouvrant » un transistor différent
— sont donc nécessaires pour s’assurer de la stabilité du système. Ces simula-
tions fréquentielles ne comportant que des éléments constants, elles sont très
rapides.

On peut néanmoins douter de la validité d’une telle modélisation : les capa-
cités MOSFET sont très loin d’être constantes, pas plus que la transconductance
qui évolue avec vGS (et vDS). En ce qui concerne ce dernier point, nous avons
simplement effectué des simulations paramétriques, pour plusieurs valeurs de
transconductance.

À titre d’exemple, la figure 4.33 présente un diagramme de Nyquist sur lequel
sont tracées les réponses du système de la figure 4.32 pour plusieurs valeurs de
transconductance (de 1 à 100 S). Cet ensemble de courbes est très difficile à in-
terpréter, et les grandes différences que l’on peut observer entre deux valeurs de
transconductance successives tendent à montrer que le système a une réponse
chaotique.

Deux courbes entourent le point critique du plan de Nyquist (-1,0), mais
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FIG. 4.33 – Diagramme de Nyquist issu de la simulation fréquentielle du schéma
de la figure 4.32

on ne peut assurer qu’il s’agisse de cas réalistes. Ci ss et transconductance dé-
pendent tous deux de vDS et vGS , et les points tracés à l’aide du modèle petits
signaux peuvent tout à fait correspondre à des cas impossibles.

Pour obtenir des résultats plus fiables sur la stabilité du système, nous avons
préféré effectuer des simulations temporelles (donc avec les modèles fins des
transistors). Le schéma de la figure 4.16 a été repris en ajoutant, en série avec
la grille d’un des transistors, une source de tension délivrant des créneaux (1 V
d’amplitude, durée 10 ns, 1 ns de temps de montée et de descente, et une oc-
curence de 1 µs) pour exciter d’éventuels modes oscillatoires. Pour compléter le
tout, le bras est commandé très lentement (environ 100 µs de temps de montée
pour la tension de commande, de manière à laisser aux oscillations le temps de
s’ammorcer [Gia85].

Les MOSFET STB210NF02 s’étant révélés inconditionnellement stables (il
est possible de modifier la valeur de RG de 4 µΩ à 4 Ω sans conséquences sur la
stabilité), nous avons créé un modèle de transistor improbable, dont les carac-
téristiques sont résumées dans le tableau 4.4. Il correspond à un STB210NF02
dont les capacités d’entrée seraient dix fois plus faibles, et la résistance de grille
quasi-nulle (l’augmentaion de RG tend à stabiliser le système).

L’utilisation de ces transistors révèle des instabilités (figures 4.34 et 4.35), qui
persistent jusqu’à une valeur de RG de 1Ω. Au-delà, le système redevient stable.

Nous avons effectué d’autres simulations, pour des valeurs de capacité d’en-
trée double ou moitié de celle du STB210NF02, en faisant varier indépendam-
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FIG. 4.34 – Simulation temporelle des courant de drain des transistors bas dans
le cas d’un système instable (réalisé en utilisant le modèle fin du transistor « in-
stable » dont les paramètres sont résumés dans le tableau 4.4) excité par des im-
pulsions de tension sur sa grille
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FIG. 4.35 – Tension grille source au niveau de la puce du transistor excité. Lors des
oscillations, la tension simulée dépasse les 100 V d’amplitude.

ment les paramètres de CGS et CGD , sans mettre en évidence d’instabilité. Les
inductances des boîtiers étant bien maîtrisées par les fabricants (ils annoncent
une incertitude de 5 % sur leur valeur [Sev84]) nous n’avons pas effectué de si-
mulation sur l’influence de ce paramètre.

Au vu de ces résultats, le bras d’onduleur paraît donc stable, avec de larges
marges de sécurité, puisqu’il a fallu diviser les capacités d’entrée des transistors
par 10 et leur résistance de grille par 4 pour pouvoir exciter un mode oscillatoire.

4.2.4 Comportement en régime d’avalanche

Dans les applications automobiles, le régime d’avalanche fait partie des
modes fonctionnels d’un onduleur (voir la section 1.2.2 à ce propos). Pour des
raisons économiques, on cherche à réduire les capacités de filtrage du bus
continu. L’inductance de câblage entre batterie et onduleur n’est ainsi plus mas-
quée par ces capacités (qui sont placées sur l’onduleur, au plus près des inter-
rupteurs). La source de tension montre alors aux courtes échelles de temps un
comportement inductif (voir figure 1.17, page 31), et l’énergie stockée dans le
câble est dissipée à chaque commutation par le passage en avalanche des MOS-
FET.

