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LES COMPOSANTS DE PUISSANCE A SEMICONDUCTEURS
état de l'art et tendances

Pierre Aloïsi, Motorola semiconducteurs, Toulouse

INTRODUCTION
Depuis plus de quinze ans que l'électronique de puissance industrielle existe, les
composants de puissance à semiconducteur ont fait de gros progrès. Les caractéristiques
électriques principales: robustesse, vitesse et tenue en tension ont été très fortement
améliorées .
De nouveaux produits ont fait leur apparition qui permettent la conception
d'applications dans des domaines de puissance et de fréquence inimaginables il y a

Peu.
Cet exposé fait le point sur la technologie des diodes de commutation à jonction PN et
Schottky, sur les transistors bipolaires de puissance, sur les MOSFET de puissance et les
IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor), les lignes directrices de innovation dans ce
domaine du commutateur de puissance à semiconducteur en sont dégagées.

QUELQUES RAPPELS DE LA PHYSIQUE DU SOLIDE
La conduction dans un matériau semiconducteur

1- Par champ électr ioue E
Phénomène principal dans les composants unipolaires (MOS, Schottky), E crée une
dérive de I'ensemble des porteurs mobiles (électrons et trous) dans le matériau.
Les densités de courant d'électrons et de trous sont données resPectivement Par:

l n , E = - [ 9 ]  n v n  e t  J p , E = - t q l  P v P
La densité fn,E par exemple est proportionnelle à:
- La concentration d'électrons n
- La vitesse des électrons, celle-ci étant donnée par vn = -pn E,

pn étant la mobilité des électrons,
La densité totale est de: IT,E = q (n pn + p pp) E

o r  I - - E / P  P = 1 / q ( n P n + P P P )
par exemple dans un silicium intrinsèque à 300oK on a:

n = p = 1 9 1 0 ç 6 - 3  e t  p = 2 1 0 5 Q . c m

pour un matériau dopé n = 1617 .--3 par exemple (n>>p) p = 6 10-2 O.cm
et l'influence sur la chute de tension, pour un barreau de 100pm avec une densité

de courant de 100A cm-2 est telle que:
n = 1014 cm-3 E = 6000 V/cm et V = 60V
n =  1617 sm-3 E =  6V lcmetV =  60  mV

2- Par diffusion
Phénomène principal dans les composants bipolaires.
læ déplacement des particules est dû au gradient de concentration, la densité de
courant est proportionnelle à ce gradient:



La durée de vie des porteurs
Un électron, par exemple, sous I 'influence d'une énergie extérieure, peut passer de
la bande de valence où il est piégé dans la bande de conduction où il devient libre
en même temps il a créé un trou dans la bande de valence. Au bout d'un certair
temps il peut perdre son énergie et revenir dans la bande de valence et disparaître
La concentration d'élec ons à I'instant t est donné par:

n(t) = n(0) exp(-tltn), Tn étant la durée de vie des électrons dans un matériau P.
Conséquences

La conduction par champ électrique dans les structure unipolaires donne de fortes
chutes de tension à l'état passant surtout lorsque le dopage du semiconducteur est
faible. En revanche la conduction par gradient de porteurs dans les structures
bipolaires donnera de faibles chutes de tension, celles-ci étant surtout liées à la
durée de vie des porteurs minoritaires, În faible donnant de fortes chutes de
tension, la conduction étant assurée pour une large part par le champ électrique.

LAJONCTTON PN
On supposera que NA >> ND c'est à dire que la zone P est beaucoup plus dopée que la
zone N .
Jonction à l'équilibre:

Deux matériaux semiconducteurs de signes opposés (N et P) sont mis en contact.
immédiatement les particules libres diffusent dans la zone de signe opposé, figurr
1a. La densité de courant est proportionnelle au gradient de diffusion:

fn, diff = q Dn grad n
Ip, diff = q Dp grad p

Suite à ce courant de diffusion, une charge d'espace apparaît et un champ électrique
se crée: figure 1b. Ce champ électrique va créer un courant de dérive des charges
mobiles (drift), les électrons ont tendance à se déplacer en sens inverse du champ
électrique et les trous dans le sens de ce champ, ce qui permet un équilibre immédiat
La tension induite à f intérieur de la jonction est inversement liée à la concentratior
intrinsèque Ni des porteurs.
Par exemple, à 300'K, on a Ni pour le Germanium (Ge) = Z.a 1613 .--3
et Pour le silicium (St = 1.4 1610 .*-3 sort:

Vj (Ge) = 200 mV et Vj (Si) = 560 mV

Sans Polarisation I Polarisation directe I Polarisation inverse

Aire hachurée = Vj

Figure 1: Contact de deux semiconducteurs de signe opposés



Polarisation directe, figure 1c:
La polarisation en direct Va, appliquée à la région P, a pour effet:
- une diminution du champ électrique donc diminution de la dérive
- une diminution de la zone de transition
- de favoriser le terme de diffusion.

Polarisation inverse, figure 1d:
Une polarisation inverse d'une jonction a pour effet :
- d'accroître le champ électrique
- d'élargir la zone de transition du côté le moins dopé
- de favoriser le terme de champ électrique par rapport au terme de diffusion.
Le champ n'entraîne (drift) que les porteurs minoritaires np et pn, comme
pn >> np on peut dire que le courant de fuite sous polarisation inverse esi
principalement dû au flot des porteurs minoritaires de la région n: pn

Tenue au champ électrique au blocage: phénomène de claquage
si le champ électrique à la jonction devient supérieur au champ critique Er on a ur
effet d'avalanche, figure 2.

N 3 = i

w2

Figure 2: Effet du dopage de la région de drift sur I'avalanche.

N1

Si N2 < Nl pour avoir un plus grand Vr on a malheureusement un plus grand Vl
car W2 > W1. On peut faire un compromis VrlVf avec un profil piN figure 2c.
La commutation :
- à la fermeture :

Il y a nécessité de mettre en place les charges minoritaires, figure 3:
Cette mise en place n'est pas instantânée, aussi durant ce tèmps la diode présentr
une résistance interne Rs élevée ( zone N-) qui peut aller jusqu'à 20 fois la
résistance interne lorsque la couche N- est modulée par les porteurs minoritaires.

Figure 3: Mise en place des porteurs minoritaires

Lorsqu'un très fort dlldt est appliqué à la mise en conduction on a I'apparitior
d'une surtension aux bomes de la diode appelée Vdynamique ou Vpic, cette
surtension est aussi en partie due aux effets selfiques des inductances paraaites



L = dl/ dt, figure 3b. Cette surtension est fonction de la résistivité et de la profondeur
de la zone de "drift" N- (à dlldt constant). On peut aussi définir un temps de mise
en conduction tfr.

-  à l 'ouverture.
Il faut maintenant enlever les charges stockées dans la structure, pour cela 2
moyens: le courant de charge lui-même et les recombinaisons, figure 4:

Figure 4: Extraction des charges stockées à l'ouverture.

On voit immédiatement qu'on a un recouvrement d'autant plus rapide que les

recombinaisons seront importantes, durée de vie courte: I = W2/zDp,
mais compromis avec la tension de déchet Vf qui est d'autant plus élevée que la
durée de vie des porteurs est faible: longueur de N- moduléè par les porteurs
minoritaires plus faible.
Comme toutei les charges n'ont pas disparues au passage à zéro du courant et pour
permettre l'élargissement de la zone déplétée, le courant s'inverse pendanl
quelques instants jusqu'à ce que la diode se bloque et tienne la tension inverse Vr.
figure 4c.
Les valeurs de trr et Qrr sont liées à If par les relations sulvantes :

t r r = ( 2 T  /  q )  t i f  / l r e m  )  e t Qrr  =  T  . I f

1 étant la durée de vie effective des porteurs à fort niveau d'injection.

Pour diminuer trr et Qrr il faut diminuer 1, pour cela on peut utiliser des "tueurs'

de durée de vie que I'on introduit dans la zone N-: métaux lourds: or, platine ou
irradiation. Mais si on diminue la durée de vie on augmente les courants de furres:

I 8 =  k x m  /  T encore un comDromls.
Le bruit généré:
Le retour à zéro du courant après recouvrement ne dépend que de la technologie de
la diode et celui ci peut être brutal (fort dlrldt) et apparition d'oscillations à haute
fréquence sur la tension aux bornes de la diode qui peuvent se transmettre au
travers de tout le montage.
La susceptibilité des systèmes aux interférences électromagnétiques (EMI) et la
génération de celles ci sont de plus en plus contrôlées, en conséquence il faur
construire des diodes avec un recouvrement doux.

LA BARRIERE METAL SEMICONDUCTEUR OU BARRIERE DE SCHOTTKY
Phénomène physique.

Si on représente le diagramme des énergies d'un métal et d'un semiconducteur
figure 5:
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Figure 5: Diagrammes des énergies d'un métal et d'un semiconducteur.

EF métal = 7 eV pour I'or ou I'argent et am = 5.3 eV pour le platine par exemple

Dans le métal la barrière d'énergie om est mesurée du niveau de Fermi EF vers le
vide, sa hauteur s'appelle le "travail de sortie" (work function) de l'électron, on peul
encore dire que c'est l'énergie nécessaire à un électron pour se libérer du métal.
Tous les matériaux ont un "travail de sortie" om, et dans beaucoup de cas osc d'ur
semiconducteur est plus faible que celui d'un métal.
Si on réunit les 2 matériaux, les niveaux de Fermi s'aiignent et on a la figure 6.
Les électrons de la bande de conduction du semiconducteur (N) qui sont davantage
libres vont aller dans le métal et un champ électrique se crée qui va amener u r
éouilibre.

Figure 6: Barrière métal-semiconducteur, à l'équilibre et avec tension externes.

On a une structure à porteurs majoritaires (électrons) N++ N-
La densité de courant d'émission thermoionique est donnée par:

I r  =  R r 2  e x p  ( a b q l k T )  e x p ( q V a / k T )
R est la constante de Richardson: 110A/çp2.62 pour le Silicium N- et:

740A/ çnQ.y2 pour I'arséniure de gallium
T la température absolue en "K

Ob la hauteur de barrière s'exprime en eV, mais on peut aussi écrire Vs, potentiel dt
sortie du métal = @b(ev)/q(e) qui s'exprime par le même nombre.

Caractéristiques statiques, figrre 7:

0,2 0,4 0.6

Figure 7: Caractéristiques des différentes barrières.



Si on compare les Schottky aux autres diodes, les premières offrent un nel
avantage en termes de pertes à l'état passant, toutefois les courants de fuite sonl
plus élevés, surtout pour une barrière au chrome: figure 7b.

LES TECHNOLOGIES DES DIODES

Il a été vu que pour avoir une chute de
tension à l'état passant la plus faible
possible il fallait une durée de vie des
porteurs minoritaires élevée et une
résistivité du silicium la olus faible
possible (W faible). Pour avoir une bonne
tenue en tension au blocage il fallait un
W grand et une forte résistivité d'où
compromis. Il a été également vu que
pour obtenir des produits rapides il fallait
une durée de vie des Dorteurs
minorita ires la plus faible possible d ou
encore un compromis pour le concepteur
de semiconduc'terr. On peut imagei ces Figure 8: Oppositions des paramètres

compromis par le triangle ,iirru.rt, principaux des semiconducteurs'

On en déduit rapidement que pour les semiconducteurs le paramètre principal de
contrôle est l'épaisseur de la zone peu dopée N-, la vitesse et la chute de tension étanj
contrôlés par la durée de vie des porteurs minoritaires.

La technologie double diffusée
C'est la plus ancienne des technologies de diodes, figure 9a:

Double diffusée Epitaxiale

Figure 9: Technologies double diffusée et épitaxiale.

L'injection de métaux lourds afin d'améliorer les temps de commutation dégrade Ia
tension de déchet Vf et les courants de fuites Ir.

On peut aussi utiliser I'irradiation électronique supérieure au MeV, elle a pour
avantage d'être faite à température ambiante, après la fabrication complète de la
plaquette, d'être précisément suivie et ajustée à la valeur désirée, donc meilleur
rendement de fabrication et moins de dispersion.

/ Qrr,llr,
Vr, BV ts,tf

Gold at 900'C life time killer Dopé platine

I



La technologie épitaxiale, figure 9b:
Sur un substrat monocristallin N+ on fait croître une couche épitaxiée de dopage N-
et d'épaisseur bien contrôlés. Dans cette épitaxie on diffuse ou on implante une
couche P+ qui sera I 'anode. On remarque immédiatement la précision àu contrôle
de W, la dispersion des paramètres électriques sera très faible, et le profil de dopage
beaucoup plus abrupt ce qui donne des rendements d'injection bien meilleurs d'où
une meilleure tension de déchet Vf et de meilleurs temps de commutation.
Le Vf est amélioré de 50% par rapport à la technologie dôuble diffusée, on obtient 1V
au lieu de 1,5V, les charges stockées (Qs) sont divisées par 2 eT les trr nettement
meil leurs.

Améliorations potentielles:

1) Implantation des centres de
recombinaison:
Si on regarde précisément ce qui se
forme dans la région N- on a la figure 10.
D'après cette figure, on s'aperçoit que le
reste des charges stockées se situe au
centre de la région N-. Il faut donc mettre
les centres de recombinaison à cet
endroit pour gagner beaucoup en temps
de commutation et moins perdre en
tension de déchet. I l  n'est pas faci le
industr iel lemen t de réal iser céla ca r les
métaux lourds ont un grand coefficient
de diffusion, et I'irradiation électronique
est uniforme.

Figure 10: Profil de distribution des
charges dans N- durant la coupure.

Une approche possible pourrait être I'implantation des protons à hautes énergies (3
MeV) pour obtenir des centres donneurs très localisés et des diodes "soft", figure 11:

Figure 11: Implantation électronique, protonique et double épitaxie.

2) Proflls de dopage: double zone N -
Au lieu d'un profil de dopage tel que celui de la figure 9, on a le profil donné par la
figure 1lc:
Le dopage de N2 doit être suffisamment élevé pour arrêter la zone de déplétion mai:
suffisamment bas pour que cette zone puisse être modulée par les porteurr
minoritaires, une valeur moyenne se situe aux environs 4u 19147sm3.
Cette structure a pour principal avantage d'améliorer les temps de recouvremenl
sans altérer la chute de tension directe.
Pendant le recouvrement, les charges stockées dans N2 ne sont pas enlevées
rapidement, donnant ainsi un recouvrement "doux".

Qrr



3) Profils de dopàge: P 17 VN

On utilise généralement la structure P+ V N+ pour deux raisons:
- Le recouvrement de la diode P fl N est un peu plus abrupte: figve 12a,

- La partie V (V signifie une couche N peu dopée) est moins sujette à I'inversion de
surface, elle peut donc être facilement passivée.
Cependant avec les progrès technologiques, il est aujourd'hui un peu plus facile dr
réaliser des couches II (ll signifie une couche P très peu dopée, pratiquemenl
intrinsèque) et c'est l'émergence de la diode dite "MegaHertzrM" chez Motorola:
La mobilité et la durée de vie des porteurs minoritaires sont des paramètres critiques
pour le contrôle des charges à la coupure. La mobilité de l'électron est de 130(
cm2/V.s et celle des trous de 460 cmz/V.s dans le silicium, il est par conséquent plus
astucieux d'utiliser des électrons plutôt que des trous comme porteurs minoritaires
dans la région qui soutient le champ électrique, une couche fl est donc un meilleur

choix. Les zones fl et V sont de concentration et d'épaisseur égales, voir figure 12b:

Figure 12: Technologie PllvN+ ou "MegaHertz".

LADIODESCHOTTKY
La diode Schottky est créée à partir du dépôt du métal choisi sur une couche épitaxiée
de silicium de profondeur et de résistivité choisies pour tenir la tension inverse Vr.
Cependant un fort champ électrique apparaît sur les bords de cette barrière métalliqur
et réduit la tenue en tension inverse. Pour pallier ce défaut, deux solutions:
la plaque de champ ou la diffusion d'un ameau de garde.
La solution la plus utilisée est I'anneau de champ P+ qui est généralement implanté
On a maintenant un modèle très différent de diode Schottky donné par la figure 13:

"J,\ëiii/ "".'/ /\lËg
N' anneau ae gard6

Figure 13: Modèle de diode Schottky avec anneau de garde.



La jonction PN est en parallèle avec la diode Schottky, mais aucun effet adverse
d'injection importante de minoritaires ne peut se produire car la tension Vf d'une
diode Schottky est très basse comparée à celle d'une jonction PN.
Près de I'avalanche d'une diode Schottkv il v a de très fortes dérives du courant de
fuite, si on s'arrange pour que la jonction PN claque avant la barrière Schottky, or
protège celle-ci de tout phénomène qui pourrait altérer sa fiabilité. De façon à être
certain de cette protection, un test de tenue en énergie inverse est fait à Motorola sur
100% des diodes Schottky, voir figure 13c:
La barrière métallique est relativement exposée aux contaminations externes, ler
caractéristiques de celle-ci peuvent changer dans le temps, elle est fragile. Pour le
protéger il faut la recouvrir de métaux qui ne peuvent pas diffuser au travers de la
barrière et empêchent toute diffusion externe.
Malheureusement ces métaux ne permettent pas de bonnes soudures dans les
boîtiers, c'est pour cela qu'un empilement de métaux différents est utilisé, voir figure
13a:

Les améliorations potentielles: La
Schottky à I'arséniure de gallium (GaAs).

La résistance de "drift" oui est la
principale cause de la chute de tension
directe dans les Schottky haute tension (>
50V) peut être réduite d'un facteur 12,7,
si au lieu d'utiliser du silicium on utilise
de I'arséniure de gallium, figure 14:
Pour des densités de courant de 100 à 200
A/ cmz, on peut aller jusqu'à 500V de
tenue en tension inverse pour égaler la
tension directe des jonctions PiN et on
gagne toujours les pertes par
commutation.

Figure 14: Comparaison de différents
tvpes de diodes.

La commutation de cette Schottkv à l'arséniure de Gallium est très bonne, voir
figure 15 l'oscillogramme de coupure de cette barrière comparé à des diodes à
jonction. La variation en température du recouvrement est nulie pour cette barrièr(
alors qu'elle est importante pour les diodes, ce qui aussi indique que le léger
recouvrement que I'on voit est dû à une osciliation parasite engendrée par la
capacité de cette barrière et les inductances du circuit.

Conclusions
Nous avons vu que des améliorations sont surtout possibles pour les diodes
moyenne et basse tension (< 500V), diodes épitaxiées à centres de recombinaisons
localisés, Schottky à I'arséniure de gallium, etc.... Il faut bien se rendre à l'évidence
que pour les diodes hautes tensions (>600V) il y aura dans les prochaines années
quelques améliorations, mais aujourd'hui on ne voit pas de brusques changements
grâce à l'émergence d'une nouvelle technologie ou une nouvelle idée.
Il faudra que les utilisateurs de diodes haute tension pensent plutôt à des
architectures nouvelles de façon à utiliser les diodes existantes, tout en évitant leurs
inconvénients: commutation naturelle du courant à faible dl/dt permettanl
d'abaisser le Vf sans détériorer les pertes par commutation par exemple: source d(
courant, circuits résonnants.

50V S!
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LATECHNOLOGIE DES TRANSISTORS BIPOLAIRE DE PUISSANCE

Pour monter en puissance contrôlée il y a deux moyens :
-Augmenter le courant, mais les pertes augmentent: rI2
-Augmenter la tension.
La montée en tension fut la première priorité, mais la structure coplanaire des
premiers transistors ne permettait pas de loger le champ électrique aussi on en esl
vite arrivé à utiliser la structure verticale du silicium .

Différentes structures verticales

1) Le transistor triple diffusé. 1960. LUCAS . DELCO.
On part d'un silicium N- identique à la diode double diffusée, on diffuse
longuement du dopant N+ sur les 2 faces de la plaquette, ensuite on rabote un des 2
cotés N+, il reste un substrat t-lrl+ qui sera le collecteur, dans le N- on diffuse la
base P et l'émetteur N+.
On peut ainsi construire des transistors haute tension (jusqu'à 2000V), la tenue en
énergie est bonne et les vitesses moyennes.

Figure 15: Technologies Triple Diffusée et épicollecteur.

2) Le transistor épitaxial double dif fusé. f igure 15b:
Pour pallier les inconvénients de la technologie précédente on part maintenanl
d'un silicium très dopé N+ qui sera le substrat, donc faible tension série, sur lequel
on fait croître du silicium peu dopé (N-) pour tenir le champ électrique. Dans cette
zone épitaxiale on diffuse la base et l'émetteur. Celles-ci ont de très faibles
profondeurs (quelques microns), on peut beaucoup mieux contrôler les distances
Wc, Wb et We qui permettent d'obtenir une bonne tenue en tension, un bon gain el
des fréquences de transitions assez élevées.
Le seul défaut de cette technologie est la jonction abrupte t- y+ qui ne permet pas
une forte tenue en énergie. La technologie "multiépitaxies" N+ N v fl P+ permet de
pallier cet inconvénient

Les bords de puce:

Le maximum de champ électrique se situe toujours sur les bords de puce c'est donc
un lieu privilégié pour la limitation des tensions maximums d'utilisation. Pour
améliorer cette situation il existe ou coexiste plusieurs techniques: les "mesa", les"moat", les anneaux de garde (guard ring), les plaques de champ (field plates),
RESURF, etc... figure 16.
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FigureFigure 16: Structure "mesa et structure "Moat".

