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  État de l’art du véhicule électrique 

  Déploiement du Véhicule électrique  

L’un des moyens de transports le plus répandu depuis des siècles maintenant est le véhicule automobile. 
Celui-ci est composé généralement d’une structure sur laquelle est installé un groupe moto propulseur 
composé essentiellement d’un moteur produisant l’énergie mécanique nécessaire au déplacement (Figure 
I-7). Le moteur de loin le plus employé à combustion interne communément appelé moteur thermique ou 
à explosion. En dépit d’un rendement médiocre, l’intérêt de cette solution est dans l’autonomie liée à 
l’énergie massique élevée du carburant et sa facilité pour le stockage. La sophistication des modèles de 
production de ces véhicules ainsi que la consommation de masse, sont autant de facteurs qui ont fait que 
l'automobile s'est rapidement imposée comme le principal moyen de déplacement notamment dans et 
entre les grandes agglomérations.  

En aout 2017 le nombre de véhicules thermiques toutes catégories confondues a dépassé la barre d’un 
milliard, avec 2,9 voitures produites et vendues chaque seconde dans le monde ; on compte en France pas 
moins de 38 millions d’automobiles [1].  

En 2015, les ventes de véhicules ont atteint 90,68 millions d'unités (89,7 en 2014), suite à l’arrivée de la 
Chine, devenue premier marché et producteur automobile mondial, devant les États-Unis, le Japon et 
l'Allemagne. Des études estiment que le parc automobile mondial devrait atteindre 3 milliards de voitures 
d'ici 2050 alimenté principalement (80%) par les économies en développement. 

Cette expansion de véhicules thermiques engendre des problématiques environnementales fortes notam-
ment sur la qualité de l’air et le réchauffement climatique, avec des conséquences sociétales et géopolitiques 
non réfutables. 

Dans ce contexte, un nouveau cahier des charges doit être établi pour les véhicules du futur.  Ceux-ci 
doivent être le moins polluant possible mais aussi moins énergivores.  

Face au véhicule à combustion, le véhicule électrique dit « zéro émission » à l’usage offre l’opportunité 
d’être alimenté par une énergie électrique qui peut être d'origine renouvelable et produite localement.  

Le véhicule électrique existait au début du 19ème siècle avant même le véhicule à combustion interne  [2]. 
Les taxis parisiens étaient en 1898 électriques et se rechargeaient via une infrastructure d’échange de 
batterie ou dans des stations comme celles connues aujourd’hui sous le nom de « bornes de recharge 
publiques » (Figure I-1). L’autonomie de ces véhicules était entre 50 et 80 km avec des vitesses de dépla-
cement inférieures à 40 km/h. 

 



 
Chapitre I | Cadre et objectifs du travail 
 
 

18 
 

	Bornes	de	recharges		 Station	d’échange	de	batteries		
Figure I-1  Les taxis parisiens de 1898 étaient déjà électriques - Paris 1898 [2] 

Avec 4000 exemplaires par jour et 16.5 millions d’exemplaires produits entre 1908 et 1927 à des couts 
réduits grâce à la maîtrise et à la sophistication des chaines de productions, la légendaire Ford T à 
combustion a propulsé les véhicules thermiques dans une nouvelle ère industrielle et sociétale et occasionné 
en même temps le déclin des véhicules électriques en circulation jusqu’à ne représenter qu’une part négli-
geable du parc automobile mondial de 1925.  

De 1959 jusqu’aux années 2000, de nouvelles tentatives de production de véhicules électriques ont été 
réalisées par l’entreprise Henry Kilowatt aux États Unis. Celles-ci n’ont pas connu le succès attendu, de 
même en France lorsqu’à cette époque-là, la Renault Elektro-Clio a été produite à 400 exemplaires, la 
Chevrolet EV1 à 1100 exemplaires et la Peugeot 106 électrique à 6400 exemplaires à comparer aux 2.8 
millions d’exemplaires du même modèle à moteur thermique ! 