L’autre mode de fonctionnement en avalanche évoqué en 1.2.2 est la décon-
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nexion accidentelle de batterie alors que l’alternateur, via l’onduleur, débite un
fort courant pour la charger (conditions de load dump [Nam04, Efl90]). L’aug-
mentation de tension du réseau de bord qui en résulte occasionne le passage en
avalanche des transistors de l’onduleur (voir figure 1.18, page 32).

Dans ces deux cas, les MOSFET doivent non seulement être dimensionnés
pour absorber l’énergie stockée dans l’inductance de câblage ou le stator d’al-
ternateur, mais également pour maintenir le réseau de bord du véhicule dans
la plage de tensions autorisées. Le load dump pourrait en effet être traité par
la mise en conduction des trois interrupteurs haut (ou bas) de l’onduleur et
l’ouverture de leurs complémentaires, court-circuitant ainsi l’alternateur. Cela
imposerait cependant une tension nulle sur le réseau de bord, tous les géné-
rateurs étant alors déconnectés, ce qui n’est pas autorisé. Il n’est pas non plus
possible d’utiliser les MOSFET en régime de saturation pour réguler la tension,
puisqu’ils sont thermiquement instables dans ce mode (voir section 1.2.3) : on
ne peut donc utiliser que le régime d’avalanche pour dissiper l’énergie de load
dump.

La tension d’avalanche des transistors est malheureusement un paramètre
mal maîtrisé en fabrication, avec des tolérances de l’ordre de plusieurs volts
pour des transistors de calibre 20 V . Dans une association en parallèle, le MOS-
FET ayant le plus faible VBR0 va passer en régime d’avalanche le premier. Les
phénomènes électriques (prise en compte de la résistance du chemin d’ava-
lanche RBR ) et électrothermiques (paramètre β) vont ensuite tendre à équilibrer
le partage du courant entre les autres transistors de l’association.

Il est donc important de prévoir les effets de la dispersion du paramètre VBR0

sur cet équilibre. La simulation est ici un outil précieux pour estimer les tem-
pérature et courant maximaux atteints par chaque transistor en fonction des
différentes valeurs de VBR0 , et vérifier que l’ensemble reste dans les zones de
fonctionnement garanti (SOA).

La littérature à ce sujet n’est pas très importante, les transistors MOSFET
supportant un fort régime d’avalanche répétitif étant relativement récents, et
le problème de leur mise en parallèle très spécifique. Citons particulièrement
[Che04], qui étudie la mise en parallèle sous un aspect électrothermique uni-
quement (aucune dépendance entre la tension d’avalanche et le courant de
drain n’y est mentionnée) et [Rei93] qui ne considère que l’aspect électrique, en
se plaçant à des échelles de temps suffisamment courtes pour négliger l’aspect
thermique.

4.2.4.1 Modélisation

Si l’on considère une inductance de câblage L entre onduleur et batterie de
l’ordre de 2 µH (approximativement équivalente à deux longueurs d’un mètre
de câble) et un courant débité de 400 A (cas d’un démarrage), les constantes
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FIG. 4.36 – Schéma de simulation du passage en avalanche des quatres MOSFET
formant un interrupteur élémentaire de l’onduleur.

de temps sont largement supérieures à la microseconde. Le temps nécessaire
à l’annulation du courant dans l’inductance de câblage en cas d’avalanche (en
considérant une tension d’avalanche VBR constante égale à 24 V et une tension
batterie V0 de 14 V ) est en effet de

∆t = L
∆I

VBR −V0
= 2.10−6 400

24−14
= 80 µs (4.10)

On peut donc négliger les inductances parasites entre les transistors, qui
sont de l’ordre de quelques nanohenrys, et qui ne jouent aucun rôle au dessus
de quelques microsecondes. De la même façon, l’ordre de grandeur des résis-
tances des chemins d’avalanche est de la dizaine de milliohms (voir chapitre 3),
bien au-delà des résistances parasites du câblage.

Le schéma de simulation ainsi simplifié est présenté figure 4.36. Il utilise un
interrupteur S pour charger l’inductance L (2 µH), une capacité C (60 µF ) que
l’on trouve sur l’onduleur réel et quatre diodes D1 à D4 modélisant le compor-
tement en avalanche des quatre MOSFET en parallèle.

Chacune de ces diodes est modélisée par le schéma électrothermique repré-
senté en bas à droite de la figure 4.36. Le réseau électrothermique est identique
à celui utilisé dans la section 3.3.3, à savoir 100 cellules RT H ,CT H pour modéli-
ser la puce du transistor, plus une trentaine de cellules pour la semelle de cuivre.
Une capacité thermique supplémentaire est placée en tête pour représenter la
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FIG. 4.37 – Évolution temporelle du courant de drain de chacun des quatre tran-
sistors en parallèle, avec prise en compte de la résistance d’avalanche (RBR =
12 mΩ) ou sans (RBR = 1 mΩ)(simulation).

métallisation et les connexions de la puce. Du fait des limitations déjà évoquées
de cette modélisation (modélisation unidimensionnelle et non-prise en compte
de l’environnement des transistors), la validité des résultats ne dépasse guère
500 µs.