Ces deux technologies de bords de puce sont encore très utilisées dans les
composants bipolaires de puissance. Cépendant elles ont quelques inconvénients:
instabilités, importante utilisation du silicium, aussi d'autres types de protectlons
sont de plus en plus utilisées: anneauxde garde et plaque de champ, figure 17.

Figure 17: ânneaux de garde et plaque de champ.

Ces techniques ont pour avantage d'avoir un meilleur contrôle et une bonne
répétitivité industrielle. Une solution élégante qui permet de gagner de la surface de
silicium et d'avoir une bonne répartition du champ électrique sur les bords est la
technologie à répartition de champ par élément résiitant compris entre le collecteur
et l'émetteur (loi d'Ohm). Pour créer cette résistance on utilise un oxyde de silicium
dopé à I'oxygène (selon la quantité d'oxygène on fait varier la résistance) le SIPOS
(Semi Insulated POlySilicon), voir figure 18:

Figure 18: Protection par SIPOS

Les émetteurs et les masques:
Les améliorations de la lithographie des masques ont pour but de rendre les produits
plus rapides et plus robustes.
La figure 19(a) montre le compromis entre la vitesse et la robustesse (RBSOA) avec
le gain du transistor bipolaire, la figure 19(b) indique qu'il est utile d'avoir des doigts
d'émetteur fins mais il y a un compromis avec les tensions de saturation.

Figure 17:

t z



Figure 19: Influences de la profondeur d'épitaxie et de la largeur des doigts d'émetteur.

Les meilleurs compromis sont jusqu'à aujourd'hui :
- La structure émetteur creux (hollow emitter, perforated emitter).
- Les structures cellulaires: ETD ou RET, figure 20:

Figure 20: Différents types de technologies d'émetteur.

Toutes ces structures d'émetteur ont pour but d'éviter une trop forte concentration
du courant, à la coupure, sous le doiàt d'émetteur (robustessei et aussi d'éviter de
piéger des porteurs minoritaires loin de la base (vitesse), mais il y a toujours une
légère dégradation du gain du transistor.

La tension de saturation, le gain:
Pour obtenir une tension de saturation aussi faible que possible il faut une durée de
vie des porteurs minoritaires importante et une grande efficacité d'injection de
I 'émetteur.

Figure 21: Dégénérescence de l'émetteur et Hétérojonction.

200lrm
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Les premiers microns de l'émetteur sont souvent dégénérés et diminuent I'efficacité d'injection. Pour gagner en
efficacité on peut utiliser une hétérojonction avec de I'arséniure de gallium par exemple qui a une bande
interdite plus large que celle du silicium et âinsi éviter la réduction de la bande interdite du silicium dans la

partie dégénérée , frgure 21 . a suwre...

UN COLLEGUE NOUS A RAPPORTE...
Le colloque Electronique de Puissânce du Futur (EPF 96) s'est lenu en décembre demier à Grenoble. Voici esquissés brièvement
quelques éléments parmi les plus significatifs de cette réunion.

BOITIER ET CONNECTIQUE : en très forte puissance, la fonction interrupteu est toujours généree par association de
composants. Cela pose des problèmes de connectique. Les liaisons en barres-bus apportenl'des solutions satisfaisantes en
réduisanl très sensiblement les inductances de liaison. Consécutivement. les inductances parasites internes puce-boitier
deviemenl non négligeables devant les induclânces de câblage. Les constructeurc chassent le nH en travaillant sur la géométrie
des boîtiers. Quelques exemples de realisation :
Interrupteur 25 kV, 1600 A,5kHz, t.. = 200nS, avec 350 MOS 500 V. Int€rrupteur 12 kV,3000 A, âvec 6 GTO 2800 V.
Les constructeurs lravaillent sur les boîtiers également pour améliorer la dissipation thermique. L'incorporâtion de substrat
diamânl et d'échangeur en nitrure d'aluminium avec mise en oeuvre de liaison par thermo compression en lieu et place des
brasures classiques. offrent une réduction importanlc des résistances thermiques dans les hybrirle-s de puissance. La résistance
lhermique specifique puce-boitier totale dans les encapsulations actuelles est d'environ 5.,1 lO-J Km,^À/. Pour les nouvelles
technologies on atteint environ L5 l0' Km,ftv

INTEGRATION DE PUISSANCE I actuellemenl de nombreuses recherches sur l'intégrâtion de puissance sont en cows.
L'utilisation des techniques issues de la micro électronique conduil à l'intégration de composants de puissance et de circuits de
commande aussi complcxes qu'un micro contrôleur. Ces nouveaux composants s€mblent avoir des débouchés imlnrtants en basse
tension. l'automobile. la téléphonie. Les progrès attendus de cene méthodologic peuvent donner naissance à de nouveaux
interruptcurs dans la gamme 500/1000 V. Un exemple célèbre est celui de l'association MosÆipolaire qui a donné I'IGBT. lequel
pouffait encore fournir d'autres composants. Les constructeurs atteignent aujourd'hui 3300 V. 1000 A, ce qui place cet
interrupteu en concurrence avec le GTO dâns certaines applications.

LES IIIODES : la rapidité des interrupteurs commandés (2000dpS) et la réduclion des inductances de câblage et de boîtier
posent maintenant le problème de la raprdité insufiisante des diodes haute lension, naturellement prés€ntes dâns les cellules de
commutation. Elles imposent des commutations dissipâtives aux interrupteurs. Des tmvaux tendent à utiliser les qualités des
Schottkv dans des structures de diode mixle Bipolaire/Schottlg. L'objectif est de râliser une diode 600 V à faible courant de
recouwement et rapide. Les résultats experimenlaux donnent une réduction de 60% de IRM. Quelques exemples de réalisation :
Diode bipolaire 8 A, 400 V, 200 A/FS, IRM = 36À lliode mirte I A, ,100 V, 200 A,/pS, IRM = 18 A.
Une autre voie consiste à utiliser comme semi conducteur le carbure de Silicium qui permet d'obtenir des résistances à l'état
passânt très faibles (gain d'environ 2 décades par rapport à la même diode silicium). allié à une excellente tenue en temÉrature.
Les progrès butent actuellement sw la diffrculté qu'il I a à obteni un SiC sufisamrnent pur. Des résultats e\Térimentaux
prometteurs on1 été obtenus avec des tensions dc 600 V el des densités de courant direct de 200 A/cm'à 1.3 V.

COMPOSANTS PASSIFS : les recherches logicielles profnscnl d'ores et déjà des modélisations basées sur la geométrie des
converttsseurs et des composants. Elles permettent une meilleure maîtrise des contraintes électriques et thermiques appliquees
aux composants. Les travaux sur les composants passifs (condensateurs. fenites) visent à améliorer les modèles et aussi à
montrer l'inlluence des composants passifs sur les aspects CEM des coN€nisseurs statiques. læs efforts sur les condensateurs
tendent toujours à minirniser les éléments parasites séries, compte tenu des forts calibres et grâdients de courant produits par les
interrupteurs. Les constructeurs cherchent aussi à réduire le volume des composants. Par exemple, les condensateurs utilises en
traction sont 4 fois moins volurnineux qu'il y a 5 ans. Dans le domaine du stockage de l'énergie éle.trique. les super
condensateurs offrent des qualités de robustesse. duree de vie, nombre de cycles charge,/décharge (105), puissance massique
(lOOWkG). Ils p€uvent concurencer les accumulateurs au plomb dans beaucoup d'applications comme les alimentâtions de
secours, les alimenlaûons embarquées. l'aulomobile. Par exemple, un super condensâteur de I kG peut faire démarrer une voiture
30 fois de suite sans recharge. ll remplace un accumulateu de 14 kG. Il reste des progrès à accomplir çnur améliorer leur
énergie massique (20 kJ/kG), plus faible que celle des accumulateurs au plomb et réduire leur coût.

STRUCTURD DES CONVERTISSEURS : tnur toute la gamme de puissance, les topologres et les commandes évoluent vers
des comportements "moins polluânts". Ils tendent à absorber des ondes de courânt les plus sinusoidales possible, avec des
facteus de puissance maximaux.

S. VIOLLIN. lvcée de Meaur
L€s actes d' EPF 96 sont dislnnibles auprès de : Fédéretion ELESA

ENSIEG BP 46
à I'attention d€ Corinne PULFER

38402 ST MARTIN D'HT,RES
au târif de 600F TTC (frais de pon inclus); payable par chèque à l'ordre de l'agent comptable de IINPG ou par bon de
commande. Envoi des actes dès réception du paiement ou de la commânde.
Pour tout contact : 04-76-824248 ou 04-76-82-71-81 ou Email : ELESA @ensieg.fr
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Résumé - L'apparition, au milieu des années quatre-vingts, du transistor bipolaire à g.ille isolée a ouvert de larges perspectives en
mâtière d'intégration en électronique de puissance, notamment pour le domaine de la traction ferroviaire, pour lequel le module
hybride à technologie IGBT constitue une altemative sérieuse à I'actuel thy.istor CTO. L'intégration de puissance a fait apparaître la
nécessité d'une conception globale de la fonction interrupteur, qui ne se limite pas à la seule partie silicium. En paniculier, en raison
d'un accroissement des densiiés de puissance dissipée, une des principales limitations des modules hybaides de puissance provient des
contraintes thermiques qu' i ls subissent. Celles-ci définissent notamment, par couplage électrothermiqùe, leur tenue en courant
permânent, sujet de l'étude proposée, que noùs traitons au moyen d'un modèle empirique des penes par conduction, et d'un modèle
analogique des transfens shtionnaires de chaleur. Nous présentons en premier Iieu une approche globale de la tenue en courant des
composants électroniques de puissance, puis une approche discrét isée permettant de qranti f ier les incidences du couplage
électrothermique sur la répartition de courant des associations parallèles de puces.

Abstract - The âchievement, in the middle of the eighties, of the insulated gate bipolar transistor has opened large prospects in the
i ield of integ.at ion in power electronics, especial ly in rai lway tract ion applications for which the IGBT hybrid power module is a
good alternrtive to the p.esent GTO thyristor. Power integration brings to the fore the necessity of a global conception of ùe switch
function. which is no! restricted to the silicon part. Iû particular, because of an increase of dissipated power densities, one of the main
l imits of power hybrid modules is due to ihermal constraints to which they are submitted. These notably define, through
electrothermâl coupling, the rated forward curTent. In this paper, we focus on this interaction, that we study by means of an empirical
model of on-slate losses, and an analogical model of stationnary heat transfers. We present first a global approach about rated cufient of
power electronic components, and then a more local approach which enable to calculate electrothermal coupling effects on cunent
spl i t t ing in paral lel operations.

I : Introduction

L'augmentation des puissances commandables et des fréquences
de fbnctionnement des composants électroniques de puissance
(CEP), objectif majeur tant pour les concepteurs que pou. les
uli l isateurs, passe aujourd'hui par I ' intég.ation hybride de
puissance, soit donc par I'association parallèle etlou sé.ic de
plusieurs puces élémentaires sur un même substrat isolant, ce
alin d'accroître les calibres intensité erou tension de la
fonction semiconductrice. De fait, cette technologie permet de
concevoir des fonctions interrupteurs spécifiques, qui
n'uti l isent néanmoins que des constituants standards de
I'industrie. Ses avantages sont nombreux : réduction des coûts
d e  D r o d u c t i o n .  d i v e r s i f i c a t i o n  d e s  s o u r c e s
d 'apprôv is ionnement ,  m ise  en  oeuvre  des  d ispos i t i f s
électroniques de la moyenne puissance (principalement le
transisto. bipolaire à grille isolée, plus connu sous I'abréviation
anglo-saxonne IGBT), meil leure compacité et réduction
conséquente des éléments inductifs parasites.

En contrepartie, I'intégration hybride de puissance génère de
fortes densités de chaleur qu'il convient d'évacuer au mieux, de
façon à l imiter la température de fonctionnement des
semiconducteurs à des valeurs compatibles avec la technologie
sil icium. En outre, Les deux principales caractéristiques d'un
lnterrupteur, tenue en courant et tenue en tension, sont régies
par des phénomènes électrcthermiques, associés à l'influence de
la tempérâture sur cenaines propriétés semiconduct.ices, et par
conséquent sur les paraûèt.es de description macroscopique:
chute de tension directe, courant de fuite, courant de
recouvrement invease, courart de traînage, temps de
commutation. ...

Nous n'aborderons, dans le câdre de cet article, aue le lien entre
température et tenue en courant. l ien gouvemé far ce que nous
appellerons par la suite couplage électrothermique. Ce terme
traduira pour nous la dépendance réciproque entre tempérarure
et dissipation de puissance dans les puces semiconducrices,
dissipation restreinte ici aux seules pertes par conduction.

2 : Notion de couplage électrothermiqu€

La thermique des CEP est fondamentalement non linéaire. Car
si le champ de température régnant dans un dispositif dép€nd
de la chaleur géûérée en son sein, ce conformémeni aux lois de
la thermique, cette même chaleur est, en électronique de

puissance, fonction de l'état thermique des sources, selon des
lois élecriques associées à la nature semiconductrice de la
génération de chaleur. C'est cette interaction, dont la
schématisation fait appaÉître un système bouclé, que nous
désignerons sous le vocable couplage électrothermique.

Figure I : Schéma de principe du couplage électrothermique

Une étude [1] a montré toute I ' importance d'inclure le
couplage électrothermique dans l 'analyse globale des
comportements électrique et thermique des interrupteurs de
puissance. Nous en reproduisons, figure 2, une courbe illustrant
les effets de ce phénomène sur le fonctionnement statique du
composant ICBT MC400HlUSl, et révélart au point nominal
(400 A) une température de jonction de plus de 30% supérieure
à celle calculée sans couplage. Notons à ce propos, au vu des
quelques 170 'C à 400 A, que la notion de courant nominal
mérite une définition autre oue celle de "donnée constructeur".

.C ' ETUOE OU COUPLÂGE EI€CTFI3.THICMAUE .
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Figure 2 : Evolution de la tcmpérature dc joqction cn fonction
du nivcau de courant
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Dans une analyse plus f ine, le couplage électrothermique
intervient dans la création de poinrs chauds, ou {par extension
aux CEP constitués de puces en parallèle) de puces chaudes, par
action de la température resp€ctivement sur la densité de
courant ou sur la répart i t ion de courant. A t i tre d'exemple,
cltons le phénomène de second claquage des transistors
b ipo la i r es ,  conséquence  que lque  peu  f âcheuse  d ' un
emballement électrothermique local [2].  Autre exemple, la mise
en paral lèle de diodes est bien connue pour le soin part icul ier
q u  e l l e  n é c e s ( r l e ,  c o m p t e  t e n u  d u  c o m p o r t e m e n t
électrothermique négati f  de ce type de disposit i fs, et de
I ' a rnp l i f i ca t i on  de  t ou r  déséqu i l i b re .  qu ' i l  so i r  d ' o r i g i ne
électr ique ou thermique. qui en résulte.

Nous l imiterons notre étude à une modélisation emDirioue des
perte\ en conduction. cn fonction de psramètres élecirrques
Jdéquars et de la lempérrrurc de joncrion. Précisons êgalemènl.
cela a son importance, que le régime thermique serâ roujours
suDDose slao0nnarre.

3: Modélisation électr iqu€ et thermique

3.1 : Modèle themique

Les transfefts de chaleur dans les CEP, régis par l'équation de la
conduction thermique, s'opèrent de îaçon générale s€lon les
trois dimensions de I 'espace. I l  est cependant possible, sous
certâines hypothèses. d'appréhender un problème de thermique
des CEP de façon simpli f iée, au moyen d'outi ls reposant sur
une ânâlyse lD du phénomène de conduction de la chaleur.
Citons. à t i tre d'exemple, Ies approches thermiques transitoires
de W.E.NEWELL [3] et de A.FILLATRE [4], modélisarions
unidimensioDnelles permeftant, avec peu de moyens, de
calculer les constantes de temps thermiques, tout du moins leur
o rd re  de  g randeu . .  des  a rch i t ec tu res  mu l t i couches  de
I 'hybridation de puissance.

Enfin et surtout, parmi les nombreuses méthodes de résolut ion,
cel les reposant sur I 'analogie entre conduction thermique et
conducrion électrique ont été les premières à être utilisées pour
modéliser les transferrs conducti fs dans les composànts
électroniques. El les ont donné l ieu à la définit ion de notions
très ùsitées en électronique de puissance, telles que la résistance
thermique, la capacité thermique, la constânte de temps
thermique (pour laquelle on trouve également le terme très
ambigu de ternps de transit  thermique), et I ' impédance
thermique {ou impédance lhermique rransiroire. ou rêsistance
thermrque trtnsiroire, notion sujelte à caution).

Nous fèrons ici  usage du concept de résistance thermique.
Précisons d'emblée que nous n'ut i l iserons que des résistances
thermiques totales (que I 'on trouve également sous Ie
quali f icat i f  de " jonction-radiateur").  

En d'autres termes. nous
ne subdiviserons jamais le probième en grandeurs dites
lonction-boît ier" et "boîr ier-.adiareur" qui onipeu l ieu d'être.

3.I I  :  Ré-(istance the.mioue d'une puce

La notion de résistance the.mique, empmntée à un formalisme
unidimensionnet basé sur I 'airalogie^ thermo-électr ique, est
lJrgemenr ul i l isee en électronique-de puissance. er cônsrirue
dri l leurs, avec l ' rmpédance thermique indiciel le, Iessenriel des
données thermiques des composants commercial isés. Notons
touteiois qu'apparaissent maintenant, dans certains l ivres de
donneeq  [5 ] .  des  g randeu rs  \ upp lêmen ta i res  pou r  déc f l r e
I 'nlerJclron lhermtque enlre puces inlégrées au sejn d un même
moou le ,
L  u t i l i i a t i on  de  ce  concep t  es t  r ég re  pa r  une  équa l i on
tonJamen l r l e .  l i an r  un  I l ux  de  pu rssance  à  un  é i x r t  de
tempéra tu re  ca rac té r i s t i que ,  é t  i s sue  de  l , ana l yse
unidimensionnelle. El le s'écrir  :

0  =  R t r .O  ( l ) ,

Rrh étant la résistance thermique du système, et O une puissance
constante, pouvant toutefois être associée à la valeur moyenne
dun.r ign.:r l  puissance électr ique périodique. pourvu bien sûr
que I i  trequencj de ce signal ne soit  pas incompatible. lvec la
stâtronnante clu rrcnstert thermique. euant à 0. i l  sagit d'un
(carl .oe- temperature caractérist ique que lon écri t  généralemenr
sous la torrne :

définit ion pour laquelle T. représente une température de
référence (soit donc, sâuf excepiion, celle du fluide féfrigérûnt),
et Tj la température dite de jonction de la puce, c'est à dire une
représentation scalaire, autant que possible intégrale, du champ
de température régnant dans la puce.

Sous ceflaines condit ions. ayant rrait  I
- à la linéarité du problème (conducrivirés thermiques des

matériaux et condit ion d'échange indépendantes de la
temperature),

- au. mode .d' i  nject ion de puissance ( inject ion volumique
unltormer,

- à la définit ion de la température de jonction (valeur
moyenne volumique du champ de température régnant
dans la puce),

la quanti té Rth est r igoureusement indépendante de
l 'ampli tude de la puissance dissipée, et peut donc être posée
comme donnée du problème.

3.1.2 : Représentation thermique mult ioolaire

l l  es t .  quan t  aux  d i spos i t i f s  mu l t i puces ,  oppo r tun  de
s' interroger sur la cohérence d'une caractérisation thermique
stât ionnaire par un unique paramètre. Cette analyse globale
relève d'hypothèses généralement t.op restrictives. Par exemple,
pour un macfo-composant consti tué de puces en paral lèle, la
description globale n'est dans I'absolu utilisable que dans le cas
idéal d'un parfait  appairage électr ique (équirépart i t ion de
I'excitation totale entre les puces) et thermique (températures
de puce égales). Autre exemple : pour un macro-composant
cons t i t ué  de  puces  é lec t r i quemen t  i ndépendan tes ,  l a
connaissance de la résistance thermique de chacune d'el les ne
suff i t  que si ces puces sont de surcroît thermiquement
indépendântes.
On le voit ,  la formulation scalaire (relarion ( l)) n'esr guère
âdâptée aux disposit i fs mult ipuces, en raison simplement de la
multiplicité des sources de dissipation. On pourra cependant en
garder I 'espri t  pour établ ir  une formulation non plus scalaire,
mais vectoriel le, basée sur le théorème de suDerposit ion et sur
une descript ion semblable à cel le des "coeff icienis d' inf luence'
du LAAS [6, 7].  El le s'écri t  :

v = LKrhl Q

avec :

n :

0 :

(3 ) .

nombre de puces du module,
vecteur de dimension n, de iè-e composante
l'élévation de température de jonction 0i de la
puce i,
vecteur de dimension n, de ième composante la
puissance 0i dissipée dans la puce i,

[R,d : matrice carrée de dimension n, dont l 'élémenr
diagonal R$ii représente la résistance thermique
propre (facteur d'auto-échauffement) de la puce
i. et donr l 'élément non diagonal R,i,,; représenre
la résistance thermique de couplage (facteur
d'échauffement mutuel) de la puce j sur la puce i.