Les nombreux progrès réalisés sur les batteries Lithium-ion dans la décennie 2000 ont permis d’envisager 
à nouveau le VE comme une solution pertinente de mobilité. Dans ces véhicules électriques ou hybrides, 
le système de stockage d’énergie (SSE) est constitué d’un pack de batterie formé de plusieurs modules 
contenant plusieurs cellules unitaires connectées en série (pour plus de puissance) ou en parallèle (pour 
plus d’énergie)[3].  

Actuellement, les VE atteignent des autonomies de 150 km et qui peuvent aller jusqu’à 500 km pour un 
modèle haut de gamme comme la Tesla S (250 km/h et le 0 à 100 km/h en 2.8 s). 

– En 2010, apparaît le modèle Nissan LEAF équipée de batterie Lithium-ion. On retrouve la même tech-
nologie de batterie sur les Renault Zoe, Mitsubishi i-MiEV et Bolloré Bluecar (qui utilisent des batteries 
lithium métal polymère). 

La Figure I-2montre un pack de batterie lithium-ion utilisé dans le véhicule électrique Nissan LEAF (80 
kW)[4]. Ce pack est formé de 48 modules d’une capacité de 30 kWh. 
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Figure I-2  Système de stockage d’énergie Li-ion de 30 kWh d’une Nissan LEAF [4] 

Le système de stockage d’énergie embarquée joue un rôle clé dans ces véhicules puisqu’il conditionne 
directement les performances et surtout l’autonomie (Tableau I-1).  

Tableau I-1  Performances des systèmes de stockage de l’énergie selon la gamme du VE [5] 

	 Constructeur	 	 Type	de	
batterie	

Nombre	
de	

cellules	
Energie	
embarqué
e	kWh	

Densité	
d’énergi

e		
Wh/kg	

Besoin	
energétique1	
kWh/100	

km	
	

Equivalent	
l/100	km	

[6]		
Autonomie1	

(km)	
Durée	
de	vie	
kkm	

cita
din

e	 Smart	 Fortwo	 Li-ion	 93	 17,6	 98	 15,1	 1.53	 145	 80	
Peugeot	 iOn	 Li-ion	 80	 14,5	 66	 12,6	 1.27	 150	 50	
Mitsubishi		 i-MiEV	 Li-ion	 88	 16	 110	 12,5	 1.26	 160	 160	
Bolloré	 Bluecar	 Li-ion	Pol	 -	 30	 100	 12,0	 1,22	 250	 200	

Com
pac

te	 Renault	 Zoe	 Li-ion	 192	 22	 76	 10,5	 1,03	 240	 96	
BMW	 i3	 Li-ion	 96	 22	 93	 18,8	 1.9	 190	 160	
Nissan	 Leaf	16	 Li-ion	Lam	 192	 30	 102	 20,7	 1,39	 250	 160	

Be
rlin

e	 Mercedes	 B-Class	
El,	Dr,	 Li-ion	 -	 36	 125,9	 25,6	 2.59	 136	 100	

Toyota	 RAV4	
EV	 Li-ion	 4500	 41,8	 110	 28,5	 2.89	 160	 160	

VW	 eGolf	 Li-ion	 264	 24,2	 76	 19,9	 2.02	 190	 160	

Spo
rtiv

e	 Tesla	
ModelsS	 Li-ion	 5376	 60	 170	 21,7	 2,03	 390	 8	ans	

min	
ModelX	 Li-ion	 7700	 90	 150	 22,2	 2.25	 355	 8	ans	

min	
Rimac	 Concept	

one	 LiFePO42	 1400	 82	 -	 -	 	 600	 -	

Comme indiqué précédemment et illustré par le Tableau I-1, la technologie très majoritairement retenue 
reste l’accumulateur lithium-ion. Malgré que cette dernière offre actuellement des caractéristiques satis-
faisantes, le prix de telles batteries reste l’un des facteurs majeurs limitant la progression des véhicules 
propres.  