Les conditions modélisées par le schéma 4.36 sont représentatives du cas
d’avalanche lors des commutations de l’onduleur. Dans le cas d’un load dump,
la valeur de L est bien supérieure (puisqu’elle correspond alors au stator de l’al-
ternateur, plus proche de 40 µH) et le courant i est plus faible (de l’ordre de la
centaine d’ampères) puisqu’il s’agit alors du courant fourni en mode alterna-
teur, et non plus du courant de démarrage. Il en résulte que l’effet de RBR est
quasi-négligeable et que l’équilibrage ne se fait qu’électro-thermiquement.

4.2.4.2 Résultats de simulation

Les résultats de simulation obtenus en fixant une valeur de VBR0 de 25,5, 26,
26,5 et 27 V pour les diode D1, D2, D3 et D4 respectivement sont présentés fi-
gures 4.38 et 4.37. Deux cas ont été étudiés. Dans le premier (RBR = 1 mΩ, tracé
en pointillés), on fait abstraction de la résistance du chemin d’avalanche iden-
tifiée en 3.3.3 et l’on ne considère que l’influence résistive de la connectique du
transistor. Il en résulte que l’équilibrage entre les transistors se fait surtout de
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FIG. 4.38 – Évolution temporelle de la température interne de chacun des quatres
transistors en parallèle, avec prise en compte de la résistance d’avalanche (RBR =
12 mΩ) ou sans (RBR = 1 mΩ)(simulation).

manière thermique — donc lente — et que le transistor ayant le VBR0 le plus
bas supporte le courant total en début d’avalanche. Par la suite, seul le second
transistor de plus bas RBR0 participe à la conduction.

Dans le second cas, on considère la valeur de RBR qui a été identifiée au cha-
pitre 3 (12 mΩ, traits pleins sur la figure 4.37). L’équilibrage se fait alors tant de
manière électrique que thermique, et l’on peut voir que dès le début du régime
d’avalanche, les quatre transistors participent à la conduction.

Les températures maximales atteintes par les transistors dans les deux cas
sont également très différentes : 85°C contre 65°C pour RBR = 1 et 12 mΩ res-
pectivement (figure 4.38).

Un autre cas (non tracé) a été considéré : un seul transistor de VBR0 = 25 V
et trois à VBR0 = 27 V . Si l’on ne tient pas compte de RBR , le premier transistor
supporte l’intégralité du courant d’avalanche (avec un pic à 400 A, soit plus de
trois fois son courant nominal), et sa température grimpe à 108°C (pour 30°C
d’ambiante). Lorsque l’on considère la présence de RBR au contraire, le courant
maximal dans le transistor de plus bas VBR0 est de 220 A (soit un peu moins de
deux fois son courant nominal) et sa température interne ne dépasse pas 82°C.

Il apparaît donc que la non-prise en compte de RBR (qui est très largement
supérieure au RDSon des MOSFET étudiés, avec 12 mΩ contre 2,6) conduirait à
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des conclusions pessimistes, et donc à un sur-dimensionnement de l’onduleur
ou à un appariement de composants de même VBR0 peut-être inutile.

4.3 Conclusions

Dans ce chapitre, nous avons présenté des résultats de simulations obtenus
en utilisant les modèles développés auparavant. Une grande partie de ces résul-
tats est très complexe à obtenir à travers une démarche expérimentale : sépara-
tion des pertes des transistor haut et bas d’un convertisseur, valeur de chaque
courant de drain dans une association parallèle. . .

Dans la première partie du chapitre, nous avons pu étudier l’influence du
câblage et des grandeurs de commande sur le rendement d’un bras d’onduleur,
en utilisant des outils accessibles aux concepteurs (Pspice et InCa). La simula-
tion peut ainsi être utilisée pour connaître les « marges de manœuvre » dont dis-
pose le concepteur dans le choix, notamment, de la commande de grille. Il est
ainsi possible de prévoir l’impact qu’aura une modification de la vitesse de com-
mutation des transistors pour satisfaire les critères de CEM sur, par exemple, le
rendement du convertisseur. Dans le cas des productions en grande série (cas
des applications automobiles), il est courant que des contraintes d’ordre non
électrique (méthodes de fabrication, emplacement disponible dans le compar-
timent moteur. . . ) pèsent lourdement sur la conception du circuit. La simulation
permet alors à moindre coût d’analyser l’impact de ces contraintes et d’agir, soit
sur ces dernières (modification des méthodes de fabrication, déplacement du
convertisseur. . . ), soit sur le circuit, pour obtenir la meilleure solution globale.