Sous couvert des hypothèses posées en section 3.1.1, tous les
éléments de [Rr sont constants- Nous aboutissons en définitive
à une représentation multipolaire du dispositif de puissance,
représentation caractérisée par une matrice "résistance
thermique" symétrique (en vertu du principe de réciprociré).
Donnons enfin la forme "système linéaire" de l'équation (3) :

t n \
(v i€a 'n ) le i  = t  R th i j .$ j l  (4 ) .

\  j = l  I

3.1.3 : Conclusion

L'extension de la notion de résistance thermioue. et de
léquation {l) associée (ou sa formulation vecrorielle (3)), aux
régimes de transfert de chaleur tridimensionnels, constitue un
outil de calcul d'une grande simplicité de mise en oeuvre. et de
surcroît relativement perfornant.

Certes, on sait qu'en toute rigucur, nos hypothèses ne sont pas
strictement vérifiées. Les propriétés thcrmophysiques des
matériaux va.ient avec la température, de même que certaines

o :

0 = T t - T a (2\,

t o



condit ions d'échange. La prise en compte de tel les non-
l inéarités, bien que théoriquement envisageables, demeure
extrêmement difficile en pratique. En effet, les lois de variation
de chaque coefficient d'une matrice résistance thermique non-
l inéaire se doivent d'être décri !es en fonction d'autant de
variables "température de jonction" qu' i l  y a de puces. Aussi
Iapproche repose-t-el le essentiel lement sur des matrices
résistances thermiques à coefficients constants.
En outre, la répart i t ion spatiale de la densité volumique de
puissance dépend également de la température, par effet
électrothermique sur la densité de courant électr ique. I l  en
résulte une certaine dépendance du concept "résistance

thermique" en fonction de la variable importante ici :  le
courant électr ique conduit.  L'ampleur du phénomène reste
faible pour un fonctionnement interrupteur voisin des
caractérist iques nominales (en courant) du composant. En
revanche, si l 'on s'éloigne de façoD signif icat ive des condit ions
nominales de fonctionnement données Dar le constructeur
rappl icat ions mal refroidies. appl icatrons hàute fréquence avec
surdimensionne ment en courant de l ' intearupteur, appl icat ions
l inéaires), la vaaiat ion de résistànce thermique avec le courant
peut èlre dun loul aulre ordre. comme en témoigne la f igure
suivânte. issue d'un art icle de F.F. OETTINGER et al.  t8l .

tor(l 20 r

3.2 : Modèle électiqLe des pertes en cor,ilactiorr

Durant la phase de conduction, le signal coumnt i(t), que nous
noterons iF(t) pour spécifier clairement le cas étudié. est imposé
par la structure de puissance. Le contrôle de v(t), chute de
tension directe à l 'état passant que nous noterons vF(t),
appa.tient quant à lui au semiconducteur. Sa loi d'évolution
avec le courant conduit définit ia caractéristique directe du
composant, dont l'allure la plus usuelle est présentée ci-dessous.

Figure 4 : Caractéristique directe classique

Le modèle statique le plus usité est issu de la l inéarisation de
cette caractéristique, qui permet de définir deux paramètres :

- Vo, pâramètre de type "tensioa de seuil",
- ro, paramètre ohmique essentiellement représentatif de

la résistivité de la zone centrale du dispositif (après ou
non modulation), et de celle d'un éventuel canal (pour
les dispositifs à commande électrostatique dont le canal
participe à la conduction).

On écrira donc, pour la chute de tension directe :

Vp = Vo + ro.lr (5),

et pour la puissance statique, dans des conditions de
stationnarité du régime thermique :

Pcond = v..l iF(t))+ r".{ikr)) (6).

Pour décrire l'état passant des transistors MOS de puissance, il
suffit de prendre un pammètre tension de seuil nul. Dans le cas
d un régime de conduction purement continue. on aurâ. en
notant IF le courant conduit :

P"ona = Vn. Ip (7).

On ne peut raisonnablement pas parler de la caractéristique
directe d'un composant au singulier. D'une part parce que, pour
cenains dispositifs (MOS, IGBT, transistor bipolaire), elle est
paramétrée par I'amplitude du signal de commande. Et d'autre
part parce qu'elle dépend de la température, et ce quel que soit
le dispositif. On reportera naturellement cette dépendance sur
les paramètres Vo et.o, à propos desquels les componements
électrothermiques bien connùs des diodes et des transistors
MOS nous enseignent :

/ a v ' . 0
f -il, (8).
\ ù s ' o
I ar;

Quant à la modélisation proprement dite, on pourra à loisir la
rattacher à I'expérimentation, qui effectivement la corrobore,
ou à un développement limité au p.emier ordre. Elle est simple
(entendre d'utilisation aisée), fidèle, et s'écrit I

I 
vo = v@ -,a.rj 

(e),
l  r o = r o o + o  l t

avec :

Voo : tension de seuil à 0 oC,

a : coefficient de température de la tension de seuil,

=

t

(J
!

r
S r

0.5 t.0 t_! 2_O 2 a
corttclon cunRtill lÂl

Figure 3 : Résistance thermique d'un transistor bipolaire de
puissance en fonction du courant collecteur

Puis se pose tout de même un problème épineux : celui,
incontoumable, de la détermination de la matrice résistance
thermique. Deux méthodes Dermettent d'accéder à ses
coefficiènts : la mesure, et la résolution numé.ique ou semi-
tnâlytique de Iéquation de conduction de la chaleur.
La première peut être relativement longue : la caractérisation
expérimentale de la matrice résistance thermique d'un module
n-puces nécessite la détermination de n(n+l)/2 coefficients.
D'autre part, elle suppose que les semiconducteurs du dispositif
étudié soient électriquement indépendants les uns des autres,
cond i l ion  nécessa i re  à  une exc i ta t ion  séDarée.  e t
évenluellement à une mesure individuelle de tempérarure de
jonc l ron  par  paramèl re  thermo(ens ib le  tpar  exemple  par  la
méthode dite de la chute de rension directe [8, 9, l0]). Ce qui
.rgnifie, pour les modules inrégrés ne remplissanr pas ceire
condition, une désencapsulation permettant la rupture
appropriée de fils de connexion. Par exemple les fils de grille
(ou de base) des puces commandables, méthode employée dans
une étude ull pour caractériser les .ésistances thermiques
propres des quatre puces IGBT du module TOSHIBA
MG400HlUSl (interrupteur .100A-500V composé d'une
fonction IGBT et d'une foûction diode antiDarallèle. chacune
constiluée de quarre puces en parallèle). Cerrè étude a d'ail leurs
montré une certaine dispersion des paramètres thermiques
mesurés, de plus ou moins 87, autour d'une valeur moyenne de
0,315 "C.w'l. En outre, subsiste un doute quant à I 'effet.
q u a n t i t a t i v e m e n t  p a r l J n t ,  d e  l a  m o d i f l c a t i o n  d e
l'environnement des puces (désormais exposées à la convection
naturelle) sur Ia mesure effectuée.

La caractérisarion expérimentale est donc généralement très
délicate. Aussi la détermination de la matrice résistance
thermique d'un dispositif relève-t-elle essentiellement de la
simulation thermique 3D, sauf dans le cas particulier
d'associarions de composants discrets, pour lesquellea la mesure
.este raisonnablement envisaseable.
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En définit ive, on adoptera pour la chute de tension directe, la
loi de variat ion suivante :

VF= (Voo - aTj) +(roo + bT;). lp ( 1 0 ) .

( l  l ) ,

:  résistance à 0'C,
: coefficient de température de la résistance.

La résolut ion des équations (13) perrnet d'exprimer la
température de jonction du composant en fonction du courant
c o n o u l t :

.r. _ Ta + Rlh.lF (Voo + roo.lF)
^ J -  

l - R , h l F ( b l F - a )
( r4) ,

relat ion permettant, en outre. de définir expl ici tement un
paramètre caractérist ique du comportement éiectrothermique
du composant. I l  s 'agit  du coeff icient de température de la
chute de tension directe :

ôT,

coeff icienr faisanr apparaître deux zones de conduction bien
dist inctes, suivânt le niveau de courant injecté :

une zone de comporlement électrothermique négati f ,
détinie par IF < Io,

- une zone de comportement électrothermique posit i f ,
définie par IF > Io,

lo élant le niveau de courant annulant le coeff icient de
température. Cette grandeur, donnée par :

r  - a
h

(  t 2 ) ,

dépend de la natùre du dispositif. Nulle pour les transistors
MOS de puissance, elle esr, pour les diodes de puissance
classiques, toujours supérieure (typiquement dans un rappo.t
double) au courant nominal "constructeur". L' lCBT, all iance
réussie entre commande électrostatique et modulation de
résistivité. présente un Io intermédiaire, inférieur (dans un
.appon l/3 à 2/3, suivant le compromis MOS-bipolaire réalisé)
au courant nominal "constructeur".
Dernière précision, la définit ion de In se traduit concrètement,
dans le plan (Vr,lr), par I 'existence d'un point particulier,
point de focalisation du réseau de caractéristiques directes
paramétré pa. la température. L'intersection de toutes ces
courbes en un point unique se vérifle expérimentalement.

4 : Approche globale de la tenue en courant p€rmanent

4,1 : Modélisation

Considérons un système composânt-puits de chaleur, caractérisé
par :

Voo, a, roo, b : paramètres statiques du composant,
T" : tempé.atu.e du puits de chaleur,
Rrl : résistance thermique du système.

Les équations électrothermiques du système en régime de
conduction continue s'écrivent, en notant lF le courant
conduit, VF la chute de tension directe, P la puissance dissipée
et Ti la ternpérature de jonction du composant :

relation à partir de laquelle i l  esr aisé d'établir les lois
d'évolution de la tension de déchet et de la puissance dissipée,
mais surtout où apparaît clairement I ' influence du couplage
é lec t ro thermique,  sans  leque l  le  dénominateur  sera i t
invariablement égal à l 'unité.

4.2 : Exploitation

La relation (14) perrnet de définir deux grandeurs
caractéristiques du système composant-puits de chaleur : le
courant maximum de conduction. et le cou.ant l imite de
stabil ité thermique en conduction.

4.2.1 : Courant maximum de conduction

Le courant maximum de conduction Imai d'un composant,
définit ion purement thermique du courant nominal, est le
courant pour lequel la température de jonction du composant
atteint une certaine valeur Tjnax, considérée comme maximale.
Représentatif de la puissance maximale dissipable, i l  dépend
fortement de la qualité du refroidissement, comme suit I

V"m-=Vo.-aTt 'nr .

roma.x=roo+bTjmax

4.2.2 : Courant l imite de stabil ité thermioue

krut

- aR,r + y'la&if * 4bR,t
2bRtt

(  l 5 ) .

Le couplage électrothe.mique, représenté figure 5 sous forme
de schéma bloc, fait  apparaître un système bouclé
potentiellement divergent (réaction positive). La condition de
stabilité, déflnie par la st.icte positivité du dénominateur de la
relation (14), se traduit au niveau du courant par:

ln.
\u*

(  l6 ) .

Figure 5 : Couplage électrothermique composant-radiateur en
conduction continue

5: Tenue en courant permanent des dispositifs
multipuces

L'approche électrothermique développée précédemment repose
sur une .eprésentation scalaire de l 'état thermique de la
fonction semiconductrice d'un CEP. Cette représentation, qui
ne tient aucunement compte de la nature éventuellement
multipuces de ladite fonction, est par conséquent susceptible de
masquer des déséquil ibres thermiques importants, et de
conduire à une surévaluation de la tenue en courant des CEP.

Nous abordons là la problématique générale de la conception
électrothermique des macro-composants constitués de puces
élémentaires en parallèle, pour laquelle i l  est impérati i de
discrétiser la rep.ésentation thermique de la fonction
semiconductrice en au moins autant de temDératures de
jonction qu'i l  y a de puces. En effet. dans les structures de
l'électronique de puissance, I ' inierrupteur contrôle en
conduction sa tension de déchet, tandis que la source, ou la
charge. lui impose un coumnt. Il s'agh donc de décrire finement
le couplage électrothermique, pour une prise cn çompte de son
incidence sur la répartition de courant. En règle générale :

- un comportement électrothermique positif (MOS, IGBT
au-delà du nivcau de courant Io annulant le coefficient
de température de la tension de déchgt) est favorabl€ à la
mise en parallèle, en ceci qu'il atténue un éventuel

I v. = 1u"" - ur,; * 1r"o + brl ).rp
I

i 
P= vF.rF

l ^  T i  - T "

\ -  R r h

(  1 3 ) .

r ----
" 1 . ' 2  ,  r l m : u -  t t  U

|  - I  K t h
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déséquil ibre (électrique eroù thermique) init ial,
- a contrario, un comportement électrothermique négatif

(diodes, thyristors, GTO, MCT, IGBT au-dessous du
courant Io) est défavorable à Ia mise en parallèle, en ceci
qu'i l  amplif ie un éventuel déséquil ibre init ial.

I l  s'agit, répétons-le, d'une règle générale. à considére. par
conséquent, si ce n'est avec circonspection, au moins avec un
certain recul.

Considérons, pour i l lustration, deux composants Cl et C2
associés en parallèle, identiquement refroidis à une température
constante Tô, et dont les caractéristiques directes à Ta,
différentes. sont schématisées ci-dessous.

5.1 : Modélisation électtuthermique ile la mise en
parollèle

Considérons un dispositif multipuces, constitué de n puces en
parallèle. Nous supposerons que ses éventuelles aures sources
de dissipation sont sans interaction thermique sur les puces
considérées, non que le problème soit, dans le cas contraire, plus
délicat à traiter : i l  en devient surtout plus lourd à formuler.
En[in. nous analyserons le cas d'un iégime de conduction
Dutemenl connnue.

I
I i

Pi
Ri '  R' i
T,
Ti

IR,l ]

5.1 .1  :  Nota t ions

I nombre de puces en parallèle,
: courant total conduit par le dispositif,
: courant conduit par la puce i,
: paramètres statiques de la puce i,
: tension de déchet de la puce i,
: penes de la puce i,
:  résisunces de connexion de Ia puce i .
: température de jonction de la puce r,
I  température du puits de chaleur. supposée

conslante,
: mat.ice résisiance thermique du dispositif.

5.1.2 : Eouations du couplage électrothe.mioue

Le couplage électrothermique d'un dispositif n-puces
radiateur est décrit par la relation vectorielle suivante :

t0t = [Rrh]IPl ( 1 7 ) .

Figure 6 : Caractéristiques directes à Ta de
deux composants Cl et C2

Ce système, parcouru par un courant total constânt IFI+1F2,
présente un déséquil ib.e init ial  d'origine purement électr ique,
caractérisé par la quanli té IFI-1F2. Ce déséquil ibre évoluera
d'une façon (augmentation, ou réduction, voire inversion)
entièrement régie par les lois de va.iation, avec le courant et la
température, des chutes de lension Vp1 et Vp2, et par la qual i té
des transferts thermiques. En effet, Ia dispa.ité des puissances
dissipées engendrera un déséquilibre thermique (Tl > T2, oùr T1
et T2 sont les températu.es de jonction de Cl et C2
respectivement) à même d'accroître (coefficients de température
negatrf5) ou de réduire {coeff icienrs de température posit i fsr
l 'écart inir ial  des courants conduits.
Le déséquil ibre init ial  peut également êrre d'origine puremenr
thermique : résistances therrniques propres de Cl er C2
différentes, et/ou températures des puits de chaleur diffé.entes.
Il peut enfin allier des dispa.irés de deux types (élecrrique et
tnermlque).

Létude de la tenue en courant des disDosit i fs mult iDuces doit
donc tenir compte des comporlements éleclr ique er ihermrque
de chacune des puces consti tuant la fonction semiconduclr ice.
Mais déûnissons préalablemenr deux rermes, appalrage
élecrr ique et appairage lhermique. deux des règles élémentaires
de la mise en pâral lèle.

Appairase électr ioue

Deux composants seront dits électr iquement appairés, ou
appairés en VF, si leurs caractéristiques directes sont identiques_
L'appâi.age électrique est l'opération de tri destinée à réduire
les dispârités en VF des composants mis en paral lèle. En
pratrque, on carâctérisera le degré d'appairage de deux
composants par une quantité avF, écart de leur chute de tension
olrecte pour une température et un courant donnés,
généralement 25" C et courant nominal "constructeur"

respectivement.

Aopairage thermioue

Des composants seront dits thermiquement appairés si la
dissipation d'une même puissance dans simultanément chacun
cl entre eux provoque une même élévation de température,
identique pour tous. L'appairage thermique repose, pour les
archrtectures hybndes de puissance. outre sur la mairr ise des
techniques d'assemblage et de report, sur la géométrie générale
oe la structure.

où [0] et [P] sont des vecteurs de dimension n, de iè'e
composante respectivement 0i = TI - To et Pi. La forme "système

linéaire" de cette relation s'écrit :

{v i € n'")h =T" + i R,hii.Pil
\  j = t  I

avec :

, o , . r t f B = v n l ;'  - '  
I  Vn = (Vo; - aiT;) + (r",  + brTr).[

( 1 8 ) ,

( le) .

Ce système comporte 2n inconnues, à savoir les températures de
jonction et les couranls. Les n équations manquantes seront
déterminées en formulant la mise en parallèle.

5.1.3 : Eouâtions de la mise en paral lèle

La première, évidente, s'écrit :

S  L = r (20).

Les autres sont associées aux n-l mail les de l 'association
parallèle. Nous baserons le calcul de la répartition du courant
total sur le circuit électrique présenté figure 7.

Voi - aiTi

Figure 7 : Association palallèle de référence

Dès lors, on a :
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(V i  e n/"-r)(Vn+(Ri+R'i) . l i  = Vri+r+(Ri+r+R'i+r ). I i+r ) (21),

ce que I 'on peut écrire comme suit,  pour i€ a'n-l l

(r i+Rt+R'i). l i  -  (r i+r +Ri+l+R'i+ r). l i*r = Vi+l - Vi (22),

Finalement. la mise en paral lèle est décri te par la relat ion
vecto.ielle suivante, allianr les équarions (20) er (22\ :

sans, âucune -interaction thermique l'un sur I'autre. Le régime de
conduction électrique est supposé continu.

Données numériques

- température du puits d€ chaleur : Ta = 20 oC,
- température de jonction maximum : Ti* = 125.C,
- résislances thermiques : Rrht = I .CA/r',

- résistances de connexion , l$î;.t 
'*'

C o up lag e é lec t rot hermia ue oositil

On adopte pour Cl les paramètres statiques suivants, voisins de
ceux obtenus expérimentalement sur le composant IGBT
rRcPC50F (50 A , 600 V) :

et al = 1,5 mV/K,

tAl . t r l  = tBl

avec, pour [A] :

I lAri = (roi+biTiFRi+R'i

/ (V ie , t ' " , r ) (  A i i r r  =  -  ( ro r+r+b* rT t * r  !R i * r -R, i * r

i  1 t o . ,  .  r / " ) ( j * i e r  j r i + l = A ù = o )
l(v j€ a '")(A" j  = r)

(23),

(24).

et pour [B] :

l ( V i e  
v " . r ) ( B ' = ( v o i ' r - a , * T ' * r ) - ( V o , - a , T , ) )  

O 5 ) .
l B " = l

Quânt.à Ul, i l  s'agit bien évidemment du vecteur de dimension
n, de iern€ composante Ii.

5.1.4 | Principe de résolution

Le système linéaire (23) se résout aisément, compte tenu de sa
f'aible dimension, par la mise en oeuvre d'un algorithme
élémentaire. tei que celui dit du pivot de GauB (transfôrmation
du système en un système triangulaire supérieur équivalent).
Pour la.ésolution du problème, nous ferons appel à une
méthode itérative simple, en I 'occurrence celle de GauB-Seidel.

ror = 15 mQ et br = 60 pCrK.
Le niveau de courant lo annulant son coefficient de
température vaut 25 A, et son courant maximum Imaxl s'élève à
52,6 A.
C2 présente les mêmes paramètres statiques que Ct, excepté pour
le terme Vo2, et l 'on définira ainsi le degré d'appairage
électrique ̂VF par la quantité Vo2-Vol. La figure ci-dessous
montre l'évolutioo, en fonction de ̂ VF, du courant maximum
de I'association parallèle, relativemenr aux 105,2 A obtenus en
cas d'appairage parfait en VF, ce pour deux définitions de la
(enue en couaanl :

- tenue en courant des dispositifs multipuces, qui s'écrit
ici : Tr<Tj'* et T2<lmù,

- approche globale de la tenue en courant, que nous

formulerons 0., !t lz< t1*.
z

e0ô
50 100 150 200 250
degré d'appairage élecrique (mV)

Figure 9 : Tenue en courant de I'association Cl//C2

Counla8e é lectothermioue né gatif

Appliquons la démarche précédente pour un composant Cl
présentant les paramètres statiques suivants, voisins de ceux
obtenus  expér imenta lement  sur  l ' i n te r rup teur  MCT
M65Pl00Fl (65 A - 1000 V):

Vol = l, l  V et al = 1,5 mV/K,
ror = 3 mf,) et b1 = lJ pQ/(.