                                         
 
 

1 NEDC: New European Driving Cycle  
2 Lithium-Iron-Phosphate 
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En se basant sur la quantité d’énergie d’environ 9,85 kWh contenue dans un litre de carburant d’essence  
[7], nous avons calculé l’équivalent en litre d’essence consommé par 100 km parcourus (l/100 km) en 
termes de besoins énergétiques des véhicules électriques cités dans le Tableau I-1. Les chiffres obtenus 
sont faibles, du fait du rendement bien meilleur du moteur électrique. En effet, le rendement d’un moteur 
à essence est de 35 %. En prenant en compte les frottements mécaniques et la consommation électrique 
des accessoires, ce rendement chute à 21 %.  

Avec un moteur électrique de rendement avoisinant 95 %. En incluant les pertes liées à la recharge de 
la batterie, la puissance dédiée à la proportion avoisine dans ce cas 57 %. Le besoin énergétique de ces 
véhicules peut se situer entre 0.15 et 0.25 kWh/km [8] avec une densité d’énergie embarquée se situant 
entre 55 et 170 Wh/kg [5]. 

D’après ce qui a été présenté, on peut déjà constater que ces dernières années, de nombreux modèles de 
véhicules électrifiés sont apparus sur les marchés de l’automobile.  

 Le véhicule électrique d’aujourd’hui  

Actuellement, les économies d’énergies ainsi que les consciences devenues plus soucieuses à l’écologie et à 
l’environnement, font que nombreux sont les constructeurs automobile à proposer un modèle tout élec-
trique. Les performances en termes d’autonomie, d’accélération, de vitesse maximale et de mode de re-
charge sont très dispersées. Au classement général européen, Renault Zoé prend la tête avec 21735 imma-
triculations suivie par la Nissan leaf (18456) et la Testla S à 10567 exemplaires. 

	

Figure I-3  Immatriculations de véhicules électriques en Europe, meilleures ventes en 2016 [9]. 

On représente à la Figure I-3 les ventes de véhicules électrifiés en Europe, ces derniers sont classés en 
fonction du modèle du véhicule. Comme indiqué précédemment. Les deux modèles les plus vendus sont le 
Nissan Leaf et le Renault Zoe, avec 48.000 véhicules électriques écoulés en 2016.  

L’Alliance Renault-Nissan domine largement les ventes, représentant près de 50 % des immatriculations. 
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La Figure I-4 représente le nombre d’immatriculations de véhicules électrifiés en Europe de 2014 à 2016. 
Ce nombre est donné pour les véhicules particuliers et utilitaires 100% électriques.  

	

Figure I-4  Immatriculations de véhicules électriques en Europe de 2014 à 2016 [9]. 

Il n'aura fallu au marché européen que deux ans depuis 2014 pour passer de 64946 véhicules électriques à 
plus de 200000 véhicules 100% roulant sur le continent.   

Jusqu’en en 2016, la Norvège demeure toutefois indétrônable en termes de taux de pénétration à cause de 
la grande disponibilité de l'énergie électrique et des incitations de l'état fortes. 

Cependant, et selon l’association nationale pour le développement de la mobilité électrique (AVERE) on 
récence au 23 mars 2017 plus de 100 000 immatriculations de véhicules particuliers et utilitaires 100% 
électriques cumulées depuis 2010 et circulant sur le territoire français. La France devient aujourd’hui le 
premier pays européen à atteindre un tel parc de véhicules zéro émission (Figure I-5) [10]. 

	

Figure I-5  Parc du véhicule 100% électrique en France au mois de mars 2017 [10]. 

Au final, deux pays représentent à eux seuls 50 % des immatriculations, la Norvège et la France. [10].  
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En 2009, l’État français a lancé le « plan national pour le développement des véhicules hybrides rechar-
geables et électriques » et annoncé l’objectif de deux millions de véhicules électriques en 2020 et tabler 
sur 7 millions de prises de recharge pour préparer l’arrivée de 6 millions de VE  d’ici 2030 [10] [11]. 

L’objectif de ce plan est de réduire les émissions de CO2	du secteur des transports et de diminuer les 
importations de produits pétroliers. Si la tendance actuelle (Figure I-5) se poursuit et se confirme à moyen 
long terme, ce plan compte principalement sur un doublement des ventes de véhicules électrifiés tous les 
cinq ou six ans. Les estimations sur les réductions de coût, masse et volume envisagées sont ambitieuses 
avec des facteurs jusqu’à 4 sur les coûts. 