Dans la seconde partie, nous nous sommes attachés à l’étude d’un bras d’on-
duleur composé de quatre transistors par interrupteur. Si la répartition statique
des courants ne pose pas trop de problèmes (les résistances parasites du circuit
créent cependant des déséquilibres non négligeables), il n’en va pas de même
dès lors que l’on prend en compte les aspects dynamiques et les inévitables dis-
persion de caractéristiques entre transistors. Dans ces deux cas, l’expérimenta-
tion montre ses limites, et il faut faire appel à la simulation. Il devient alors pos-
sible d’analyser l’influence de chaque paramètre sur la fiabilité du convertisseur
— et donc en spécifier les limites admissibles. Cette étape prend tout son sens
dans le cas de l’industrie automobile, ou on cherche à relâcher les tolérances de
fabrication pour réduire les coûts.

Dans le cas du régime d’avalanche, la modélisation électrothermique que
nous avons proposée conduit à des conclusions beaucoup moins pessimistes
que le modèle classique (VBR indépendant du courant). Si l’on ne tient pas com-
pte de la résistance de chemin d’avalanche (4 à 5 fois supérieure au RDSon ), le
courant commuté n’est supporté durant l’avalanche que par un ou deux transis-
tors. En réalité, le comportement résistif durant l’avalanche — mis en évidence
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au chapitre 3 — assure une meilleure répartition entre les quatre transistors.
Pour les MOSFET étudiés, il n’y a donc vraisemblablement pas de risque que les
dispersions de tenue en tension entre composants entraînent des contraintes
excessives sur l’un d’eux, et une étude statistique portant sur la tenue des tran-
sistors utilisés aux régimes extrêmes, du type de [SE04], nous permettrait d’être
catégoriques sur ce point. L’auteur y étudie en effet l’impact des régimes de
court-circuit et d’avalanche sur la durée de vie des composants.





Conclusion générale

Le but de ce travail était de proposer des moyens fiables de simulation en
électronique de puissance dans le cadre d’un onduleur basse tension.

Nous avons donc proposé un modèle de transistor MOSFET (unique inter-
rupteur utilisable dans notre cas) capable de représenter fidèlement ses diffé-
rents modes de fonctionnement dans un onduleur :

– le fonctionnement MOS proprement dit, avec la prise en compte de ses ca-
pacités non-linéaires et de sa caractéristique statique (utilisation du mo-
dèle à deux transconductances) ;

– le fonctionnement en redresseur, utilisant la diode intrinsèque des tran-
sistors MOS de puissance, représenté à l’aide du modèle de diode déve-
loppé précédemment au CEGELY ;

– le fonctionnement en avalanche, avec prise en compte des phénomènes
électrothermiques.

Les deux premiers points on nécessité le transcodage sous Pspice de modèles
développés auparavant au laboratoire et leur assemblage. La modélisation élec-
trothermique de l’avalanche est pour sa part une contribution de ce travail de
thèse.

Les moyens expérimentaux simples permettant d’obtenir les paramètres du
modèle de MOSFET ont ensuite été présentés, avec une attention toute parti-
culière accordée aux méthodes de mesure en forts courants (pour la caractéris-
tique statique notamment). Une fois les caractéristiques statiques du transistor
obtenues, deux circuits de commutation sont utilisés pour identifier les para-
mètres définissant le comportement dynamique du transistor et de sa diode.

Un dispositif de caractérisation original a enfin été présenté pour caractéri-
ser le fonctionnement en avalanche d’un point de vue électrothermique.

Une représentation fine du comportement d’un convertisseur ne pouvant
se faire sans considérer les différents éléments parasites du câblage, nous avons
utilisé un outil développé au LEG (InCa) pour produire une représentation in-
ductive et résistive des interconnexions.

Pour effectuer la validation de l’ensemble, nous avons utilisé les pertes du
système, qui fournissent un critère numérique précis permettant de comparer



192 Conclusion générale

la simulation avec des mesures réalisées dans un calorimètre. Une bonne adé-
quation entre mesure et simulation ne peut en effet être obtenue que grâce à
une modélisation fine des commutations.

En raison du calibre spécifique des transistors (faible tension, fort courant),
tous les dispositifs expérimentaux ont fait l’objet soit d’une adaptation de dispo-
sitif existant (cas du calorimètre et de son environnement) soit d’un développe-
ment spécifique (bancs d’identification statiques et dynamique, banc d’identifi-
cation de la caractéristique en avalanche). Nous avons mis l’accent sur le déve-
loppement de modules réutilisables sur d’autres bancs d’essais, avec la concep-
tion d’un système de commande modulaire basé sur des signaux optiques (an-
nexe C).