Les courants caractéristiques de Cr valent:

1 0 0

I

E

Figure 8 : Organigramme de résolution

Le critère de convergence pone sur le vecteur [T]. Il s,éc.it,
e x e m p l e :

(vt. ff")(|Tll.t (26).

oir Ti et T'i sont les ième composantes de [T] respectivement en
sort ie et en entrée de boucle, t  étant la précision de la
résolut ion. On peut également faire po.ter le cri tère de
convergence sur  l ,  ou sur ul et [T].

5.2 : Applications

5.2.1 : Tenue en courant et appairase électrioue

Considérons deux composants Cl et C2 associés en parallèle,

1 0 0
to = 100 A et Imdr = 80,5 A.

+ T )
2

T r (

\

9 0

:
x  1 O

E

6 0

50ô
50 r00 150 200 250
degré d'appairage électrique (mV)

résolution du système électrique (23) |
déte.mination du vecteur Ul

résolution des équations (19) :
détermination du vecteur [P]

.ésolution du système thermique (17) :
détermination du vecteur [T]
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Résistances de connexion

Les diodes, MCT et autres ihyristors, sont réputés pour le soin
paniculier qûe requiert leur mise en parallèle. Et de fait. la
figure l0 en témoigne, la marge en ̂ VF est faible, Il est d'usage
d'en imputer la responsabil ité à leur comportement
élcctrothennique négatif, analyse en pratique justifiée, mais en
toute rigueur limitative. Nous l'avons dit à maintes reprises, un
tel comportement joue un rôle d'amplificateur. Encore faut-il
qu'i l  y ait matière à amplif ier ...
La faible disposition de ces composants à être associés en
parallèle relève en fait de la conjonction de deux causes :

- leur comportement électrothermique négatif,
- leur exceotionoelle aDtitude à conduire.

Ce second poini se traduit 
- 
concrètement par une résistance

dynamique très faible qui confère aux caractéristiques directes
de ces composants une pente aelâtivement élevée. Ainsi, un
défaut modique d'appairage en VF p€ut entraîner un important
déséquilibre en courant.

Une première solution, impérative, esr Ie ri d'appairage. Une
seconde, peu appréciée, consiste à adoucir les pentes des
caractéristiques directes, par exemple par un câblage
volontairement résistif. Certes, ce procédé occasionle des
chutes de tension supplémentaires, et n'cst en outre guère
compatible avec une dynamique de commutation élevée. I l
reste néanmoins une solution très efficace au problème de
I'appairage en VF, comme le montrent les courbcs ci-dessous,
analogues à celle de la figure l0 (association C1//C2 à
comportement électrothermique négatif), et paramétrées par la
résistance de câblage R (yaleur commune de R1+R'1 et R2+R'2
dans le schéma 7).

5 .2 .2  :  A l iénuât ion  des  e f fe ts  du  coup laqe
électrothermioue négâlif

Considérons deux composants C| et C2 non appairés en VF, et à
componement électrothemique négatif. Nous avons vu que le
déséquil ibre électrique va engendrer un déséquil ibre
thcrmique, qui, par couplage électrothermique, amplifiera le
prcmier ... Pour atténuer ccs cffets quelque peu néfastes, il
convient de modérer :

donc sur le phénomène d'échâuffement mutuel entre
composants.

Etudions Ie cas de deux interrupteurs C1 et C2 en parallèle, en
supposant par exemple que l 'on ait Pl > P2, ce qui équivaut
(puisque VFI=VF2) à l l > [2. Les équations (l?) s'écrivent:

| 
0r = Rtrrrr.Pl + Rrht2.P2 

ej).
I 02 = Rrh2l.Pt + Rrh22.P2

Dans ces conditions, Cl subit un échauffement munrel moindre
que celui subi par C2, en venu de l 'égalité des résistances
thermiques mutuelles Rrht2 et Rrhzt : I ' ioteraction thermique
conduit d'emblée, ce n'est pas une surprise, à une réduction du
déséquil ibre thermique, à une "homogénéisation" des
températures. Quant à son effet sur le déséquilibre électrique, il
dépend des coefficients de température. Nous ne pouvons pas
formuler de règle absolue, mais en général (c'est à dire aux
exceptions près), l'une des deux configurations suivantes est
app l icab le :

- première conflguration , 0 < arv=Fz < àSl 
.
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- seconde configuration , à$' . à-Yt . o.
o t 2  o l l

Le premier cas mènera généralement à un accroissement du
déséquilibre électrique, accroissement toutefois modéré par
coupiage électrotheimique positif. Quant au second. celui
auqùel on s'intéresse, non seulement i l  est synonyme de
rédirction du déséquilibre électrique (conséquence immédiate
d'un échauffement mutuel supérieur pour C2 que pour Cl)' mais
cet effet est de surcroît amplifié par couplage électrothermique
négatif.

Numériquement, preoons :
-  pour  C1 :  Voot  =  I , l  V ,  a r  =  1 ,5  mV/K,  ro1  =  3  mf )  ,

b1  =  15  pO/K,  R6,11= I 'CVW,
- pour C2: Voo2 = 1,2 V , az = 1,5 mV/K, ro2 = 3 mO ,

bz = 15 ttf l/K' Rozz = I 'C/W'
La résistance thermique mutuelle sera prise égale à 0,513 'C/W.

Cette valeur n'a oas été choisie arbitrairement : elle correspond
à la .ésistance thèrmique mutuelle entre puces reportées sur les
plages d'accueil du boîtier ISOTOP, pgur un coefficient
à éChanse convectif (environ 0,3 wK.cmr) ajuslé de façon à
obtenir-des résistances thermiques propres de I 'C/t)V. La
temperarure du puits de chaleur eat. quànt à elle, fixée à 20'C.

Les fisures l2 et I3 présenlenr l 'évolution des déséquil ibres
électriàue et thermiquè en fonction du courant total conduit
par I 'aisociation parâllèle de C1 et C2, sans (Rrlr2=0) et auec
(Rrhl2=0,513 oC/W) interaclion thermique On rctrouve les
effets cscomptés : les composants subisscnt une augmentation
de lempérature. modérée pôur Cr (l1,5% à 80 A, 23,174 à 120
A), et importante pou:t C2 Q5,51o à 80 A, 59,3% à 120 A).
L'homogénéisation des temÉrarures n'est cenes pas parfaite. et
ne pourra jamais l 'ètre en pratique, réalité en grande panie
imputabte à la faible conductivité thermique des joints de
brâsurc l iant les puces au "coupleur thermique". Elle reste
cependant très apjréciable, et contribue indéniablement à une
amélioration significative de la répartition de courant.

- aveC
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interaction
interaction

)--"-

9 0  r 0 0  I  l 0
courant total (A)

- leur cause première (pour
électrique),
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thermique).
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R = 3 m O
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Figure 1l : Tenue en courant de l'association Ct//C2

Corol laire du principe de la méthode, i l  conviendra de
symétriser la mise en parallèle, afin de ne pas introduire, par le
câblage. de déséquilibrç électrique.

Interaction thermioue

Un autre moyen de réduire les cffets néfastes d'un défaot
d'appairage consiste à mettre en oeuvre un systèmc de contre-
.éaction agissant sur le déséquilibre thermique. Nous exposons,
dans ce qui suit, le principe d'une méthodc par aill€urs utilisée
pour pléthore de raisons autres que celle de "système d'aide à la
m ise  en  pa ra l l è Ie " ,  e t  pa r  conséqucn t  nu l l emen t
révolutionnaire. De fait, la méthodc se nomme iniégration.
Quant au principe, il repose sur I'interaction thermique, soit
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util isation d'un "coupleur" de conductivité thermique élevée
ct d'épaisseur raisonnâble, proximité dcs puccs les unes Dar
rappo.t aux autres,.éalisation du couplagc au plus près àes
sources de chaleur. L'intégration de puissance est une boone
réponsc à ce double besoio d€ résistaoces thcrmiques proprcs
faibles et mutuelles "élevées".

6 : Conclusion

La tenue en courant des composants de puissance,
essentiellement rattachée aux pertes dans les semiconducteurs ct
à leur évacuation, est fondamentalement régie par des
phénomènes électrothermiques. L'évolution de l'électronique
de puissance vers les courants élevés passant aujourd'hui par la
mise en parallèle de puces élémcntaires, i l  cst devcnu
primordial, pour une conception soignée des interrupteurs, de
prendre cn compte l'influence de dissymétries géométriques,
thermophysiques ou électriques sur la répartition de courant,
donc en définitive sur la tenu€ en courant du disDosidf final.
L'approche présenlée dans cet article rciosc sur une
représentation thermique multipolaire des CEP. Certes, ceite
reDrésentation demeure intimement associée à I'utilisation d'un
outil de simulation thermique 3D, excepté dans le cas
d'associations parallèles de composants discrets pour lesquelles
la détermination de la matrice résistancc thermique reste
relativement aisée. On pourra cependant trouver avantage à y
recourir pour quantifier l€s effets du couplage électrothermique
sur d'éventuels (mais néanmoins inévitables) déséquil ibres
d'origine électrique etlou thermique, eu égard à la faible
dimension du système linéaire associé, et à une réduction
conséquente des temps de calcul. De plus, cette modélisation,
qui n'est autre qu'une représentation mathématique du
problème, se prête par conséquent très bien à toute analyse
qualitative.
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Figure 13 : Effets de l'interaction thermique
sur le déséquilibre électrique

Une première conclusion est immédiate : l ' interaction
thermique est une contre-réaction efficace vis à vis de
déséquil ibres aggravés par couplage électrothermique
défavorable- Et plus généralement, on trouvera souvent profit à
réduire les écarts de température entre composants (de type
diode).
Une seconde conclusion l 'est lout autaot : de la fisure l2a
rtempératures de jonction fonction du co,rrant rotal.;, i l  ressort
que I ' interaction thermique se pratique avec finessc, avec
délicatesse. Car. revers de la médaille, elle implique par nature
une augmentation des temFÉratures les plus chaudes, et donc un
déclassement potentiel du dispositif. Par exemple, dans l'étude
comparative menée précédemment, les courants maxima de
conduction sont, pour une température de jonction maximale
de 125" C, de 136 A et 106 A, respecrivement pour les
associations parallèles sans et avec interaction thermique.
Pour qu'une interacrion rhermique soit bénéfique, il faut donc
cn premier lieu qu'elle soit viable, c'err-à-dire que la méthode
de couplage utilisée réduise les échauffements propres, par
exemple par augmentation géométrique dcs surfaces d'échange
pour chaque puce. Il faut en second lieu qu'elle soit cfficace :
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PROJET PEDAGOGIQUE AUTOT]R DE LA MLI VECTORIELLE
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Dans ce travail noùs présentons un module pédagogique autour de la MLI (Modulation à Largeur d'Impulsion)
vectorielle de façon à pouvoir commander un onduleur triphasé. Ce module a été élaboré à I'krtitut Universitaire
Professionnalisé de Cerry-Pontoise, section génie électrique. Il s'adresse à des étudiants de niveau maîtrise.
Le but de ce module est de permettre aux étudiants d'appréhender la notion de MLI vectorielle aussi cormue sous
son appellation anglo-saxonne de Space Vector Modulation [Hol]. Le contenu du module consiste en un cours
s'appuyant sur un formalisme matriciel, une analyse des pedormances au moyen du logiciel Matlab et d'une
maquette expérimentale utilisant deux composants logiques reprogrammables de type FPGAs (Field
Programmable Gate Aray). Cette demiere a été réalisée en partie par des étudiants de licence lors d'un projet
d'une durée de deux mois. Elle sera présentée aux joumées 3El de 9'l (20 et 2l mars 1997 à Supelec).

L'article que nous proposons ici constitue la première partie du projet. Après avoir rappelé I'intérêt et les
différentes contraintes inhérentes à ce O?e de dispositif, nous présentons la méthode de la MLI vectorielle. Notre
démarche se veut progressive et esl basée sur un formalisme yectoriel et matriciel. Ce demier ne doit pas être
consideré par l'étudiant comme un obstacle. Il doit au contrâhe, en saish toute la puissance et le catactère
incontournable si I'on souhaite optimiser la loi de commande. Cette partie s'achève par une reformulation du
problème en ru de son implantation. Une analyse des performances et des limitations est présentée. Elle a été
obtenue à partir du logiciel Matlab. Notons enfin, que ce travail théorique s'appuie en grande partie sur les notes
de cours du Professeur J. Faucher [Fau].
Dans rm second article, préw pour le numéro de septembre, nous présenterons de façon sommaire les FPGAs et
leul interêt dans tme réalisation de ce qpe. Puis nous décrirons l'architecture retenue pour la maquette et
présenterons les résultats expûimentaux obtenus. A lerme cette maquette protoq?e doit donner lieu à une
maquette hnale servant de support à une séance de travaux pratiques. Une fiche TP sera aussi proposée dans ce
sens.

I PRESENTATION DE LA MLI VECTORIELLE

I.l Présentation du disDositif étudié

Nos considerations sur le fonctionnement et la commande d'un onduleur triDhasé sont basées sur le schéma de
principe suivant (Fig. l):

*:,rcr(t)-JL cr(t)

"''o 
Ï

c1(t)

3

c'(t)c,(t)1J.

v,.(t) v,"(t)

[!g. I : Schéma de principe d'un onduleur tiphasé



Nous plaçant résolurnent du côté de la commande, nous ferons I'hlpothèse que les intemrpteurs de I'onduleur
sont parfaits. Ceci nous conduit à ignorer I'influence des temps morts. Une anatyse détaillée de lerus effets se
trouve dans les références [Mon] [Sei].
En ce qui conceme les notations propres au schéma de la figure l, nous pouvons dire que :
- t est la tension continue en entrée de I'onduleur. Cette tension sera considérée tout au long de l'étude cor ne
pârfâilement continue. Le point milieu o de la source, n'étant pas relié, est fictif.

- c,(, est une fonction binaire qui représente l'état des interrupteurs du l- bras. Nous rappelons qu'une segle
fonction suffit à caractériser un bras entier. En effet, de façon à éviter tout court-circuit, les interrupteurs d'un
même bras sont commandés de façon complémentaire. cr(l) est définie comme suit :

si I'intemrpteur du haut est fermé
si l'interruDteu du haut est ouvert

- 2,"(/ est la tension, à I'instant t, prise entre le point milieu du l* bras et la point neutre n de la charge. Cette
demiere est une charge triphasée équilibrée couplée en étoile (par exernple les bobinages statoriques d'une
machine asyrchrone).

- I/.(, est la tension, à I'instant t, prise entre le point rnilieu du l- bras et le point milieu d'alirnentation o.

I.2 Objectifde la loi de comrnande à modulation de lareeur d'impulsion

lv,*rtol
Soit le système de tension triphasé équtnbre: [r,*rU ll=lv,*,,trll

Lv""q(t) )

On souhaite imposer ce système aux bomes d€ la charge. Le problème posé est le suivant : houver rure loi de
commande, incluant une modulation à largeu d'irnpulsion qui permett€ de restituer, avec le plus de fidélité, le
système de teîsîon ÎV"d9) aux bornes de la charge. Ainsi, la commande idéale serait celle qui assure l'égalité
suivante et répond au schéma de principe de la figure 2 (*):

( l . l )

c ( r : r
c'(t) : 0

vrl=1I,.""1.,]=y,,,,,r1
lv',(t))

lv,,ut) -lz -t -tl [c,tr)' l
l r , ,ç t l=11-r  z  - r l  lc , l ry l
l r , ,a) 

'L- '  - '  zl f", trr l

avec [4/4] système de tension triphasé équilibré aux bornes de la charge.

t4 l
v*,r11tl-'-->lv,1t tl

f!92:Commandeidéale

Cependant, du fait de la natur€ discontinue du convertisseur, un tel résultat est kréaliste. Plusieus contramres
essentielles doivent être prises en compte lors de la définition de la stratégie de commande. Elle font I'obiet du
prochain paragraphe.

I.3 Contraintes inhérentes à rm tel dispositif

Sachant que la charge est triphasée équilibrée, on peut établir [Sei]:

(1 .2\

Suivant les combinaisons des ordres de comrnande des intemrpteus o(t), le système précédent ne peut prendre
que 8 valeurs possibles, dont seulement 6 sont âctives (elles génàent des tensions non nulles aux bomes de la
charge). Ces possibilités sont résumées dans le tableau I sous la rubrique (V,^@, Vz"(t), /r,(r)). Les valeurs

Possibles sont respectivement notées [tl ] , t e { 1,... .S} . Les quatre demières combinaisons sont les opposées des
quatre prenières.

. r '
[r1 ] 

' est la hansposée du vecteur | /; | .

(t) Ls natrice tdent é I3l est dëfnrc en annexe.
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La réduction des possibilités à 8 combinaisons pour le système lv,(t)l îotrs conduit à envisager rme loi de
modulation de type MLI réguliere. Celle-ci consiste non plus à imposer IV,OI à tot;t instant mais à imposer sa
valeur moyenne, notée [hfA], sur une période I de hachage, otr t conespond à la l'- période. l doit être choisie
suffsarnment petite de façon à ce que la discrétisation operée soit proche du résultat déshé.
A titre d'exemple, pour les onduleurs de petite et moyenne puissance, à transistors IGBT (Isolated Gate Bipolal
Transistor), la période lest de I'ordre de 100trs. Cette valeur est un bon compromis entre rme valeu trop grande
(infomEtion insuffisamment rafraîchie) et rme valeur trop petite (râpport temps mort sur période de hachage
important avec risque de dénatumtion de I'infomration, la valeur moyenne du signal modulé ne correspondant
plus au signal désiré).

Tableau I : Combinaisons réalisables du système de Iension lv,@l

La figure (3.a) résume le principe de la modulation régulière. Ces simulations ont été réalisées avec le logiciel
Matlab. L'amplitude de la tension de réference est égale à 0,48 et le rapport pulsation de hachage sur pulsation
du fondamental est de 24.

3 a
(Dt en rd

1m 150
normalisée an r(ys

!!g3.a : Principe de la MLI régulière Ei&3.b :Spectre correspondant à lâ tension V-(t)

Les résultats présentés figure (3.b) montrent I'interêt de ce type d'approche. En effet les premiers harrnoniques
d'amplitude importante se situent autour de la pulsation de hachage, à savoir dans ce cas 24 fois la pulsation du
fondamental. Ainsi, plus le rapport entre ces deux pulsations est grand, meilleur sera le comportement
hannonique du système. En pratique il n'est pas râre de travailler avec un rapport de ,100 pour une pulsation du
fondamental correspondant à 50Hz; le cas des tensions bâsse fréquence n'en étant que meilleur.
Dans une telle configuration, le système (1.2) devient :

lr,.<rt) ,1, -, -rlfa,(r) ' i
l v , ,$)  l=  : l  - t  2  - r  l . l  a , (k l  I
Ln,r*l l 

'L-' - '  z l fa,r*rl
r  ( r+t) I
|  1 - .  ,  .  .V,,(k) = 

; Jy,,(t)dt est la valeur moyenne de la tension V-(t) pow la li pfiode de hachage
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a, (f) = jili:i est le rapport cyclique du l- bras, pour la ff- période. Quânt à r, (f) , c'est la durée
T

pendant laquelle la fonction c,f, est égale à 1 pour la f- période de hachage.
L'objectif d'une telle modulation se résume donc, pour chaque période de hachage, à trouver les rapports
cycliques a,(ft) tels que :

v(i ef r,2,3f ,f) v,"(k)=vb",/(k) (1 .4 )

Oir /,-./ (,t) €st la tension de référence de la l- phase que I'on souhaite imposer, lors de la f- pfiode.

Cependant la recherche des rapports cycliques doit tenir compte des limitations imposées par la définition même
de ces grandeurs, à savoir :

V(i  el l ,2,3), , t )  0< r , ( , t )< ?" <+ 0<a,( , t )<l ( l .s)

Ces contmintes, de t)?e inégalité, nous obligent à rechercher les solutions à I'intérieur d'un domaine convexe. Ce
demier, si I'on se place dans une représentation spatiale dont les trois axes supportent respectivement chacun des
rapports cycliques, conespond au cube de la figure (4).

E!& 4 : Contraintes inhérentes aux rapport cycliques

De plus, les contraintes sur les valeurs que peuvent prendre les rapports cycliques ne sont pas les seules à
intervenh sur r.rn tel dispositif. En effet, le système (1.3) n'est pas inversible. Aussi n'existe-t-il pas une solution
unique au problème posé (1.6), à savoir :

Trouver la relation/telle que : V(i elt,2,3l,k\ a,(k\- f (Y-"1(k)) j e ll,2,3l et 0<c,(Ë)<l (1.6)

Il faut rechercher rne solution qui minimise la distorsion enûe le système U/,(k)l et le syslème de référence
lV,,,J&)|. Cette recherche est facilitée par le constat suivant : il existe un système de tension facilement
commandable dans ce dispositii Il s'agit du système [4(])1, composé des trois tensions V-(k). Ces demÈres
représentent les valeurs moyennes des tensions V-(t), polul. la ts- période de hachage, entre les points rnilieu de
chacun des bras et le Doint milieu d'alimentation. En effet. on a :

( t . 7 )

On voit que pour chaque phase i, la tension (,(t) depend ruriquement de la commande du l- bras.
Conmrte lv"(t)1, le système [V.(t)) ne peut prendre, suivant les ordres de cormande, que huit valeus, dont
seulement six sont actives (voir tableau 2, section l). Les vecteurs de commande sont notés [fr; ]i e {f.....S}

Dans sa forme valeur moyenne discrétisée, le système (1.7) devient :

lv,.tt l l  [c,rr)l ^[t ' l
lv,"ut l= r l . ,ur l - i l r  I
Lv,.Ol 1.,(tl l 

- 
Ltl

lr'.x,1 [' rt'] ,frl
l v , . (k ) l=  E la , ( * )  l - - l  I  I
lv,.(k)) L',r*)l 

- 
Lrl
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Tableau 2 : Combinaisons réalisables du système de tension [%(r]

Si I'on t€nt compte des limitations sur les rapports cycliques, le domaine accessible du système lv"(k)1, dans
I'espace Vr.(k) , I/r, (t) , /r, (i) , est un cube.