 La chaine de traction  

Dans un contexte où la réponse au besoin de transport individuel ou collectif est devenue désormais un 
enjeu sociétal important, on voit sur les routes aujourd’hui de nombreux modèles de véhicules « électrifiés 
» qui non seulement prennent de plus en plus de parts de marché à la motorisation thermique mais qui 
sont, d’une certaine manière, concurrents. 

En plus de la motorisation 100% électrique, deux nouveaux types de chaines de traction ont été développés 
pour motoriser les véhicules :  

- Véhicule hybride et mild-hybrid ; 

- Véhicule hybride rechargeable, ou « plug-in » ;  

En effet, en 2012, le premier modèle de Véhicule Hybride Rechargeable (VHR), qui combine système de 
traction électrique et système de traction thermique (Toyota Prius 3 rechargeable) est proposé à la vente 
avec des batteries lithium-ion. Le Tableau I-2 résume la densité de puissance embarquée dans quelques-
uns de ces véhicules les plus présents en Europe.  

Tableau I-2  Densité d’énergie embraquée dans un véhicule hybride rechargeable (les plus fréquents en Europe) 

[12][13] 

 Année du modèle  
Energie embraquée 

(kWh) 
Autonomie (km) 

Mitsubishi Outlander  2013 12 52 

BMW i3 range extended 2013 22 320 

Audi A3 e-Tron 2014 9 50 

BMW 330e 2015 6.5 31 

Volvo XC90  2015 9.2 40 

VW Passat GTE 2015 9.9 50 

Mercedes GLC350e 2016 8.7 34 

 

Ces véhicules permettent de parcourir une moyenne de 30 et 100 km en 100% électrique. 

Comme il a été souligné précédemment, l’un des éléments caractérisant ces véhicules est l’énergie élec-
trique embraquée en leur sein. Cette dernière est nettement plus faible par rapport à celle qu’on trouve 
dans un VE de gamme équivalente. Ainsi les systèmes de stockage d’énergie qui leur sont associés sont 
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moins volumineux et donc plus rapides et faciles à charger. De plus, la tension délivrée par la batterie et 
réduite ce qui diminue les risques. Le Tableau I-3 compare quelques-unes des motorisations électrifiées du 
point de vue de la tension délivrée par leur SSE.   

Tableau I-3  Tension de batterie de quelques motorisations électrifiées  

Type	de	
mototisation	

	 100%	électrique	 Hybride	
	 Hybride	légère	(Mild	hybride)	

catégorie	
Citadine	 Compacte	 Berline	 Sportive	

Fortwo	 i3	 Zoe	Ze40	
[14]	 Rav4	EV	 ModelS	

60	
Lexus	
LS600H	

Golf	GTE	
2015	

Honda	CR-	Z	2011	
[15]	

Audi	SQ7	
TDI	[16]	

Charge	
maximale	Ah	 52	 60	 653		 130	 245	 6.5	 25	 5.75	 10	
Poids	de	la	
batterie	kg	 178	 233	 305	 383,5	 353	 -	 120	 14.3	 8	
Tension	de	
sortie	V	 339	 360	 400	 386	 400	 288	 345	 100.8	 48	

L’objectif principal de l’hybridation par rapport à un véhicule thermique est d’abaisser la consommation 
de carburant et de réduire les émissions de CO2. On représente à la Figure I-6 l’évolution du marché 
européen rechargeable 2015 et 2016.  Cette estimation est effectuée par l’Association des Constructeurs 
Européens (ACEA). 

 

Figure I-6  Mise en avant d’une certaine forme de concurrence entre les différents véhicules électrifiés [3] 

La différence entre ces véhicules se situe au niveau des systèmes de motorisation. Différents concepts de 
véhicules hybrides et électriques existent [17] avec parfois des éléments de stockage d’énergie moins clas-
siques que la batterie comme les volants d’inertie, les supercondensateurs ou l’hydrogène pour alimenter 
une pile à combustible.  
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De nombreux travaux ont déjà été menés ou sont actuellement en cours quant à l’optimisation de ces 
systèmes de puissance, on donne à la Figure I-7 une représentation schématique mise en place dans [18] 
pour comparer ces différentes structures, à partir d’une liste de composants de base (Figure I-7).  