Les résultats ainsi obtenus ont montré la validité de la modélisation propo-
sée. Mesure et simulation concordent, tant quantitativement que qualitative-
ment. La simulation semble tout à fait utilisable dans une démarche de concep-
tion.

Ce travail a fait l’objet du dernier chapitre avec d’une part la recherche du
point de fonctionnement optimal d’une cellule à deux transistors par l’amélio-
ration de la commande ; et d’autre part l’étude de la robustesse d’un bras d’on-
duleur composé de quatre transistors par interrupteur fonctionnel.

La simulation offre dans ces deux cas, plus qu’un gain en temps, l’accès à
des résultats non mesurables expérimentalement: différentiation des pertes de
chaque transistors, valeur de chaque courant de drain d’un assemblage paral-
lèle, influence des dispersions de caractéristiques des transistors. . .

Dans le cas qui nous intéresse (onduleur à MOSFET), la simulation est donc
un indispensable outil d’analyse. Cependant, dans l’optique du « prototypage
virtuel » plusieurs points restent encore à approfondir pour pouvoir l’utiliser
complètement :

– certaines données manquent pour pouvoir interpréter les résultats de si-
mulation, sur le vieillissement notamment. Quel est, par exemple, le sur-
courant que peut supporter un transistor sans que sa fiabilité n’en soit
trop affectée?

– la modélisation du câblage, qui a montré sa précision, réclame trop d’éta-
pes manuelles complexes pour être utilisable dans une démarche itérative
(pour essayer différentes topologies par exemple). Il manque une intégra-
tion d’InCa dans les outils de CAO mécanique ou électrique ;

– la caractérisation d’un exemplaire de transistor est faite de façon manuelle
par mesure puis identification avec la simulation. L’automatisation de ce
processus, à l’image de ce qui a été fait au CEGELY sur des composants
de plus haute tension (mais de calibre en courant plus faible), permettrait
d’accélérer le traitement pour obtenir une bibliothèque de modèles



193

Nous avons par contre pu vérifier l’importance des différents aspects de nos
modèles : le câblage doit absolument être pris en compte dans le modèle d’on-
duleur, car c’est un élément clef dans la simulation du rendement. La modéli-
sation des modes de fonctionnement « inhabituels » des transistors MOS (utili-
sation de la diode interne et fonctionnement en régime d’avalanche) est égale-
ment primordiale dans notre cas, puisque ces modes sont largement sollicités.
Enfin, la prise en compte des phénomènes électrothermiques dans les régimes
extrêmes assure une modélisation correcte et donne au concepteur des outils
de prévision et d’analyse ■
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Annexe A

Modèle Pspice du MOSFET de
puissance

Le listing ci-dessous est le modèle complet du transistor MOS STB210NF02
utilisé pour les simulations de ce mémoire (hors simulations électrothermiques
en avalanche).

* Transc r ip t i on en l i s t i n g PSPICE du modèle de mos 2KP
* et de l a diode PINsv du c e g e l y .
* Cyr i l BUTTAY, l e 4/3/04

5 *$
* modèle de l a capac i t é g r i l l e dra in
.SUBCKT Cgd d g

.PARAM es=1.0536p
10 .PARAM Coxd=6n

.PARAM Agd=0.25

.PARAM q=1.602E -19

.PARAM Nb=3E16

.PARAM t e s t={Agd*SQRT( ( es *q*Nb) /2) }
15

E_Cgdj Cgdj 0 VALUE={t e s t /ABS(V(d , g ) ) }
G_Cgd d g VALUE={IF (V(d , g )<=0,Coxd , Coxd*V(Cgdj ) /(Coxd+V(Cgdj )

+) ) *DDT(V(d , g ) ) }

.ENDS

20 *$
* modèle s t a t i qu e du mos
.SUBCKT Mos2KP g d s

.PARAM VT =4 .66
25 .PARAM Kplin = 256

.PARAM Kpsat = 201

.PARAM THETA = 0 .2975

.PARAM LAMBDA = 0
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.PARAM SIGMA=0.0374
30

.FUNC Vth(Vds) {VT-SIGMA*Vds}

.FUNC Vdsat (Vds , Vgs ) {Vgs -Vth(Vds ) }

.FUNC Id sa t (Vds , Vgs ) {0 . 5 *Kpsat*PWR(Vdsat (Vds , Vgs ) ,2 ) }

.FUNC I d l i n (Vds , Vgs ) {Kplin*Vds*(Vdsat (Vds , Vgs ) -0 . 5 *Kplin/Kpsat*
+Vds) }

35 .FUNC Id1 (Vds , Vgs ) { Id sa t (Vds , Vgs ) /(1+THETA*Vdsat (Vds , Vgs ) )
+*(1+LAMBDA*Vds) }

.FUNC Id2 (Vds , Vgs ) { I d l i n (Vds , Vgs ) /(1+THETA*Vdsat (Vds , Vgs ) )
+*(1+LAMBDA*Vds) }