!!g. 5 : Domaine accessible du système [4É)]

Partant d'un système \V.4ft)l de référence de I'onduleur, on peut aisément inverser le système (1.8), à condition
de respecter les contraintes (1.5). Cela dome la relationl (1.9) :

[ ' ,(r)] ,  iz,*rtr ' l  , ;r1
l r , t t l  1= t1v ,q(k ) l * : l  r l  ( r .e )
1",(frrl 

" 
lv,*,ttt) 

- 
lr)

Il nous reste à établir la relation qui lie le systàne lv.ft)l de l'onduleur, facile à comnander, avec le système
lV"ft)l de la charge qui est celui que I'on souhaite imposer.

i ' l"rol ['l.ttl ' l [' l
lv,"(k) l=1v,,{r) l+v*(*) l  I  |  (r .r0)
lvr.(k)l l\,(k\) Ltl

Ces denx systèmes sont identiques à la composante homopolairc V-ft) près- Ce résultat peut être mis sous une
forme plus avantageuse si on applique aux deux systànes la transformâtion de Concordia p'] définie en annexe.

lv"atl lr,.çtf lr,tttl ln,"çtl
lv'<rtl=tclvb-t\l et lvoxtl=lclv,.xtl (r'rr)
L / , , ( tU  l v , " (L ) )  L0 l  L4 " (k \J

(1.12)

a 1

vn1r1= Jiv*171Où d'après (1.10) et (l.l l) :



Ces deux systemes ont les memes composântes V"(k) et l/o(k) - Seule diffère la composante homopolaire
Zr (t) , nulle dans le cas du système lv"(k)l er égale à (L 12) dans le cas du système IV.(k)]. Ce résultat aura un
intérêt tout particulier dans la stratégie de MLI vectorielle. Notons encore que, compte tenu de la définition
donnée en annexe de la matrice [C';:], on a aussi :

(  l  . 1 3 )

En résumé, et avant de proposer des stratégies de commande appropriées, nous proposons, dans I'esprit de la
figure (2), un second schéma de commande qui tient compte des contraintes et remarques précédentes.

f!g. 7 : Schéma de principe de la MLI

Le problème de la commande revient donc à déterminer, à chaque période de hachage, la relation, liant le
système lvq(k)1, sûucturellement commandable, au système I Z-,{h)] que I'on souhaite imposer sans distorsions
aux bomes de la charge. Nous entendons ici par distorsions, l'impossibilité de respecter les contrai es sur les
rapports cycliques. C'est à l'élaboration de la relation/ que nous allons nous attacher mâintenant.

I.2 Description de diftrentes MLI vectorielle

I.2.1 Conmande sans adionction de comDosante homopolaûe

La prernière solution consiste à identifier le système de référence commandable lV"-t&)l au système de référence
soùbaite lv*"r(k)1. Dans cette configuration, la relationf correspond à la matrice identité [3] (fig. 7).

!!g. 7 : Loi de MLI vectorielle simplifiée

Le domaine accessible pour le système de tension U/"(k)l est tm hexagone. Les limites de ce demier sont
constituées par les intersections des srufaces du cube (fig.5) et le plân des systèmes de tension n'ayant pas de
composânte homopolaire. La figue (8.a) nous montre cet hexagone dans la représentation spatiale propre à la
figur€ (5). La figure (8.b) montre le même hexagone après transformation de Concordia simplifiée [C3r]. Le lieu
de cette nouvelle représentâtion est alors un plan dont les axes en abscisse et en ordonnée portent respectivement
les tensions V{k) et V/.k). Nous appelons I'hexagone obtenu dans cette nouvelle représentation, I'hexagone .4.
Les grandeurs utilisées dans ces figwes sont normalisées. Elles ont été obtenues au moyen du logiciel Matlab.

Dans la représentation (4 p, le lieu qui correspond à un système triphasé équilibré sinusoidal d'amplitude Z, est
un cercle de centre (0, 0) et de rayon R, avec :

f?,Tïilv,�tli,',iillr"ff :iTil

I cos(r.*f I .1n' t t'1 ='l::l"iI:::' :tl - ll; l:N =
lco\a*r+2r/3)) 

L

Commânde

f ' ?
lvd(k)l --------r[v",,rft)1

f' la'{trt)--------rla,(r)l-r

Lo,(k) )

lCu)________, [v"(k)] -______rl'"o)
LVe(k) )

lC?,1--; tv.(k)l

Cornmande

U'l
lv"-r@] --------rlvq(k)l r' l''(u)f-) 

| 
a, (,r) 

| 
-_____)

Lo'(k) )

lc.l------, [v"(k)) ._______'l'"<rtl
lvp(k) )

Iq,]---+ lv,(k)l

oir a) est la pulsation du système de tension considéré.

28

.En["o'(*tl= "=
f 2 L sin(a,,tnJ

(1.14)



lcu)
-.-.-----------|

lcnl

CL = 785%

f!9. 8a : Lieu accessible polur� lv"(k)l (=\V"ft)l) !!g. 8b : Lirnite de fonctionnement , hexagone-.4

Ainsi le système de tersion triphasé équilibré sinusoi'dal, d'amplitude maximale, que nous pouvons generer par
cette méthode, colrespond au cercle de rayon R- (fig. 8.b). Ce dernier tangente les côtés de I'hexagone l. Une
détermination de la valeur de rt- peut s'operer de fâçon géométrique. Mais dans ce cas, il est plus simple de
reprendre le système d'équation (1.9) et de constater que, pour rme tension par phase sinusoidale, on respecte les
contraintes inherentes aux rapports cycliques, si l'amplihrde Z du système est inferieure ot égale à E/2. Compte
tenu de la relation ( I . 1 4) nous avons donc :

( r .15)

En résumé, la valeu Z*, limile de la zone de dependance linéaire, pour une phase i donnée, entre l'amplitude de
la tension de réference sinusoidale V,,,q(t) ( :V,".1, dans ce cas) et la composante fondamentale de la tension
Z'"(t) correspondante, est dans ce cas, égale à E/2. Cefte valeur est à comparer avec la valeur maximale de
I'amplitude de la composante fondamentale que I'on peut afteindre avec m tel dispositif. Elle conespond au
fonctionnement pleine onde de I'onduleur. On montr€ que cette valeur, que nous notons I/,sr., est égale à :

,=r^,.=+ -" n.=ffro

, ,  _ 2  .
v l s D . = - L

1t

Par ailleurs, un coefficient de performance importanl, noté CZ [Sei] est défini par :

CL =v- % avec dans ce cas :v'*'

( 1 . 1 6 )

( l . l 7 )

Nous venons au paragraphe suivanl, que ce résultat peut être amélioré si I'on rajoute une composante
homopolaire au systèm€ de réference. Afin d'illustrer ces limitations, nors proposons deux exemples. Dans le
prernier, I'amplitude du système de référence est égale à 0,48, donc inférieure à Z*. Dans le deuxième cas,
I'amplitude du système de réference est égal à 0,JJL c'est-à-dile qu'elle est supéri€ure à ,/* (fig 9.a et 9.b).

V=0.55E

ot vo,GyE

!!g. 9.a :Systernes de référence (0,48 , 0,558) Fjg.9.b : It/"(k)l (0,4E , 0,55E)

Nous présentons dâns lâ troisième partie des résultats expérinentaux qui corroborent c€s analyses.
Les étoiles sur la figure (9.a) signalent un dépassement, hors du lieu accessible, lorsque I'amplitude du système
de référence est égal e à 0,558.
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I.2.2 Cornmande avec âdionction d'un vecteur homopolaire. Space Vector

L'objectif de cette méthode réside dans I'exploilation de la totalité du cube (fig.s). Si I'on raisonne dans le plan
(d, P),la pro1ection du cube sera, non plus I'hexagone I (fig 8.b), mais un nouvel hexagone, noté B (fig. l0) qui
englobe le précédent. Les sommets de I'hexagone -B correspondent aux composanltes @, A de certains sonmets
du cube (fig. 5). Ce sont les 6 combinaisons actives de commande (tableau 2).

!!g. l0 : Hexagones I et B, nouvelle limite de fonctionnement

De même que dans le paragraphe précédent, on cherche I'amplitude maximale ,/^ que peut prendre un système
triphasé, équilibré et sinusoi'dal de référence. Cette recherche est redoublée par celle de la détemrinarion du rayon
RM correspondant (fig. l0). Là encore, une résolution géométrique est possible. Mais il est plus astucieux de
raisomer à partir de la figure (l). En effet, on voit que ce dispositif n'accepte pas de tension entre phase Urft)
supériewe à d [Cha]. 4i*1, si le système de tension entre phase est sinusoidal, I'amplitude maximale est encore
de -d. Un lel cas correspond à un système de tension phase ne'rte lv"(k)l d'amplitude égale à :

(1 .  r  8 )

Le rayon Ry associé est donc égal à

D

t;

.F
p - E

La dépendance linéaire entre le système lva&)l et la composante fondamentale du système [4(É)]
renforcée. Le nouveau coefficient de linéadté est :

ç1=v-, = E= o = gg.1yo
V,^o. Jl zz

Si l'on revient au principe de commande, I'utilisation de I'ensemble du domaine accessible (fig. 5) conduit au
schéma de princip€ suivaff :

Fie. I I : Schéma de principe de la MLI vectorielle avec adjonction d'homopolaire

Trouver la relationl , qui lie le systeme [r,-.1t)] au système lvq(k)), revtent donc à déterminer la valeur de la
composante homopolaire par phase V*e&) à rujoûer. Malheureusement ce problème n'est pas tivial. Aussi,
avant de revenir à cette stucture, qui sera la base de notre implantatior! nous proposons un passage intermédiairc

E ( l . l  e)

est donc

(r.20)

Commande

lcl lv"rt)
[v*/bl --:+ 

lv'rthtl
l 0 l

t .
'1v....,ct1 [C1 | o
:l v,,,., rt r L --' 1 o
:1v.,,,,r*t) l6v*t(

Onduleur -.. t'

-----> lv,(k)l
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par une structue de g?e space vector (fig. l2). En effet, bien que cette méthode se revèle, à notre avis, moins
facile à implanter, elle permet cependant, de mieux comprendre l'origine et la valeur de la composânte
homopolaire à rajouter lors de chaque période de hachage. Le schéma de principe associé à cette méthode est
présenté figure (12).

!!g 12 : Schéma de principe de la méthode space vector

Comme on peut I'entrevoir à partir de la figure (12), cette méthode s'appuie sur rme représentation dms le plan
(q D. En effet, on travaille avec le système de tension de réference lV-t(k) Yrlk)l'. Ce demier n'étânt rien
d'autre que le système lV-n(k)) auquel on a appliqué la transformation simplifiée de Concordia [Cr:] (1.21).

(  1  . 2 1 )tî:ï:i)v"{ifiiil"[iliTi]

l v - ,G) )  , . \ r - . ,  r  , . \ r . . .

l 'r-J,il;)=",Vl1v 
j*l+a,(r)lv'*l+a.(t)lvi*)+a"(t\lv j*l

Command€ ir_ Onduleur... _________+

1n*1r11 -_�Y'À---- 
Wir\

fa'(t)l
1",(r) l-
La,(r)l

. . . . . - - ---+[v,(k))

La méthode s'appuie sur I'hexagone B. sur lequel nous avons opéré quelques amenagements (fig.13).

t";1 .

!!g. 13: Hexagone I

La figure (13) appelle plusieurs remarques. Ce que nous appelons vecteurs [Ç ]conespona a la projection dans
r . . , 1  .le plan (a fl, du vecteur [/jl de commande (tableau 2). L'hexagone B a été divisé en six secteurs, de surfaces

égales. Afn de les distinguer entre eux, des numéros sont donnés à ces secteurs. Enfin, les vecieurs de commande
qui sont associés aux phases de roue libre (donc uniquement homopolaire), sont confondus avec le point o.
La méthode Space Vector consiste à génércr le vectev \l/-/k) Vuft)l' àpartr des vecteurs de commande actifs
qui bordent le secteur à I'intérieur duquel se trouve le vecteur de référence, et de compléter cette génération par
des phases de roue libre. On raisonne donc pal secteur. Nous présentons les calculs pow le premier secteur. Un
raisonnement équivalent peut être mené sur chacrm des autres secteurs. Ainsi, si pour la ,F- période de hachage,
le vecteur de référence appartient au secteur,l, on doit resoudre l'équation vectorielle suivante :

(r.22)

Oir les scalaires a'(k), ar(k), ar(k) a a"(k) sont à détermin€r. Ces demiers correspondent à la Êaction de temps,
pour une période de hachage, peddant laquelle le vecteur de commande qui leur est associé est actfl La
détemrination des coefficients az(k) et at(k) se fait par la projection de l'équation (1.22) sur les axes a et B.
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Compte tenu du tableau 2, on obtient le système (1.23). Les composantes a,(k), et ds(h) n'interviennent pas dans
ce système. En effet, les séquences de roue libre sont uniquement homopolaire.

(1.23\

On inverse le système précédent, cela dorme :

(r.24)

A ce niveau il reste à déterminer les rapports cycliques [Fau]. Ces demiers sont des combinaisons des q&). On a
vt qtre dr(k) et a7(k) sont donnés par les grandeurs de références ltq(k) Vu(k).En revanche, une infinité de
choix est possible pour les coefficients d.(k) el d"(k). La seule containte que les valeurs de ces coefficrents
doivent resDecter sur ce secteur est :

a aG) + d sG) = | - a r(k) - a,(k) (r.25)

On a donc besoin de définir une stratégie de commande. Pour ce faire, nous rappelons dans un premier temps les
quaffe combinaisons de commande possibles pour ce secteur.

Tableau 3

A partft de ces combinaisons, une inJinité de séquences de commande peut êtr€ choisie de façon à générer les
tensions de référence. Certaines de ces séquences sont cependant remarquables. Nous en présentons quatre. Leurs
enchaînem€nts sur Lrne période de hachage, ainsi que leurs principales caractéristiques se houvent dans le tableau
A\.

On dispose donc de deux degrés de liberté :
- Le raooort ( a.(H / drft)\ : Les deux premieres combinaisons présentées sont équilibrées. Cela signifie que le
rapport consideré est égal à 1. Il est démontré dans [Sei] que de telles réalisations présentent un faible taux de
distorsion harmonique. Bien que présentant un comportement harmonique de moindre qualité, les deux autres
réalisations (a,(k)=O et as(k)=0) préserîent cependant un interêt lorsque I'on souhaite réduire le nombre des
commutâtions, par exemple pour des montages de forte puissance.
- La olace relative des différentes combinaisons lorsque le raooort (a./É) / akft)) est fixé : Les résultats
expérimentaux présentés au chapitre rois montre le peu d'iniuence de ce degré de liberté par ftrpport au
comportement harmonique.
Seules les deux premières séquences du tableau (4) ont pour l'heure été implantées. Cependânt, compte tenu des
possibilités de reprogrammation des FPGA's ($ II), la réalisation des deux autres séquences ne présente pas de
réelles difficultés. Il est intéressant de noter que les deux séquences équilibrées ont des rapports cycliques
identiques. Ils ont pour expressions dans le secteur 1 :

v-,r(rc)= -a,@ft+dlD16

vr,,(k)=a,G)fr+a,@ft

* r (f:: 1 É ; + ) r

D + I v

r I f3..
El-tli'*'
=*l7t-",

-,]

"]

n" des combinaisons c,(t.) cdt) cr(t)
2
7
4
8

0
I
0
I

I
I
0
I

0
0
0
1

s e q : 4 2 7 8 7 2 4 da(k) = as(k),lvnl centrée, phases de roue libre équilibrées. fie. (14). implantée
s e q : 8 ' 7 2 4 d.(k) = as(k) , NfII non centrée, phases de roue libre équilibrées, implantee
s e q : 2 7 8 c)(t)=l pendant toute la période, ,?1t) = 0, non implantée
s e q : 4 2 7 ca(t)=0 pendant toute lapériode, a"(k) = 0, non irnplantée

Tableau 4
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a,(r)  = a. ,(r)+ a "( t )
a,( t )  = a,( t )+ a,( t )+ a,( t )
a,( t )  = a,( t )

Les ordres de commande de la première séquence du tableau (4) sont présentés figure (14).

!!lg. 14 : MLI centrée, avec phases de roue libre équilibrée

Pour les réalisations équilibrées, et compte tenu de I'expression (1.25), on a pour le secteur.l :

a n ( k )  =  a , ( , t )  =  1  ( t  -  a , 1 k , t  -  a , ( k \ )

Si I'on remplace aa(k) durs (1.26\ par son expression dans (1.27), on obtient :

(r.26)

('t.27)

qt ( tù  =: ( -  a , (k)+ a,g))

a,&)  =; (+ d, (k)  + a ' , ( , t ) )  (1 .28)

a j$)  = lF-  d, (k)  -  a ,&))

Si I'on ranplace a:1t1 et o(k) dans (1.28) par leurs expressions dans (1.24), on obtient :

La figure (15.b) est à rapprocher de la figure
lV4@\ d'sdryliude 0,558, on constate que,

(t .2e)

Tableau 5

(9.b). En etret, pour le même système de réference sinusoitlal
dans ce cas, la dépordance linéaire ente Iv^r(k)) et lv,(k)l est

",o=|f;r-",a>)
, ,o=!|v*,a>)

' ,at=-| | rvo",o*|

Ainsi on a une expression des rapports cycliques en fonction des lensions de références V*t&) et Væt&), et ce,
secleur par secteur. Le tableau (5) résume ces expressions dans le cas ou arr(t) est égal à as(k).

s e c t e u r s : l e t l secteurs:2et2 ' secteurs:3et3 '

' ,a>|fv*,av)
.,&l= ,! jvrrAt,)
' ,< t t=- j | rv* ro*)

"a> ='!(S'^' a'. 1""r1. i
*rr, - $(- f;,*rr,. i,,, ç.|. i
*at = j;l- S, *, r,, - 1,,,, r,). I

", a, = j;lf; ,^,,r, - Jr!,,fi \). +
"u, = jf- f ,*, n . 1,,,,r,). )
*t*t = uLl- f , *t t *, - 1, *, at). I



assurée. Par ailleurs, il est âussi int&essant de noter le chemin parcourtt" à I'intérieur du cube, par le système
{v"(k)l (rte.15.a).

Vs(kVE

tv"(k)l = tv-d(kT)l
(0,558)

!i& ls.a : lv"(k)l potx V=0,558 Fis. l5.b : [4(t)] après transformation, V:0,558

Pour des raisons de facilité d'implantation, nous n'avons pas directement réalisé le calcul des rapports cycliques
au moyen des formules du tableau (5). En effet, nous nous sommes plutôl inspirés d'une structure du t'?e de
celle présentée figure (ll). Le travail consiste alols à déterminer la composante V*(k) à raJouter à chaque
teîsion V,,,,r(k) de réference. Celle-ci peut se déduire du système (1.29) pour le premier sectew. En remplaçant
dans (1.29) V-,t(k) et Vu&) pæ leurs expressions en fonctions des tensions Z--lt) (1.13), on obtient :

V=0,558

( l

)i
lC,l

--.-.-----------

.  l (  |  \  Io,(k) = -r lv, ," , r  (k l+ -Yt,*J lk\  )+,

.  t t  |  )  Ia,  tk\  = :  I  v,--^,  tk\  + -v,--- ,  (  k )  l ,  -'  E \  " .  1  2
l (  I  \  I

a  3 \ l l  
-  -1v , , * r  l  h \  +  :V  tu r  (k  |  

)  
-  -

(1.30)

(r.32)

(1.33)

Ce résultat est à rapprocher de la relation (1.9). Pour le secteur 1 on obtient donc des tensions phase point milieu
d'alimentation V'*,t(k) égales à:

v(t € { l,æ}, r) v,*", (k) = v,,,,, (k) + v,*"r &) avec tr*, {D = 
}tr,*", {r)

( r .31)

Ce résultat est encore valable pour le secleur -1 '. Ceci s'explique par le fait que les combinaisons de commande
pouÎ ces deux secteurs sont complémentaires.
En revanche, pour les secteurs 2 et 2' on obtient les rapports cycliques suivants :

l (  I  \  Ia,\ lr  |  = 
VlV,*,,  

(  k ).  ;V,*,î  
(kl  

)  
+ 

t
l l  I  )  I

a, lk)  = 
T lvz* . t  

(k l+tvr* , / lk l )+t

I t  I  \  I
4 3 ( , t ) = . . _ l  v t * . ,  ( k t  + - v 2 d t k )  I  +  -"  E \  " "  )  2

une tension entre neutres : V*tG) =:Vr,+/(k\

3 ' les rapports cycliques ont poul expressions :
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avec pour ces deux secteurs

Enfin, pour les secteurs 3 el
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secteurs 1 et ,l '
v(r e {1,2,3},È) vù(k) = v*4&) +v*o/(k) v*dT)=:v,*4G)avec

secteurs 2 et 2' v (i e 1r,2,31, k) 1_q G.) = v*t (k) + v*t (k) v*.G\=;v,*4&)avec

secterus iet3 '
v(t e{L2,3},t) v,*r(k) = v,*r(k) +v*r(k) avec v*4G) =:v1*4G)

(1.35)

A ce stade, on sait donc, à partir du système de réference que l'on souhaite 'rnposer 
[V*1k)], générer le système

lV*t(k)) facrle à commander. Le tableau (6) résume les relations précédentes :

Tableau 6

Si le système de réference IV*{k)l est triphasé sinusoidal équilibré, la facilité d'implantation vient de la façon
dont on détecte le numero du secteur dans lequel on se trouve. On regarde, lors de chaque période de hachage
quelle est la tension V,*t(k) qu a la plus petite valew absolue. Ce sera la tetsion Vmr{k) potx les sect€urs 1 et 1 ',

la tension Vta(k) pow les secteurs 2 et 2' et la tension Vtu(k) potr les secteurs 3 et 3'. Ce résultat €st à
mpprocher du tableau (6). Ainsi, quelque soit le secteur considéré, la tension V*t(k) ayant la plus petite valeur
absolue correspond au double de la tension entre les neutres V*a(k) à ̂ jouteL Cette relation, que nous nonrmons
f peut se réslrmer ainsi :

avec pour ces deux secteurs une tension entre neutres : V*tG) = 
+l/r*/(k)

v k v *t (k\ = 
;v r,,t 

(t) tel que : 1v,., {il1 = ̂ n!v,*", All,lrr,*, All,lv,*,, <rll) (1.36)

Commande Onduleur... -'

['-'ut] *1 '

lZi?,)-. '

La figure (16) montre la forrne quâsi triangulaire de la tension contin\ev*1t).