.FUNC const1 (Vds , Vgs ) {Vds - Kpsat/Kplin*Vdsat (Vds , Vgs ) }

.FUNC Id (Vds , Vgs ) {IF (Vdsat (Vds , Vgs ) >0,
+IF ( const1 (Vds , Vgs ) >0, Id1 (Vds , Vgs ) , Id2 (Vds , Vgs ) ) ,

40 +0)}
G_Gmos d s VALUE={Id (V(d , s ) ,V(g , s ) ) }

.ENDS

45 *$
* Modèle de diode PINSV
.SUBCKT PINsv A K

.PARAM W_param=1.6E -6
50 .PARAM A=0.000013

.PARAM TauA=22.5n

.PARAM TauD=40n

.PARAM N=3E22

.PARAM Alpha=0.01
55 .PARAM T=300

.PARAM Vbi=0.63

.PARAM Vn0=28m

.PARAM q = 1 .602e -19
60 .PARAM k = 1 .38e -23

.PARAM uT = {k*T/q}

.PARAM mu_n = 0 .1200

.PARAM mu_p = 0 .0650

.PARAM ni = 1 .45e16
65 .PARAM eps = 1 .05e -10

.PARAM D = {2*mu_n*mu_p/(mu_n+mu_p) *uT}

.PARAM Ld = { sq r t (D*tauA) }

.PARAM Na = 5 e25

.PARAM phiD = { log (N*Na/ ni / n i ) }
70 .PARAM lNd = { sq r t ( eps *uT/q/N) }

.PARAM Qd = {q * N *A * lNd}

.PARAM pi = 3 .14159

.PARAM Cd = { pi * p i *D*tauA/W_param/W_param}

.PARAM m = {mu_n/mu_p}
75 .PARAM nD0 = {1/(q*D*A*N/Ld) }
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.PARAM a1_0 = {nD0 *(1 + m*cosh (W_param/Ld) ) / (m*(m+1) * s inh (W_param/Ld)
+ ) }

.PARAM a2_0 = {nD0 *(1 + m*cosh (2*W_param/Ld) ) / ( 2 *m*(m+1) * s inh (W_param
+/Ld) ) }

.PARAM n11 = {4*(1+Cd) /(3*Cd) }

.PARAM n12 = { -(4+Cd) *(1+Cd) /(3*Cd) }
80 .PARAM n21 = { -(4+Cd) *4/(3*Cd) }

.PARAM n22 = {(4+Cd) *(1+Cd) *4/(3*Cd) }

.PARAM tau1 = {tauA / (1+Cd) }

.PARAM ro0 = 1

.PARAM rD0 = {W_param*W_param/(q*(mu_n+mu_p) *N*Ld*A) }
85 .PARAM roNd = {W_param/lNd}

.PARAM RNd0 = {W_param/(q*mu_n*N*A) }

.PARAM tauT = 50p

.FUNC H(x_) {IF (x_>=0 ,1 ,0)}
90 E_rD rD 0 Value={rD0/(1+H(V( x1 ) ) *V( x1 ) ) }

E_recvr r e cv r 0 Value={ro0 /( ro0+V( ro ) ) }
E_depl depl 0 Value={V( ro ) /( ro0+V( ro ) ) }
E_ro ro 0 Value={LIMIT(EXP(500*(V(W) -1) ) ,0 ,10G) }
E_RNd RNd 0 Value={V( depl ) *(RNd0* H(V(W1) ) *V(W1) ) }

95 E_W1 W1 0 Value={1-V(W)/roNd}
E_ipBc ipBc 0 Value={-V( x1 ) *TauA/TauD*(1+Alpha*V(W) ) }
E_xi1 x i1 0 Value={n11*V( x1 )+n12*V( x2 ) }
E_xi2 x i2 0 Value={n21*V( x1 )+n22*V( x2 ) }
E_R2 r2 0 Value={a1_0*V( x i1 ) + a2_0*V( x i2 ) }

100 E_W0 W0 0 Value={SQRT(1/(1+V( r2 ) *H(V( r2 ) ) ) ) }
E_Omega Omega 0 Value={0 . 5 *PWR(V(W) ,2) }

* Calcu l de x1
R_Rx1 0 x1 1

105 C_Cx1 0 x1 {TauA}
G_Gx1 0 x1 VALUE={V( ipBc ) *V( depl )+I (E_E1) *V( r ecv r ) }

* c a l c u l de x2
R_Rx2 0 x2 {Tau1/TauA}

110 C_Cx2 0 x2 {TauA}
G_Gx2 0 x2 VALUE={V( ipBc ) *V( depl )+I (E_E1) *V( r ecv r ) }

* Calcu l de W
R_RW 0 W 1000G

115 C_CW 0 W {Taut}
G_GW1 0 W VALUE={V( recv r ) *V(W0)+V( depl ) *(V( ipbc ) - I (E_E1) ) /Qd*

+Taut}
G_GW2 W 0 VALUE={V(W)*V( recv r ) }

* Calcu l de U
120 R_R1 A A1 200u

E_E1 A1 K VALUE={Vbi -uT*V(Omega)+(V(RNd) ) * I (E_E1)+Vn0*LOG(1+V
+(x1 ) *H(V( x1 ) ) ) }
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.ENDS

125 *$
* Modèle complet du MOSFET
* ve r s i on du 2 aout 2004

.SUBCKT MOS_CEGELY g d s
130 R_Rg g g1 4

L_LG g1 g2 10n
R_RD d d1 200u
L_LD d1 d2 2n
R_RS s s1 800u

135 L_LS s1 s2 4n
X_mos g2 d2 s2 mos2KP
X_Cgd d2 g2 Cgd
X_diode s2 d2 PINsv
C_cgs g2 s2 3 .33n

140 * modé l i s a t i on de l ' ava lanche .
G_BV d2 s2 VALUE={IF (V(d2 , s2 )>26.9 , (V(d2 , s2 ) -27) /0 .012

+ , 0 ) }
* r é s i s t a n c e s de convergence
R_Rc1 d2 g2 10meg
R_Rc2 d2 s2 10meg

145 .ENDS

*$



Annexe B

Modèles de câblage

Le listing ci-dessous est le modèle du bras d’onduleur utilisé dans le cha-
pitre 3 pour effectuer les validations calorimétriques. Le « brochage » du modèle
est celui de la figure 4.2, page 148.

.SUBCKT cab lage 1p 1m 2p 2m 3p 3m 4p 4m 5p 5m 6p 6m 7p 7m 8p 8m
L1 8p 17 0 .00000000418
H1_2 17 25 V2 0 .000076
V1 25 33 0V

5 R1 33 8m 0 .000261
K1 L1 L2 - .27158
K2 L1 L3 - .03073
K3 L1 L4 - .00733
K4 L1 L5 .12517

10 K5 L1 L6 .30203
K6 L1 L7 .06981
K7 L1 L8 - .14743
L2 7p 18 0 .00000000313
H2_1 18 26 V1 0 .000076

15 V2 26 34 0V
R2 34 7m 0 .000221
K8 L2 L3 - .0566
K9 L2 L4 .0384
K10 L2 L5 .20343

20 K11 L2 L6 .12617
K12 L2 L7 - .05251
K13 L2 L8 .01668
L3 6p 19 0 .00000003183
V3 19 27 0V

25 R3 27 6m 0 .006716
K14 L3 L4 - .0068
K15 L3 L5 - .03209
K17 L3 L7 .02257
K18 L3 L8 - .01475

30 L4 5p 20 0 .00000003101
V4 20 28 0V
R4 28 5m 0 .006037
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K19 L4 L5 .03327
K20 L4 L6 .03588

35 K21 L4 L7 - .01827
K22 L4 L8 .02675
L5 4p 21 0 .00000000163
H5_7 21 29 V7 0 .000129
V5 29 37 0V

40 R5 37 4m 0 .000341
K23 L5 L6 - .00322
K24 L5 L7 - .16726
K25 L5 L8 .04826
L6 3p 22 0 .00000000228

45 H6_8 22 30 V8 0 .000101
V6 30 38 0V
R6 38 3m 0 .000286
K26 L6 L7 .04966
K27 L6 L8 - .28929

50 L7 2p 23 0 .00000001104
H7_5 23 31 V5 0 .000129
V7 31 39 0V
R7 39 2m 0 .000205
K28 L7 L8 - .39449

55 L8 1p 24 0 .0000000117
H8_6 24 32 V6 0 .000101
V8 32 40 0V
R8 40 1m 0 .000183

.ENDS cab lage



Annexe C

Moyens expérimentaux

La commande des transistors MOS est faite via fibre optique afin de se dé-
gager des contraintes CEM. On peut ainsi garantir que les signaux sont transmis
de façon identique aux transistors situés en haut ou en bas de bras d’onduleur,
sans risquer de couplage avec les circuits de puissance.

Durant cette thèse, un ensemble de composants a été développé pour sim-
plifier l’utilisation des signaux optiques. Une carte d’interface PC/signaux op-
tiques 1, un ensemble de drivers isolés et un système de porte ont ainsi été crées.

C.1 Génération des signaux de commande

Le schéma de principe de la carte est visible figure C.1. Elle est construite
autour d’un FPGA Altera de la famille FLEX10K, cadencé à 40 M H z.