1 ? 3 4 5 6 0 1

C'est sur cette méthode ou'est basée

Fie. 16 : Teîsioî V*t(t)

notre implantation. Elle correspond au schéma de principe de la figure (17).

Fie. l7 : Schéma de principe de la réalisation

Nous concluons cette partie par deux considérations d'ordre historique. La figure (16) montre que la fréquance
de la tension V*t(k) est ûois fois supérieure à celle des tensions V,*,r&). L'niection d'harrnonique d'ordre trois
est déjà connu [Bow] pour son effet benéfique sur I'augmentation de la zone de dépendance linéaire.
En revanche, I'implantation que nous présentons a été présentée pour la premiàe fois en 1988 par P. Seixas
[Sei]. Il est intéressant de noter que Seixas a construit son raisormement dars le plan (Vt*tG) , Vn/k)) La
correspondance entre cette méthode et celle du space vector a été établie par J. Faucher [Fau].



t,, f: ; î] ,',=#luIn!,} -fA rcr' rcr' #l-r: if','t#
,^ ,  J i l r  -r1z - t lz 1
t'"i=f115 Lo .filz ,J-zlz)

Annexe

- l r  o ' l
lc,. l=[c,.,] '  =*l-tP {t/, I" ' l - t l 2  - $12 )

R€merciements
lfo*."-","io* tout particulièrement notre collègue B. Busso, Professeur Agrégé à I'IUP de Cergl et

responsable des erseignèments pratiques d'électrotechnique, polr son aide précieuse lors de l'élaboration de la

phas€ expérimentâle de ce Projet.

Biblioenphie

[Bow] New PWM switching stratery for microprocessor controlled inverter drives

IEE Proceedings, JulY 19E6
S.R. Bowes, M.I. Mech, A. Midoun

[Cam] Carte de commande M.L.I. numérique pour onduleur triptasé

Rapport de stage I.U.P. G.E. Cergy-Pontoise, anné€ 1995-1996

J.C. Camus, M. Dias

tchal Aspects pédagogiques sur les entrainements par machines synchrones à aimants

Proceedings desjoumées 3E.l.de la S E E , Supélec, année 1995

G. Champenois, J.P. Ferrieux, J.P. Rognon

[Fau] Commande des rnachines altematives
Université d'été,septembre 1994, E.N S'A M Bordeaux

J. Faucher

[Fau] Quelques aspects de la Modulation de Largeur d'Impulsions

Journées 3EI, arurée 1993
J. Faucher

tHoll Pulsewidth Modulation for Elec$onic Power Conversion
Proceedings ofthe IEEE, vol. 82, n"8 ,p 1194-1214
J. Holtz

[Mon] Architecture de dispositifs de commande numérique
Thèse cle Docteur Ingénieur de l'I.N P' de Toulouse, année 1993

E. Monmasson

[Oga] A novel PWM scherne of voltage sowce inverters based on space vector theory

Proceedings ofEPE, Aachen 1989
S. Ogasawara, H. Akagi and A. Nabae

tsei] Comrnande numérique d'une machine synchone âutopilotée

Thèse de Docteur Ingénieur de I'I.N P' de Toulouse, année 1988

P. Seixas

[van] Analysis of the voltage hârmonics ofPWM voltage ferl inverters using highswitching frequencies and

different modulation flmctions
ETEP, vol.2, n'6, november/december 1992
H. Van Der Broeck

tXiU The prograrnmable Logic Data Book
Data book, année 1994
Xilinx

5 0



FILTRAGE ET COMPENSATION DE PUISSANCE ACTIVE ET REACTIVE
PAR SYNTHETISATION D'ONDES DE TENSION ET DE COURANT

Jean DHERS
Directeur Technique

Division des Ensembles Industriels
CEGELEC

Avenue des 3 Chênes 90018 BELFORT

1 . Pollution des Réseaux Industriels

Nous limiterons volontair€ment notre exposé aux éch8nges d'énergie dont les réseaux
industriels sont les supports, c'est à dire à I'intérieur des usines consommatrices
d'énergie électrique, entre le poste d'arrivée at les points de consommation.

Dans cette zone, l'énergie électrique écfangée est fortemsnt polluée ce qui n'est pas
sans interférer, gn amont. sur les réseaux de transport.

La pollution se manifeste sous des formes diverses, en général concomitantes. ll s'agit
o e :

r creux de lension
lls sont dus aux courts-circuits €ntr€ phases créés lors des commutations
des comoosants de ouissance dans les conv€rtiss€ufs.

r consommation êxcessive de puissance réactive
Origine : nombre imponant de convertisseurs sur le réseau,
fonctionnements à basse vitesse de moteurs électriques à vitesse variable.

r appels de puissance réactive transitoirês
lls sont générés indirectement par les appels de couple des machines de
charge, non suffisamment amortis par des inenies mécaniques ou
magnétiqu€s.

O harmoniques ds tension et harmoniques de courant
lls sont dus aux phénomènes de commutation des convertisseurs, aux
temps mofts et autres discontinuités €t distorsion ds courant ou de tension
crées par les associations convertisseurs-charges.

' flickers
En général crées par des fours à électrodes.

On constate donc qu'à l'origine de cette potlution, on retrouve les convertisseurs
d'Electronique do Puissance, les mobiles étant la commutation €t le réglage en charge
des convertisseurs, c'est à dire des phénomènes indissociables du fonctionnement de la
conversion d'énsrgie.
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L'importance de cette pollution est d'autant plus grande que la puissance de conversion
installée est grande et que la puissance de coutt+ircuit est taibl6.

Donc pour un réseau donné, dont la puissance de court-circuit €st imposée par
construction, il importe d'astimer les conséquences de l'implantation de nouveaux
convertisseurs et de voir s'il n'est oas nécessaire de déoolluEr.

2. Moyens traditionnels de dépollution

ll existe aujourd'hui deux moy€ns classiques de ramédier à cene pollution pour un réseau
de ouissance de court-circuit donné :

- la compensation de puissance réacdvc,
- le filtrage passif das harmoniquss.

A première vue, on les considèrera comme indépendants bien qu'un filtre passif puisse
aussi fournir de la ouissance réactive.

La compensaton de puissance réactive s€ fait en valeur moyenne, de façon discontinue
en branchant des batteries de condensatauts aux bornes du résgau en fonction de la
puissance réactive que l'on estim€ devoir fournir.

Le filtragê passif consiste à placer en parallèle sur le réseau un circuit résonnant composé
de condensateuls êt d'inductances accordé sur la fréquence que l'on veut sinon éliminer,
du moins minimiser

Au rang d'accord, le module de I'impédance complexe est nul, les courants sont dérivés
dans le filtre et ne créent pas de tension harmonique.

Or I'impédance du filtre est en parallèle avec l'impédanca de coun-circuit du réseau.

Si le réseau se modifie, parce que sa configuration change ou, parce qu'ailleurs sur le
réseau, on rajoute d'autres filtres passifs, l'impédance résultante varie. le filtre précédent
peut inopérer, voire amplifier des harmoniques. ll faut modifisr le filtre. Ce genre de
problème est de plus en plus fréquent en pratiquo.

Donc les techniques conventionnelles ont uns limite. lsur caractèrê statique et discontinu
ne sullit plus pour dépolluer des réseaux d'usins soumis à des perturbations dont le
caractère est de plus en plus dynamique.

ll faut trouver autre chose et voir en particuli€r si lss techniques de synthétisation
d'ondes périodiques de courant et de tension ne p€uvent pas âtre utilisées.

3. Appons des techniques de modulation de largeur d'impulsions

Les techniques de modulation de largeur d'impulsions sont indissociâbles de l'utilisation
de composants à allumage €t à extinction séparémant contrôlés.



Elles reposent d'abord dans la création de motits. Chaque modt est une succession de
créneaux d'allumage et d'extinction des composants d'un€ phase du convertisseur.

Puis elles sont fondées sur la répétition périodique de motifs, ces motits pouvant être
identiques ou différents, synchrones ou âsynchrones du phénomène périodique que l'on
veut créer.

La combinaison phase par phase des créneaux élémentaires associée à la fréquence de
répétition des motifs. perm€t de synthétiser aux bornes des convsrtissours, des ondes de
tension ou de courants périodiques, dont la présence ou l'absence d'harmoniques dépend
de la génération du motif.

Puisque I'on sait synthétiser des ondes, pourquoi ne pas les utiliser :

- en déphasant en avant ou en arrière I'onde de courant sur I'onde de tension, on
pourra fournir de la puissance réactive ou consommor de la puissance réactive,

- en créant das harmoniquas d'amplitude et de rang donné. on pourra s'opposer à
des harmonioues circulant sur un réseau €t ainsi l€s éliminer.

Ces principes sont connus depuis longtemps.

Ce qui est nouveau, c'est que :

- les composants dê puissance sxistent
transistors de puissance,

aujourd'hui : ce sont l€s GTO st les

- les microprocess6urs 32/64 bits rapides existent aussi aujourd'hui et leurs temps
de calculs d'algorithmes de régulations sont compatibl€s avec les phénomènes à
contrôler en temos réel.

4. Vers la notion de systèmes flexibles

Eliminons à priori les convertisseurs à base de thyristors.

Les thyristors (comme les diodes) sont des composants dont l'allumage est toujours en
retard sur l'onde de tension. Un convertisseu? à thyristors n€ peut donc à priod jamais
fournir de puissance réactivs au réseau, il ne peut qu'en consommer.

Par contre, les thyristors peuv€nt ètre utilisés comme interrupteurs rapides susceptibl6s
de connecter ou de déconnecter des caoacités ou des inductances aux bornes d'un
réseau.

C'est le principe des compensateurs statiques de puissance réactive. De mème, du tait
de ce retard à l'allumage et de la dilficutté à contrôler I'extinction, le thyristor ne p6ut
être utilisé aisément pour taire des tiltres actifs.
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Considérons les convertisseurs à transistors ou à GTO utilisés en onduleurs (dits 'Ponts
Machines") associés à des moteurs asynchrones et pilotés en Modulation de Largeur
d' lmpulsion.

A partir de l'énergie continue, on synthétise sur le réseau d'alimentation de la machine,
des ondes périodigues de tension et de courant pour donner au moteur la vitesse et le
couole désiré.

Le critère d'optimisation choisi pour déterminer le motif de modulation €st la suppresston
de pulsations de couples gênantes, c'est à dire l'élimination d,harmoniques de rang
donné.

cette façon de procéder est duale de l'échange d'énergie qu'un convertisseur peut faire
sur un réseau d'usine, Avec dss algorithmes paniculiers, on peut:

- soit opposer à un harmonique reconnu sur un réseau une onde de même
fréquence, de même amplitude mais de sens contraire : c'est lE filtrage actif,

- soit déphaser à volonté onda de courânt et onde dê tension, donc dans le olan des
puissances actives 6t réactives procéder à toute sorte d'échanges.

La première conclusion 6st que les équipements à GTO ou transistors pêwent être
indifféremment utilisés pour la variation de vitesse ou pour la dépollution des réseaux.

Les matériels: circuits de puissance, circuits de contrôle sont les mêmes,

Les algorithmes de modulation 6t de régulation sont différents, mais de même
espèce.

Ce caractère de flexibilité des équipements est à noter, car il est intéressant.

5. Propriétés du Convertisseur à GTO sur un réseau

- Le fâit important et nouveau est que l'on peut contrôler de façon indépendame
transit des puissances active et réactive entfe le réseau amont du convertisseur et
réseau aval,

- un deuxième fait est digne d'intérêt :
un convertiss€ur à thyristors sur un réseau en fonctionnement onduleur nécessite la
présence de sinusoides de tension sur le réseau pour son pitotage et lorsque le
réseau disparaît transitoirement, le convertisseur est en défaut.

Un convertisseul à GTO sur un réseau en fonctionnement onduleur ne nécessita en
aucune façon la présence de sinusoiides de tension : il génère ses propres formes
d'ondes.

En rapprochant ces deux propriétés, on peut en déduire que le corwertisseur à GTO
sc comporte comms un alternateur sur un résaau électrique.

le
le
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- L'algorithme de Modulation de Largeur d'lmpulsion p6ut âtr€ choisi de façon à annuler
tel ou 1€l rang d'harmonique ou à minimiser la parturbation harmonique totale.

- Enfin, rept€nant sous une autre forme la première propriété énoncée, ls convertisseur à
GTO et sa charge peuv€nt opérer avec un Facteur de puissance = 1, ce qui était
impossible avec les convertisseurs à diodes ou thyristors.

- De façon plus générale, un convertisseur à GTO p€ut 6tre piloté comme l'était une
machine synchrone, grâce à son excitation dans le montage WARD LEONARD (c'est à
dire à l'époque où les moteurs à courant continu étai€nt alimentés à tension variable par
des génératrices à courant continu entraînées à vit€sse fixe par une machine synchrone).

Comme ce moteur synchrona. le convenisseur à GTO peut prélever au réseau altêrnadt
un peu plus da puissance adive que ne le demande sa charge, mais il sait rastituer
I'excédent consommé sous forme da puissance réactivs pour remonter le facteur dE
puissance global de l'usine.

6. Citcuits associés à des convefiisseurs à GTO branchés sur un résaau électrique.

Suivant les applications projetées, on peut associer à ces convertisseurs, quatre types de
charges :

1. Des batteries électriques moyenne tension (environ 'l OOO voltsl.

ll s'agit plus exactement d'un montage série de batteries élémentaires basse tension
isolées pour la moyenne tension.

Les convertisseurs associés servent de chargeur de batterie et rsstitu€nt au réseau à
partir des batteries tampon l'énergie sous forme de puissance active et de puissance
réactive en fonction de la demande. Les puissances en jeu sont de l'ordre de 10 MVA.

2. Des capacités

On retrouve le compensateur synchrone traditionnel, mais le compensateur à GTO diffère
du compensateur à thyristors par une réduction considérable du volume des capacités,
qui sont en fait des capacités de filtrage et non des capacités de stockage d'énergie.

C'est par le déphasage, donc par la commande, que l'on fait tourner les vecteurs
courants et tension dans le plan électrique et que I'on génère la puissance réactive en
quantité voulue.

3. Des inductances, en particulier des bobines supraconductrices

Ces convertisseurs, travaillant en structurs courant, charg€nt la bobine 6t r€stituont dans
les quatre quadrants du Plan (P,O), les puissances activss et réactives, indépendammant,
en fonction de la demande.
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4. Conversion indirecte de fréguence

Le pont redresseur est un pont à GTO alimantant un circuit à courant continu stabilisé en
courant par une inductance ou en tension par un€ capacité. L'énergie continue est
transformée en énergie alternative par un onduleur.

L'onduleur alimsnte un autre rés€au élsctrique
OU

L'onduleur alimente à fréquence variable un moteur électrique : c'est le problème général
de la vitesse variable.

Remaroue imoortante

Pour être plus précis, dans le cas de la vitesse variablo, sur le réseau d'énergie continue
(de préférence à tension constantel, on peut mBttrs 6n parallèle un nombre important
d'onduleurs, chacun associé à une machine asynchrona,

7. De l'intérôt des réseaux d'énergie continus pour las variatgurs de vitesse

Dans de nombreuses industri€s de transformation de produits en bobines (lignes de
parachèvement d€ tôles, traitements de papiers, cartons, tilms plastiquesl, lss ateliers
travaillent suivant un principe commun.

Le matériau est déroulé depuis une débobineuse, traité à plat dans des soctions de
traitements diverses et nombreuses, puis enroulé sur une gnroulsuso.

Les moteurs électriques des enrouleuses, dérouleuses, rouleaux d'entraînement ou de
pinçage du matériau sont à vit€ss€ variable.

Ce sont de plus en plus des moteurs asynchrones, il €st fort intér€ssant de raccorder les
onduleurs qui les aliment€nt à fréquence variable à un réseau d'énergie continu commun.

Ce réseau continu est découplé du réseau usin€ par un,edresseur.

' Les onduleurs sont donc découplés du réseau alternstf de l'usine.

' Si l'on alimente las circuits de contrôle+ommandê à panir de ce réseau continu,
ces circuits sont aussi découplés du résaau dc l'usine,

Donc onduleurs 6t contrôlê-commando lom à l'abd des portuôations du résaau
alternatif d'usine, en particulier das micro at macrocoupures do courant.

' Remarquons que les débobin€us€s, entraînéss par le produit qu€ l'on déroul€
renvoi€nt au réssau continu de l'énergie, alors qu€ les enrouleuses consomment,
aux penes près. une énergie équivalsnte. Ces énergies sa compensent.
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oonc le réseau continu, aux pertes près, pfélève au réseau alternatif l'énergie
nécessaire au trait€mgnt €t à l'entraînsment du produit.

i Si lc réseau alternatif vient à dsparaîtrc pendant plusieurs secondes, la
production peut continuer avac s€s impératifs de qualité.

ll suffit de baisser de façon coordonnée la vitesse de défilement du matériau, c'est
à dire les vitesses de rotation des machines, pour qu€ l'énergie cinétique libérée
dans les parties tournantes se substitue au niveau du réseau continu à l,énergie
défaillante que ne p€ut fournir le réseau d,alimentâtion alternatif.

Bien sûr cette façon de procédar I uno limite, mais elle montre l'indépendance
entre lâ production et le rés€au alt€rnatit d'usine dans 16 cas de perturbations
ampoftantes.

Nous n'avons fait aucune hypothèse sur le convsrtisseur de tÊte jouant le rôle de
redresseur,

Ce peut être un pont à diode, un pont à thyristor, un pont à GTO ou la combinaison d,un
pont à diode et d'un pont à GTO jouant le rôle de vernier de puissance.

L'intérêt, dans ces cas d'utilisation de convertisseur à GTo, ost d'avoir un facteur de
puissance = 1 ou éventuellement de fournir à I'usine, la puissance réactive qu,elle
consomme par ailleurs.

8. Filtrage actif

Le filtrage actif des harmoniques de tension et de courant est réalisé à partir de
convertisseurs à transistors ou à GTo connectés au réseau, en parallèle avec la charge
Dolluante.

ces convertisseurs peuvent avoir soit des structures source de courant, soit des
structures sources de tension. ces dernières semblent préférables pour des raisons
technologiques et des raisons dimensionnelles, ne serait-ce quâ pour éviter les
protections de sunension des composants de puissance inhérentes aux sources de
couranl.

On peut utilis€r les filtres actifs suivant deux modes de fonctionnement:

a) Filtre dédié

on peut dédier un filtre actif à un convertisseur polluant (dlimentation gans lnterruption -
ASI-, cycloconvenisseur, pont de Graètz, €tc.)

Le régulateur qui pilote le conv€rtisseur pollueur connaît à priori le spectre d'harmoniques
qui sera généré à chaque évolution de la commande du convertisseur.
A partir de la commande st du modèle du convertisseur, on génère dans le filtre actil des
courants de sens opposés.
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bl Filte adaptatif

C'est le filtrage de réseau, au sens global.

ll faut identifier les harmoniques qui transitent sur ce réseau. par leur rang et leur
ampli tude.

Le contrôle prédictif €t adaptatif du filtre génère en temps réel dos courants d'amplitudes
opposées.

Les filtres actifs sont en cours de développement auiourd'hui. Leurs intétêts moyens
s o n t :

- leurs perf ormances dynamiques,
- leur adâptativité aux conditions d'apparition des harmonigues,
- l'indépendance de comportement vis à vis de la structure physique du réseau et

de son évolution.