Le fonctionnement fait appel à une machine d’états, dont chacune des tran-
sitions est validée par la comparaison entre un compteur et l’un des cinq re-
gistres contenant les caractéristiques des formes d’ondes à produire (fréquence,
durée de la salve, durée du temps mort entre l’ouverture d’un transistor et la fer-
meture de son complémentaire, rapport cyclique et délai entre l’envoi de deux
salves successives).

Trois registres ont une longueur de 16 bits (fréquence, durée de salve, rap-
port cyclique) et deux de 8 bits (temps mort et durée entre salves). Il est ainsi
possible de reconstituer une large palette de signaux avec les caractéristiques
suivantes :

– une fréquence comprise entre 300 H z et plusieurs M H z ;

– durée de salve comprise entre 0 et 420 ms (avec possibilité de découpage
permanent) ;

– temps mort allant de 25 ns à 6300 ns ;

1. Dont la partie matérielle a été construite par PASCAL BEVILACQUA.
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FIG. C.1 – Fonctionnement de la carte d’interface PC/fibre optique

– rapport cyclique de 0 à 100 % ;

– délai entre salve compris entre 0 et 800 ms

La carte étant prévue pour piloter un pont en H dont l’un des transistors
bas est instrumenté par un shunt, elle dispose de 4 sorties, avec la particularité,
entre les salves, de commander la fermeture des 2 transistors haut afin de court-
circuiter la charge du pont sans que le shunt de mesure ne s’échauffe.

Un programme TESTPOINT sur PC Windows 95 constitue l’interface uti-
lisateur graphique de cette carte. Il utilise les sorties numériques d’une carte
DAS16 pour mettre à jour les registres de la carte FPGA, permettant ainsi la mo-
dification « à la volée » des signaux de commande : des mécanismes sont pré-
sents dans le programme du FPGA pour ne mettre à jour la machine d’états que
lorsque tous les registres ont été rechargés.

C.2 Driver isolé

Des modules drivers (un par interrupteur à commander) permettent d’effec-
tuer la conversion des signaux optiques en commande électrique. Leur schéma
est présenté figure C.2. Ils sont notamment constitués d’un convertisseur DC–
DC intégré, le NMH1215S, fabriqué par C&D Technologies, qui réalise l’isolation
entre une alimentation 12 V commune à tous les drivers et le transistor à com-
mander. Il n’y a alors aucune différence dans la commande d’un interrupteur de
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FIG. C.2 – Fonctionnement de la carte d’interface PC/fibre optique

haut ou de bas de bras. La capacité parasite de ces convertisseurs est inférieure
à 10 pF , c’est à dire négligeable devant les capacités ramenées par les transistors
ou le substrat.

Le convertisseur DC–DC n’étant pas équipé d’une régulation de tension de
sortie interne, deux régulateurs linéaires s’en chargent de façon à alimenter le
circuit en +12 V /− 5 V . Les capacités non polarisées sont des condensateurs
céramiques CMS, les autres sont en technologie tantale.

Le récepteur optique HFBR-2521 et le driver TC4429 disposent de capacités
de découplage placées au plus près. Le circuit driver possède une faible impé-
dance de sortie (2,3 Ω, valeur vérifiée), qu’une résistance RG optionnelle peut
augmenter.

C.3 Porte optique

Il est nécessaire, dans le cadre des mesures calorimétriques, de commander
le système sous test pendant une durée précise. Cette tâche est effectuée par
un dispositif autonome dont le schéma de principe est présenté figure C.3. Ce
système permet de recopier ses quatres entrées sur ses quatre sorties pendant
une durée (ou un nombre d’évènements sur son entrée n°4) définie. Le reste du
temps, chacune des sorties prend un état par défaut (configurable).

La carte s’articule autour d’un microcontrôleur MICROCHIP PIC 18F242 au-
quel sont confiées les fonctions d’interface utilisateur (via un afficheur LCD et
trois touches), d’autorisation de la recopie des entrées et de la présélection des
sorties. C’est également lui qui joue le rôle d’horloge temps réel ou de compteur
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FIG. C.3 – Schéma de principe de la carte porte pour mesure calorimétrique.

d’évènements sur la voie 4.
La recopie des entrées optiques sur les sorties se fait à travers un réseau de

portes logiques, de façon à garantir un bon fonctionnement à haute vitesse (les
signaux d’entrée ne sont pas synchronisés sur l’horloge du microcontrôleur, il
leur faut donc un traitement asynchrone).

Les caractéristiques de la carte sont les suivantes

– ± 1 impulsion en fonctionnement compteur lorsque la fréquence d’entrée
est comprise entre 0 et 800 kH z ;

– moins de 1 %%d’erreur en fonctionnement monostable ;

– en fonctionnement monostable, la durée peut aller de 1 à 65635 ms ;

– en fonctionnement compteur, de 1 à 65535 évènements.
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