Les puissances de filtrage mises en jeu, hormis le cas de certains filttes actils pour les
ASl, utilisent Dlutôt des GTO que des transistors, mais obligent à les faire travailler au
voisinage de leur fréquence limire de commutation.

9. Conclusions

Les moyens traditionnels de dépollution des réseaux industtiels sont :

- l'augmentation de la puissance de court-circuit,
- la compensation de puissance réactive par bancs de capacité'
- le filtrage 8ctif.

lls sont insuffisants aujourd'hui, car statiques et discontinus.

ll vient s'y rajouter :

- des compensatons dynamiques de puissance active et réacdve,
- des filtrages actifs.

C'est I'apport de l'évotution des tachniques numédques de contrôle commande ot de la
mise en oauvre des GTO et Transistors dans les convertisseurs de puissance.
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Les lampes au Sodium Haute Pression (SHP) utilisées pour l'éclairage industriel sont
habituellement alimentées à partir du réseau 230Vl 50 Hz, via un ballast. Cependant, des essais
réalisés sur ce type de lampes ont montré que leur rendement lumineux peut être augmenté de
15 à 20 % si on les alimente à une fréquence élevée (30 kHz au moins). Les lignes qui vont
suivre présentent un convertisseur à résonance isolé, découpant à une fréquence de 50 kHz,
destiné à alimenter une lampe SHP de 80 W. Ce convertisseur sera l'occasion d'introduire un
circuit d'aide à la commutation non dissioatif.

I - Présentation de la charge

Utilisee 'normalement', c'est à dire à partir d'un
réseau 230 y / 50 Il?.. une lampe SHP se présente
comme un organe non linéaire avec comme
principales cffacléristiques :

- une variation de la prussance consonrnée
pendant les cinq premières minutes de son
allumage (dÊ 20 à 100 "/" &, s puissance
nomirale).

- des formes d'ondes tension-courant en
phase, avec une tension présentânt un 'pla1eâu' .
ainsi que le monfe la figure L

Figure 1 : Formcs d'ondes tension-courant bmpe
àS0Hz

En haute ftéquence (> 30 kl{z environ), une lampe
SHP peut être modélisee par une résistance,

variable pendânt son allumage. puis se slâbilisant à
sa valeur nominale au bout de 5 minutes. En HF- le
phénomène de plateau n'apparaît plus sur la forme
d'onde de tension. La figure 2 prés€nte les formes
d'ondes tension-courant lamDe à 45 kllz.

Figure 2 : Formes d'ondes tension-courant ltnpe
à 45 kHz.

Sans plus entrer dans les details dr fonctionnement
physique d'une lampe SHP, nous dirons
simplement qu'il est néc€ssâire d'ins€rer un étage
ballast enre la lampe e1 le rés€âu d'alimentalion.
Celui-ci est destiné à supporter les différences de
potentiel entre le réseau d'alimenlation et la lampe
durant les phases d'allumage et en regime établi, la
tension d'alimentaton devant être su$rieure à
celle de la lampe d'au moins ule cinquanlaine de
Volts. Ainsi. la lamp€ es1 placée en serie avec une
cellule L-C (ballast), de sorte que I'ensemble L-C-
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t ampe, assimilable à une charge LCR constitue un
ensemble resonant. Cettê slructure est presentee suÎ
la figure 3.

, C

/^Y-\r\ l

Lampe

Rr-

Figure 3 : Structure de la charge L-C-Lampe

La Ésistance equivalente à la lampe es1 ici :
Rr = 150 c).
Compe tenu des caractéristiques de la lampe
(Tension noninale : VI-N = 100 V), son
alimentation sera Éâlisee par des ondes carrees
symétriques d'amplitude + 150 V, de frequence
variable autour de 45 kI-Iz. Les éléments L et C du
ballast ont été fixés à :

L = l m H e r C = l 0 n F .
La frequence de resonance fo est ainsi de
fo = 50 kHz.
Une telle charge, excitee à une frequence inférieue
à fo gésente un caractère essenl.iellement capacit4
avec un courant en âvance sur l'onde de tension
d'alimentalion. La figure 4 suivante pÉsente les
formes d'ondes de Uc et Ic pour une fréquence
d'alimentâtion de 45 kl{z. soit 90 % de lâ
fréquence de Ésonance.
(poul êûe visible le courant est mulûplié par 100.)

Figure4: UcaIcà45 kHz

Avec une charge RLC, la Égulaton de la
prissance dissi@ dans R s'effectue âu moyen de
la frfiuence de découpage. L^a figure sui\"nte
pÉsente les fornres d'ondes de la puissance
inslantanee dissipée dam la lampe poltl un€
flequence de 45 kHz

Uo AvI c

Figure 5 : Puissance instantanée dans Ia charge

La variation de prissance otrtenue dans la charge
en fonction de la fréquence de découpage est
donnee par la courbe de la figure 6 suivânte :

Figare 6 : rissance dans Ia lanpe en W en
fonaion de lalréquence de l'alinentûion en

kHz.

2 - Convertisseur PUSH-PULL

[æ convertisseur destiné à alimenter la lampe est
un convertisseur PUSH-PULL ônt la structure de
principe est pésentee sur la figure 7 srrivante :

Frgure 7 : Conveftisseur PUSH-PULL

lÆs interrupteurs I et 2 sont piloæs à
ffeouence se situant autour dÊ 45 kllz er

/
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int€rvalles de conduction sont égaux à une demie
periode de découpage.
Læs deux enroulements primaires de Nl et N2
sprres sont identiques. Les ftrpports de
transformation N3AI1 ou N3/N2 sont égâux à 0,5
d€ sorte que la tension âppliquee aux bomes de la
charge Ésonânte soit une onde slmétrique
d'amplitude I 150 V.
En fonctionnement. le courant 13 est c€lui
repÉsenté sur la figure E. Les courants Il et 12
correspondent au courant 13 multiplié par 0,5. Les
formes d'ondes tension-courant des'interrupteurs'
(Transistor+Dode) 1 et 2 sont présentés sur la
figure l0 suivante :

- [€ recou\.Tement de la diode. au travers des
inductânces de fuite du transformateur, génère des
surtensions aux bornes des inûerrupteurs. Ces
surtensions viennent s'ajouter à une tension à l'état
bloqué dejà importânr€ de 600 V.

3 - Modilications apportées au
converusseur
(Fonctionnement
Tbyristor-dual).

des interrupteuB en

Il est possible de supprimer le problème lié au
recou\lement des diodes en modifiant lâ structure
apparente de la charge vis-à-vis des interrupteurs
primaires, tout en gardânt le caractère capacitif de
la charge résonante. La modification envisâgee
consiste en I'insertion d'un entrefer dans le circuit
magnétique du trânsformateur, diminuant
I'inductance propre lrle de chacun des deur
enroulements primaires.

Fonctionnement à vide :
En désignant par Lo I'inductance propre lue de
chacun des primaires (on rappelle que Nl=N2), T
la periode découpage et sachant que le temps de
conduction de chacun des inlerrupteurs est T/2, le
'courant magnétisant' s'écrit :
-  E (  r )t ' " = r  l t - + J
Dans ces conditions, les couants Il et 12 ainsi que
le flur <p dans le circuit mâgnétique sont
représentés sur les figues l0 el I I sùvantes :

ngure 10 : FIux et tension secondaie

Figure E : Charge résonante - teTrsion d courqnt

Figure 9 : Telsionaourunl irrterrupteur 2

Dans les 'interrupteuls' I et 2, la partie positive du
counnt est véhicule€ par le transistor, alors que la
partie négâtive est conduite par la diode. Dans cette
configuratioq les intemtpeurs fonctionnent en
ZCS (Commutâtion à Courânt Nul). Les
principaux problèmes qu€ posent cette technique
sont ici au.x nombr€ de deux :
- L'amorçâge est générateur de pertes par
commutâuon.

t l

i t t l
I l

r  t '  r  n 7 r \  -

t -  t l  \

I

-
L L

j
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Figure 11 : Tensionaourant interruptew I

Le flux dans le circuit magnétique est triangulair€
et à valeur moyenne nulle. l-es courants dans les
interrupteurs comportent une alûernanc€ négative
véfuculee par la diode qui conduit la Dremière, et
une autre lnsiûve, conduite par le transistor. Cette
fois. le recour.rement de la diode s'effectue sous
tension nulle, donc sans pertes, par contre des
p€rtes par commutâtion au blocage sont générees
au s€in du transistor, de même que des surtensions
dues à la décroissance du courant dans les
inductances de fuite.

Insertion d'un cotrdensâleùr d'aide à la
commutation

L'âssistance à la commutation consiste
l'introduction d'un condensateur C entre
collecteurs des deur transistors (figure l2).

puisque Nl = N2.
En supposant que cetûe chârge de C s'effectue à
courant constant, l'évoluton dÊ la tension allx
bornes de C es quasi-linéaire de 600 à 600 V avec
une pente Ir"(to)/C V/s. L'interrupteùr I voit donc
la tension à ses bomes évoluer lineairement de 0 à
600 V, pendant que la tension aux bornes & 2
varie dÊ 600 à 0 V.
L'intérêt de placer C entre les deux trarsistors esl
de maintenir la tension à leurs bornes proche de
0 V pendant la coupure du courant qui les traverse
et annuler 'virtuellement' leurs pertes au blocage.
La commutation à la fermeture de 2 s'effectue
naturellement par la mise en conduction de D2, le
transistor étânt dote d'une commande de ttpe ZVS
(mise en conduction du transistor quand la tension
à ses bomes s'annule).
La figure 13 suivânte présente les formes d'ondes
de la t€nsion aux bomes de I'interruDteur I et le
courant dans I'enroulement N l.
On remarquera :

- que le courant dans Nl est stâbilise à lâ
moitié de son amplitude maximale (fnsitive ou
négâtive).

- qu'aucune surtension n'apparâît aux
bornes du transistor qui voit sa tension mâximale
limitee â 600 V.

Figure 13 : Fondionnemenl à vide - Vcn d INj

En charze :

Quand la charge est inséree au secondaire, le
courant dans chacun &s de[x interrupteurs est la
somme ùr courant de charge ramené âu primaire et
du 'couranl rBgnétisant' de chacun des
enroulements.
læ courant de charge est 'd'origine câpacitve', son
altemance positive aFarâît en premier lors &
I'amorçâge d'un trânsistor (cf figule 9) alors que le
courant magnétisânt est'd'origine inductive'. Ils
sont donc oFoses en signe au déhrt et à lâ fin de
chaque phase de condrclion d'un interruÉeur. [,a
somme qui en resulte est ainsi inférieure à châcun
des deux coù'ants pris séparément !
la fgure 14 suivante presente la tension aux
bornes de I ainsi que le couranl circ'ulant dans Nl.
On remarquera que :

en
les

i - 1

i - 1
ï l
I - i

L

1

E

Figure 13 : hrsh-h l avec condsnsdeur
d' assiûance au b locage.

A vide :
Sumosons que I'interrupteur I conduise et que la
tension aux bornes de C soit de 600 V. Lon du
blocage de là I'instant to : Tl2, el poul reslecter
la conservation de la somme d€s amÈres tours
dans le circuit mâgrétique, C se decharge au
traveN des deux enroulernents Nl et N2, sous un
courant Iro(to)/2. La somme des At est alors :

I -  / r  \  f - r t  l
N r .  

- r g l j f - + N 2 . ' ' o y o '  
=  N r . l r o  o  )

t
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- læs contraintes en cotrnmt sont bien
diminuees par raport au fonctionnement à vide (cf
ngure l3),

- Une fois encore aucune surtension
n'appanrît aux bornes du transistor.

Frgure 11 : Fondionnemenl en charge Vcû d INI

4 - Conclusions

læ convenisseu présenlé, aise à réâliser, permet en
une seule manipulation de sensibilircr les éleves
au( :
o Charges non linéaires,
. Charges r€sonantes,
. Fonctionnemenls en ZCS (il sufrt de supprimer

I'entrefer ùr transf,ormâteur) el ZVS et des
problèmes respectifs que châque technique,

o Aide à la commutatioA
. Et en plus... on peut s'eclairer !

i  l .

chère. cher collègue.
Vous avez peut-être eu du retard dans

l'acheminement du numéro de
décembre. Votre exemplarre a
pourtant été remrs à la poste le

I 3 décembre. Celle-ci nous garanht
lhéoriquement I'envoi sous l0 jours.

Et pratiquement 'l

Avec toutes nos excuses, la revue 3E.I

49



CONSTRUCTION : CAPTEUR DE TENSION ISOLE

P.DESNE et L.PERROCHON. Génie Elec[otechnioue
Lycee technique Jean Jaurès, Argenteuil

I CAIIIER DES CHARGB,S :

1.1 Objectif de la réalisation :

- consfuire un appareil capable de foumir à chaque instant une tension isolée,
image atténuée d'une tension à mesurer.

1.2 Caractéristiques :

- cal ibres d'entree: *50v; t  soov
- Tension de sortie: t S V
- Bande passante : 0 à f> 100 kHz

1.3 Contraintes :

- Alimentation oar réseau 230 V
- Isolation entree / sortie 1000 V par optocoupleur

2 PR}iSENTATION DU SYSI'EME :

2.1 Schéma dévelopÉ:

F A



2.2

En I'absence d'une tension ul ou u2, le courant de polarisation des diodes Idl ou Id2

est fixé à 12 mA, R7 = RB = 9-l'4 = 30 0O, nous choisirons R7 = R8 = 3300, l/4W.
En présence d'une tension d'entrée U1 ou U2 > 0, il v a création d'un courant I oui
s]gjgute,g Idl et se. retranche à Id2 (inversemenr pouiUl ou U2 < 0), ce courant àe
déséquilibre.est fixé à 1, 5 mA pour une tension d'éntree plein calibre, âfin de travailler
srr une partie réduite de la caràctéristique des optocoupieurs, où le C.T.R.(coefficient
de transfert en courant) pourra êtré considèré cohme constant. (cônsulter la
documentation de I'optocoupleur).

5 0Pour le calibre 50 V (U1 = 50 V) R3 + R6 =
1 . 5  "  1  0 - 3

= 3 3kO. nous choisirons

R3 = R6 = 15 kO, l,/4w.
Pour le calibre 500 V (U2 = 500 V), nous prendrons Rl = R2 = R5 = R4 = 68 kO,
l/4W. En fait Rl+R2+R3+R4+R5+R6 = (500/50) * (R3+R6) = 300 kO.

l - )

I-e C.T.R. est environ de 30% (C.T.R. = tclld %). Aurepos(UlouU2 =O),1c1 = 30Vo
*  12=4 mA;  on  se  f i xe  Vc1 =  6V,  donc  R9= R l1= 1 ,5  kO ou p lu tô tR9=Rl t  =  1 ,
2k9!l4W+unpotentiomètrede0,5kO: RlO pour regler Vcl = Vc2 au repos.
A plein calibre I = 1,5 mA > 0 si Ul ou U2 > 0, donc Idl > td2,Icl > Ic2, Vcl < Vc2.
I'augmentation de lcl sera de i,5 * 30%, soit 0, 5 mA, la diminution de Ic2 sera de 0.5
mA,  Vc2-Vc l  =  2  x  0 .5  l0 -3  *  1 .5  l0+3 =  l .  5  V .

2.4 Étude du bloc amplificareur différentiel de sortie (TL 081 )

But : on veut Vs = 5 V pour Ul ou U2 plein calibre donc Vc2-Vcl = 1,5 V, on
choisira R12 = Rl5 = 33 kO, R13 = Rl6 = 82 kO. R14 = Rl7 = nkA U4W. ta mise
en serie de deux résistances permet d'ajuster la tension de sortie à 5V pour Ul = 50V.
les condensateurs C3 et C4 de 3, 3 pF ont pour but d'améliorer le cômportement de
I'amplificateur dans le domaine des frequences élevees (limitâtion du dépassement sur
un signal de type echelon). trs diodes ikner D3 et D4 ecrêtent Vs à 6 V quand U I ou
U2 deviennent trop grandes, afin de prévenir I'utilisateur du dépassement du calibre
d'entree ; choix : tension Zêner de 5, I V( le courant étant limité p^ar le TL08l à 35 mA
environ, soit p = 35.10-r x5, 1 < 0, 25 w).

2.5 Étude des alimentation

- Alimentation +12 Y, -12 V à partir du 230 V pouvant débiter plus de 50 mA.- Alimentation + 5 V isolee (èn partant du +12V précédent)-: nous avons utilisé un
convertisseur subminiature DIL8 iéférence NME 1205D (Newport Components) dont
Ies_caractérist iquessontlessuivantes:12Vàl 'entree(t10%)i5Vàlasort ie(t5%),
I W, decoupage à 100 kHz, isolement 1000 V. Fournisseur RadiosDares.

3. ESSAIS

læ cahier des charges est respecté aussi bien en tension qu'en frequence (bande passante
relevê: 300 kHz)I

-__ . I4térQt oedagogioue : construction et essais de systèmes en première année de
STS, integration dans un projet en deuxième annê. 

-
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COMMANDE RAPPROCHEE POUR Mosfet ET IGBT
UTILISATION DE L' IR2I2I

J.L. EOUZAN Lycee de Meaur
INTRODUCTION:
La réalisation de l'étage de commande rapprochée des composarts de puissance n'est pas une chose aisée
pour nos étudiants de BTS.
D'abord le choix :transformateur d'impulsion ou opto-coupleur pour l'isolation ?
Puis la réalisation de I'etage de commande afin d'assurer un pilotage performant du transistor et la
protection de celui-ci.
Les quelques lignes qui suivent, vont nous permeÉre de présenter un composant I'IR 2121 adapté pour la
commande de Mosfet ou d' IGBT de ænue en tension maximale d'envrron 500V.

l)  MONTAGE D'ESSAIS: __ _

f i g : 1 IR 2121
(International Rectifi er)
S : 0,33 Q (shunt non
inductif)
R l  :47  C)
Cl = 0,470 nF
IGBT IRGPC 5OU
(International Rectifi er)
P est réglé afin d'assurer
la limitation du courant
autour de 7 A.

Fréquence de travail l5khz

+l5v

2) PRESENTATION DE L'IR 2121:

Description succincte du circuit:

Patte 2 : entrée du sienal
logique de commande.

Patte 3 : mise en mémoire de la
ou des surintensités sur une période du
signal de commande et programmation
du temps de fonctionnement du
transistor de puissance en linéaire.

Patte 6 : détection de la
surintensité et amplificateur d'erreur
pour la commande du transistor en
réeime linéaire.

l,8v

l r
i 4 =
'-

+ 60v

I I
R
z

I
L

I

Détecteu! su! et sous ] \l/ Vcc



Représentation des niveaux d'entrées et de sorties :
Entree

patte 6

tensron
C I

3)CRTTERf,S DE CHOD( DE Cl:
A la détection d'une surintensité par le comparateur, la capacité se charge à courant

constant (lOOpA).Le seuil de 1.8V atteint, le transistor sera bloqué. Pour le choix de Cl, il y a
deux critères.

fL$- à la mise en conduction du transistor, celui-ci doit pouvoir absorber le courant
de recouvrement de la diode de roue libre. D'où une valeur minimale de Cl
évitant une mise à l'état offdu transistor.

jiS tt valeur maximale de C1 sera définie en fonction de la durée du fonctionnement
en régime lineaire du transistor sur une période de la commande pouvant
dépendre de la puissance maximale que pourra dissiper le radiateur .

4)ANAISE:

A LA MISE EN CONDUCTION:

Cet oscillogramme représente la tension de
commande du transistor en amont de la résistance
Rl (voie 1) et le courant dans celui-ci (voie 2). On
remarque bien évidemment la surintensité à la mise
en conduction mais aussi après l'impulsion de
commande à 15V en sortie de I'IJ.2lzl,le passage
de celle-ci vers 8V durant l00nS, limitant ainsi la
contrainte en courant due au temps de
recouwement de la diode. L'IGBT durant cet
intervalle de temps fonctionne en régime linéaire.

Le choix de C f .i,,i pour notre application:

CI-u> 100* l0-6 *100+ to-e ft .zlr= ope

Sorue
Wtte 7.

calibre I: 3A ,U: 4V par cirreau
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EN CAS DE SURINTENSITE:

Les relevés de la figure 4 conespondent au cas où
la limitation du courant est atteinte (ici 7,2 A). La
sortie du driver passe à 6V, le transistor fonctionne
en régime linéaire, il s'ensuit que la croissance du
courant est inteÛompue. Si, celui-ci diminue et
atteint le seuil bas de I'hystérésis du comparateur, le
transistor est de nouveau saturé.
Si la tension aux bomes de la capacité Cl atteint
1,8V durant la détection de la surintensité, I'IGBT
est bloqué par le circuit IR2l21.
Avec notre maquette le blocage du transistor est
assuré à environ 8,5pS.

Il est intéressant de connaître la puissance dissipée
dans le composant de puissance pendant ce
fonctionnement en régime linéaire afin de s'assurer
du bon choix du dissipateur et de la capacité. La
figure 5 représente la puissance dissipée dans le
transistor et correspond à la commande de la figure
4 cidessus.
En A : nous avons la puissance perdue pendant le
fonctionnement en régime linéaire et la remise en
conduction du transistor.
En B : la puissance perdue pendant le blocage.
En C . la puissance perdue à la mise en conduction.

Le relevé nous donne, essentiellement en
comptabilisant I'aire A . 2,13 mI dissipés dans
I'IGBT par période, soit 32 watts. Cette énergie de
2,l3mJ pourra être diminuée en prenant une
capacité C I de plus faible valeur.

fig 4 . courant dans le transistor et tension
de sortie de l'IMl2l (calibre I:3A et

U: 4V par carreau

f i g : 5
calibre 60 W par carreau

s)coNCLUSIQll:
Ce composant est bien adapté à la commande des transistors MOS et IGBT utilisés dans

le cadre des projets de BTS .Pour nos étudiants, il est relativement aisé à mettre en oeuvre.
Le calcul du dissipateur doit tenir compte des pertes en commutation, du temps de

recouvrement de la diode de roue libre, mais aussi de la puissance perdue pendant le
fonctionnement en régime linéaire à capacité Cl donnée. On est amené à adapter la valeur de la
résistance thermique du dissipateur de I'IGBT et Cl. La détermination de C 1,,-. ne pouffa se
faire qu'expérimentalement à moins de choisir naturellement Cl.* légèrement supérieure à
Cl.i,ret d'interdire pratiquernent tout fonctionnement linéaire de I'IGBT.

6)B!BUQGBAEETE:
Revue 3EI numéro 1, etude d'un semi-conducteur de puissance . J.P.THAUVIN.
Data sheet n" PD 6.018 International Rectifier (distributeur CCI Anthonv 92164).



Carte " Allumeur Numérique pour Thyristors
Equipe de Génie Electrique,

Lycée JEAN JAURES . ARGENTEUIL .

l .  Préambule :
Cette carte ( baptisée Alnum ) comprend la logique de commande permettant le fonctionnement de plusieurs types
de convertisseurs à thyristors ( ponts et gradâteurs, monophasés et triphasés ), Ies diverses possibilités d'amorçage
étant obtenues en sélectionnant un programme ( contenu dans une mémoire ) selon le type de convertisseur utilisé.
Remarque : Cette carte ne comporte ni les composants de puissance ni les transformateurs d'impulsions .

2. Notes sur le fonctionnement :

2. 1 Schéma de la carte : cf armexe .

2. 2 Synoptique de la carte :

u 1 3

Tension de Secteur
svnchro

Y N

V Y
RAZ

COMPTEUR

Y Y

A D D I T I O N N E U R

Y Y
adress€s

M E M O I R E
I M  P U L S I O N S

données

r r - C >
.  M E M O I R Et  A ARccos

N >

V Y
Allichage de V Commande des thyristors

2. 3 Fonctionnement de la mémoire d'impulsions :
La MEMoIRE D'IMpuLstoNS contient les informations permettant la commande des impulsions nécessaires à
l'amorçage des thyristors . L'ensemble HoRLocE + CoMPTEUR est tel que I'on decrit 500 lignes de cette dernière en
20 ms > frequence de As : 12,5 kHz .
La sYNcHRo SECTEUR élabore un signal permettant la remise à zéro du compteur 30o après le passage par zéro de la
tension U13 .
La sortie du COMPTEUR évolue de 0 1 10yà 500 1 1s iâu cours d'une période secteur .

Choix angle de garde

Choix du pont
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Considérons dans un premier temps \rN = FA t s I : 2501 ro i. A la sortie du compteur est ajoutée par I'intermédiaire
de trois additiorureurs 7483 la valeur de yp et ainsi l,espace mémoire Aparcouru au cours d'une période secteur va : _
. de la ligne 0 + 250= 250 rror lfig : Z I i ^

I  J  S  I A B

. à la ligne 500 r 250 = 750 , rn, A500 t  250 = 7so .^  A, J V { I U )  
A  ]  i  I

L r - - - -T-- - - r - - r -T-- : - - - r  .^4.  -  , i  v
b 7  , b 7 b5

Th l
b4

Th2
b3

Th3
b2

Th4
b 1

Th5
b0

Th6
30"
30"
30'
30"
i0'
30"
i0"
30.
30 '
30 '
30'
30'
i0'
30"
30 '
i0'
30'
30'

vl v2 v3
4 6 2

B

En o bs e rttant I' or gani sat i on
de la zone mëmoire
permeltont de piloter un
pont PD3 complet ( fig 2 )
on peul constaler que
I'amorçage de TH I
interyient 30o avant la RAZ
soit en même temps que le
passage par zéro de u 1 j .
L'angle de retard à
l'amorçage est donc nul :

V = 0 o

On envoie un peigne, c'est à dire une
suite de 0 et de I sur 4l ou 42 lignes
pour obtenir 500 lignes âu total (soit
30") de manière à assurer un amorçage
certain du thyristor concerné .

A
On constate que
l'amorçage de THl
n'interviendra que 60"
après la RAZ soit 90"
après le passage par zéro
de u1j

+ v = 9 0 " '

l ( 1 0 )

250r ro I

N
5oorror  

â

750r ro I

I

N
I
It

0
00

f \

Y
Grâce au compteur la mémoire est lue de manière cyclique sur 500 lignes . toute variation de l'angle ry1 a donc pour
effet de déplacer la fenêtre de lecture de la mémoire, le nombre de lignes lues ne change pas contrairemenr aux
adresses et à leur contenu .
Dans un deuxième temps , prenons par exemple ry = 125 I ro r .
L'espace mémoire parcouru au cours d'une période secteur va maintenant de la Iigne I 25 1 1n I la Iigne 625 1 ro I .

b 7  . b 7 b5
Th l

b4
rh2

b3
Th3

oz
Th4

b 1
Th5

b0
Th6

l1  ro)30'
i0 '
t0 '
30'
30"
30" 250r ro I

500t ro I

7501 ro;

30"
30'
30 '
10"
30.
30'
30 '
30"
30'
30'
30 '
30"

0
00

U

Y



2. 4 Rôle de la mémoire de linéarisation , réglage de I'angle de retard à I'amorçage r;r :

La relation entre I'angle d'amorçage Y et la valeur de Yn peut facilement se déduire des exemples précédents :

Y ^

180"

0

Ceci conduit donc à I'expression de Umoy = f( Yn ), en PD3 compler :
Umoy. 

.,\
Umoy

m:x

r  25 (  l 0 )

Y ' -  (  t t T ; ; *  " )  ' * o

I
2s0( l0)

) Y n

>i':

/ Xn - 127.5 \
\T-)
(I ]ar, )

umo] Umoy max cos ( 
tto,;;* n 'to 

1
atec umoy max - tro . 3VJl-  avec uo _ -

La variation de l'angle de retard à l'amorçage \/ ( et donc de Vn ) s'obtient en plaçant un.,.nrlon continue réglable à

I'entrée du convertisseur analogique numérique .
Le convertisseur analogique numérique C.A.N traduit la tension de commande Uc en une grandeur numérique (sur 8

bits) appelée Xn :

X n

255(  l  o )

Xn :Us:255
5

) u c

On souhaite une loi linéaire de ce type, entre la tension de commande Uc et Umoy aux bornes du pont de puissance :
Umoy 

^

Umoy -
max

r27,5(t0) 25sq 0)
f

5V

/\

I
5V

-Umoy
max

Umoy = Umoy max

Umoy = Umoy max
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Des deux relations suivantes, nous pouvons en déduire celle qui doit exister entre Y11 et Xp :

On souhaite :

O n a :

t ' v  -  r ? 7 < \
U m O v  =  U m o v m a x  |  - l

\  t 2 7 , 5  l
( ) 5 o -  ' ,  \

U m o y  =  U m o y  m a x  c o s  | - _  
' '  .  l 8 0 l\ 2 5 0 /

"o. f"o -  t*  . ,sol
\ 2 5 0 )

2 5 0  t x ^  -  t 2 7 . 5 \tt/ ̂  - 25U - - Arccos I l
180  \  t27 .5  )

La programmation de la mémoire ARCCOS se fâit à I'aide de cette relation ; à l'adresse Xx est placée la donnée Yy .

On peut ainsi obtenir une progression linéaire ( fig 7 tde Ç en fonction de la tension de commande Uc .

Loi  contenue dans la  mémoire Arccos ,  VN:  f  (  Xr  )
^

D'où la relation entre Xn et \l.rN .

R é s u l t a t :
Variation linéaire du réglage
d e  U m o y ,  U m o y :  f (  X 1  )

de Umoy en fonction
de L 'angle d 'amorçage ,  Umoy = f  (  yy )

Pour résumer, voici schématiquement les relations entre les difiërentes grandeurs :

Y n Umoy

Umoy

L'angle de garde ( fig 9 ) sera réalisé en imposant une valeur limite minimale pour Yn, quelle que soit Xn :
Y n Â

250( l  o ) -

l2s( l  o) -r

Uc

Uc

rn8k & $rde
Yc = 30"

Yr; = 43(lo)- = zB(H) I
r27,s(1O)

t  , } X n
2ss(ro)

Loi  d 'évolut ion

x ̂  - 127,5\
a?.s ) 

-

43(lO)
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Nota :

Le réglage de I'angle d'amorçage peut être obtenu de deux manières :

. Par un signal numérique provenant d'un ordinateur par exemple; dans ce cas le signal est directement envoyé sur
la mémoire Arccos ( réf : 2732 ), on ne passe donc pas par le CAN .

. Par une tension continue variant de 0 à 5V ( Uc ) commandant le convertisseur analogique numérique qui
pilotera ensuite la mémoire Arccos .

2. 5 Horloge et diviseur par 10 :

Le compteur reçoit les impulsions d'horloge par I'intermediaire d'un diviseur par l0 ( référence : 7490 ) afin
d'abaisser la fréquence d'horloge à l00kHz , I'horloge utilisée fournissant un signal à lMHz ( oscillateur du
commerce ) . Le signal sera encore divisé par le compteur pour être ramené à une valeur de 12,5 Khz ceci afin de
limiter le nombre de lignes de la mémoire d'impulsions .

2. 6 Fonctionnement de la synchro secteur :

On utilise la tension U13 coûlllr€ référence ( la tension maximale admise est de 400V ) Pour des raisons
technofogiques, on utilise deux transformateurs 220V lZ4V. En sortie de trânsformateur on trouve un filtre secteur.
Le filtre à I'entrée de cette carte permet d'éliminer toutes les perturbations provenant du secteur (parasites dus aux
machines et à l'électronique de puissance ) . On sait qu'un filtre introduit toujours un déphasage du signal de sortie
par rapport au signal d'entrée . Ici le filtre a été conçu de manière à obtenir un déphasage de -30" pour une fréquence
égale à 50 Hz . Cette valeur a été retenue car elle s'accorde bien à une utilisation sur un circuit triphasé dans lequel
toutes les tensions recoupent I'axe du temps tous les 30", elle facilite ainsi l 'étude de la carte .
A partir de cette valeur nous avons calculé Ia fréquence de coupure f6 du filtre et la valeur des composants .

Ce flltre est composé de Rl , Pl ( qui permet d'affiner le,réglage ) et de Cl.

La fréquence de coupure du filtre est égale à fo = --^ avec R:7 kQ et C :0,275rF, cette fréquence est de
2zRC

84Hz .
Après le filtre, on trouve R2, R3 , Dl , Ql + cet ensemble permet la conduction de Ql pour les alternances
positives, pour les alternances négatives le transistor est bloqué . Le courant est limité dans Ql par R2 et R3 , dans
Dl par R2 . La diode Dl protège Ql en évitant une trop grande tension inverse sur la jonction base émetteur .

T e n s i o n  d e  s o r t i e  d u  f i l t r e

T e n s i o n  d ' e n t r é e  d e  l a  b a s c u l e

> r

U
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La bascule RS ( fig 1l ) qui suit le transistor Ql permet la mise en forme du signal qui est envoyé sur le reset du
compteur asynckone 4040 .

Blocage de
A B C C ' D E F F '
0 t 0 0 0 1 0 0
l 0 l l 0 l 0 0

Chargedecl2 , I  0 1 I  I  0 0 0
Saturation de Ql ------r 0 I 0 0 I 0 I 1

- - - . - à 0 1 0 0 0 1 0 0
Décharse de C 12

Commenlaires :
* A la ligne2, C passeà I mais D reste à 0 car la charge du condensateur n'est pas instantanée.
*  A la  l igne 4,  D ne passe pas instantanémentà0carCl2 està I  cequi  permetàFd'occuper l 'é tat  I  un t rès bref

moment ( le temps de la decharge du condensateur qui est malgré tout très rapide ) .
En fait nous avons créé un monostable .

Les portes travaillant sur niveaux , la mise en forme du signal permet d'obtenir une impulsion parfaite afin d'assurer
le reset du 4040 .

2. 7 Remarques finales :

* Une modification de la tension de commande Uc se répercute immédiatement sur les thyristors , ce qui facilite la
realisation de boucles d'asservissements de courant dans les machines à courant continu par exemple.

* Dans le cas d'un amorceur pour pont PD3 associé à une machine synchrone autopilotée , le 4040 sera remplacé
par un capteur optique de position angulaire ( codeur absolu ), la synchronisation avec les fem de la machine
s'obtenant en calant mecaniquement le capteur .
Le système fonctionne pour les deux sens de rotation autorisant ainsi un fonctionnement en quatre quadrants ( la
mémoire d'impulsions est lue de haut en bas pour un sens de rotation et de bas en haut pour l 'autre ) .

Q r

K5K3K1t Cette carte Deut être associee dans un même boîtier à un
ensernble de thyristors montés comme suit : voir fig l2 .

La mise en cuvre des difiérents convertisseurs s'obtient :
I ) Par sélection de la page mémoire d'impulsions
correspondante (bits de poids fort du bus d'adresses de Ia
mémoire d'impulsions) .
2 ) Par couplage des Ki et Ai

Il est possible de programmer plusieurs lois entre VN et XN
(lois en ARCCOS avec differents angles de garde , loi
linéaire, etc...) , la sélection se faisant grâce aux bits de
ooids fort du bus d'adresses de la mémoire de linéarisation .

L1

L2
L3
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3. Description du module d'aflichage ( option ) :

3. I Synoptique :

Yâ'' >

V a 1 z  l  
:

V . r r s ) :

1 0 0 0  1 0 0 0
r L______________

A

à f'adresse tl./y = 129 r to r , on place la donnée ry 6 = 44 1t .

2è*  exemple:  {y :63 i  r0)  cet te va leur  correspond à y :  134,6 '

affichage :

YA

3.2 Fonct ionnement :
La donnée \1.,N représente l'angle de retard à l'amorçage ( image de y ). La MEMOIRE TRANSCODAGE
correspondre à la valeur yp I'infbrmation nécessaire à I'affichage de l'angle en degré ya.

l " 'exemple:1111 = 129 l  ro i  c€t te va leur  correspond à ry :87,12 '
Affchage fixe < degré >

affichage:

,---- bil exteme toujours à zéro :
tz- on affiche des valeurs entières

et Daires de \v .

_-- Aflichage fue u degré .

V a t z )  =

V a ( u l :

à I'adresse VN = 63 t

Remarque : Sur le digit de

0 0 1 I
I L---------------J

A

10),  on p lace la  donnée yo = 9 A 1ui .

droite,les segments a, b, f, g sont alimentés en permanence, signifiant < degré >.

o I o o t'-"' 
bit exteme '

9

a&esscs

MEMOIRE
TR.A}ISCODAGE

dontré es

n  E  E . ' '

oz
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Le technicien en électronique de
puissance va-t-il disparaître?
En effet, on pourrait penser qu'avec des
composants de puissance de plus en plus
robustes, faciles à mettre en oeuvre, on
n'ait rapidement plus besoin de
spécialistes.
Au contraire, nous allons le voir, ce
métier prend de plus en plus
d'imoortance.
Quelles sont les raisons pour lesquelles
l'électronique de puissance devient de
plus en plus importante?
La première raison est la nécessaire
économie d'énereie:
les énergies fossiles sont limitées dans le
temps, le nucléaire déclenche de
violentes réactions et l'hydraulique est
saturée, il ne reste plus que le solaire
mais aujourd'hui c'est loin d'être au
point. læs spécialistes pensent que 40 à
50% d'économies sont possibles ce qui
éviterait de construire de nouvelles
centrales avant 25 ans et ces économies
ne peuvent se faire que grâce à
l'électronique de puissance.
Des pertes énergétiques sont aussi dues à
la distorsion harmonioue de Ia
sinusoTde à 50Hz du secteur, de
nouvelles normes vont amener à la
réduction de ces pertes (IEC 1000-3-2). La
tenue à ces nouvelles nolmes va obliger
à repenser complètement I'architecture
des systèmes connectés au réseau, et à
Denser différemment les nouveaux
sysremes.
La deuxième raison est la circulation de
plus en plus imDortante de
I ' information:
La cohabitation information et énergie
est toujours très délicate, les
perturbations électromagnétiques crées
par les variations de l'énergie viennent
perturber très gravement I'inf ormation
el le-même.
Aussi des normes de plus en plus
drastique apparaissent pour essayer de
diminuer le bruit "blanc" (IEC 1000-3-1).
Cela veut dire oue tous les nouveaux
systèmes devront être pensés en
fonction de la compatibilité
électromagnétique (CEM), car il est
beaucoup moins coûteux de créer un

système donnant le moins de bruit
possible, ou moins susceptible à la CEM,
ou'ensuite de filtrer ou de blinder.
Existe 't-il également de nouveaux
sect€urs qui vont stouvrir à
l'électronique de puissance?
I1 ne faut d'abord, pas oublier que le
marché de l'électronique de puissance
dans la voiture qui croît de plus de 10%
par an ainsi que le marché de
"f information" oui croît lui aussi de
plus de 10Y" par an. Ils nécessitent, à eux
deux, de doubler le marché de
l'électronique de puissance tous les cinq
ans.
L'électronique de puissance à
semiconducteurs est un secteur jeune,
qui n'a réellement commencé que
depuis une vingtaine d'années, surtout
dans les domaines des alimentations,
maintenant s'ouvrent à elle de
nouveaux marchés aussi importants que
le contrôle de moteurs et les "produits

blancs".
Il se produit plusieurs milliards de
moteurs dans le monde et par an, si l'on
considère que quelques centaines de
millions sont potentiellement candidats
à une commande électronique pour des
raisons d'économies d'énergie, on voit
immédiatement le nombre de
spécialistes qu'il faudra pour créer
l'électronique de commande.
tæs "produits blancs" ne sont pas
aujourd'hui contrôlés
électroniquement, sinon avec quelques
triacs, de gros progrès sont à faire: la
plupart des appareils utilisent des
moteurs universels, coûteux, bruyants
(CEM), limités en vitesse et à fiabilité un
peu limite, des moteurs à rotor simple
tels que le moteur asynchrone ou à
réluctance serait nettement plus
performants mais ils exigent des
commandes plus complexes, d'où
électronique de puissance. Ensuite avec
de nouvelles commandes il serait plus
aisé de tenir les nouvelles normes pour
les harmoniques et pour le bruit, ce que
les appareils actuels ne tiennent pas
pour la plupart. En Europe, près de 40
millions de réfrigérateurs, aspirateurs et
machines à laver le linge sont produits
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chaque années, cela
d'énorrnes débouchés.

représente

Que dire de la voiture électrique?
La formation de technicien de
l'électronique de puissance est elle
adaptée à cette évolution?
Le traitement de f information devient
de plus en plus numérique et de plus en
plus intégrée, l'électronicien pur a par
conséquent de moins en moins de
possibilités d'action et les écoles forment
de moins en moins "d'analogiciens".

L'électronique de puissance est pour
longtemps traitée analogiquement, les
spécialistes de l'électronique de
puissance restent donc les seuls
représentants capables de penser et
résoudre les problèmes en"analogiciens", en "physiciens".

11 est vrai que les semiconducteurs de
puissance demandent de moins en
moins de "béquilles": circuits d'aide à la
commutation, circuits de commande"sophistiqués" mais, à cause des
performances demandées, des normes à
tenir et des puissances de plus en plus
élevées à comrnander, il faudra des
spécialistes de l'électronique de
pu$sance, avec un cursus peut être un
peu différent.
Le technicien devra être caoable de
réagir devant des phénomènes

Pierre Aloisi
Motorola semiconducteurs, Toulouse
22lanvier 1.997

physiques complexes
(électromagnétisme, thermique,
résistance des matériaux), il aura plus
que jamais besoin de formations
fondamentales qui lui donneront la
"sensibilité" nécessaire à la résolution de
chaque nouveau problème.
la physique fondamentale me parait
absolument indispensable, surtout
I'éIectromagnétisme et la thermique.
Beaucoup d'outils performants devront
être cherchés dans des disciplines
voisines: technique R.F. pour les
câblages afin de diminuer le bruit ou la
susceptibilité électromagnétique,
matériaux isolants....etc.
Beaucoup de travaux pratiques afin de
développer "l'esprit physicien".
De la simulation, elle permet souvent
de gagner du temps, mais jamais elle
doit remplacer les TP et surtout l'esprit
critique.
Enfin, pour terminer, le spécialiste de
l'électronique de puissance devra
apprendre pratiquement un nouveau
rnétier tous les cinq ans, iI est donc
indispensable qu'il acquière à l'école
une formation de base telle que définie
précédemment et ensuite une vraie
formation continue devra être capable
de lui donner les outils nécessaire à la
poursuite de ce métier.
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