   

	Composants	de	base	pour	la	représentation	schématique		

	 	

	

	

(a)	Combustion	interne	 (b)	Hybride	«	série-parallèle	»	
éventuellement	rechargeable	

(c)	Hybride	«	série		
généralement	rechargeable	»	 (d)	Électrique	à	batterie	

Figure I-7  Représentation schématique de 4 possibilités de chaine de traction [18] 

- Toyota dans sa Prius utilise l’hybridation de la Figure I-7(b) ; il s’agit d’ajouter une génératrice et un 
moteur électrique à une chaine de traction conventionnelle à combustion. L’idée est de pourvoir propulser 
le véhicule simultanément par les deux moteurs thermique et électrique. Cette association est dite hybride 

non-rechargeable, car équipée d’une petite batterie qui se recharge exclusivement en roulant.  
- Cette chaine de traction peut devenir rechargeable et parcourir quelques kilomètres en 100 % électrique. 
Ces véhicules sont qualifiés d’hybride rechargeable car possédant aussi une double motorisation. Cette 
dernière est associée avec une batterie de plus grande capacité (de 8 à 11 kWh). En tout électrique, la 
voiture a une autonomie moyenne comprise entre 20 et 45kms et peut atteindre 130km/h. Lorsque le 
conducteur dépasse cette vitesse ou que la batterie électrique est déchargée, le moteur thermique prend 
le relai. La recharge se fait à l’aide d’une borne de recharge ou une prise domestique. 
- L’hybridation de la Figure I-7(c) est généralement le cas d’un véhicule électrique à prolongateur d’auto-
nomie (cas d’une BMW i3), ici le moteur thermique ne sert qu’à recharger les batteries par l’intermédiaire 
d’une génératrice. La propulsion du véhicule est effectuée électriquement.  
- Enfin la motorisation électrique Figure I-7(d) n’a qu’un moteur électrique alimenté par des batteries 
(cas d’une Renault Zoé) permettant de parcourir en général plus d’une centaine de kilomètres.	 
Nous nous intéressons ici qu’à la chaine de traction 100% électrique représentée par la Figure I-7(d) et la 
Figure I-8 ci-dessous.  
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Figure I-8  Composition d’une chaine de traction d’un véhicule 100% électrique  

La chaine de traction d’un VH est structurée principalement autour des mêmes éléments de base que ceux 
des premiers modèles de véhicules électriques apparus il y a un siècle à quelques différences prêt ; on 
trouve sur un VE aujourd’hui par exemple le chargeur de batteries ainsi qu’un système de monitoring de 
ces dernières qui permet de connaître l’état de charge et donc estimer l’autonomie du véhicule.  

Le véhicule est toujours constitué d’accumulateurs pour le stockage d’énergie électrique, d’un moteur pour 
transformer l’énergie électrique en énergie mécanique et d’un onduleur permettant de convertir le courant 
continu des batteries en courant alternatif pour la machine et contrôler le couple du moteur ; c'est une 
différence majeure par rapport aux véhicules du début du XXème siècle. La réversibilité naturelle en courant 
de ce convertisseur permet la récupération d’énergie au freinage.  

Notre travail va se concentrer exclusivement sur ce dernier élément à savoir l’onduleur de puissance dédié 
à la traction électrique et plus particulièrement à son cœur : le module de puissance. 

 Verrous liés au développement du VE 

Le développement du VE est bridé aujourd’hui par une autonomie faible, un temps de chargement longs, 
et par un coût de fabrication plus élevé, comparé à un véhicule thermique équivalent. 

Différents leviers permettent de lever ces verrous. 

• La réduction de la consommation sur un trajet par une adaptation de la conduite et l’installation 
de nouvelles infrastructures (optimiseur numérique de conduite, maintenance, bornes de recharges 
autoroutières, etc…). 

• L’abaissement du coût global peut se faire sur les matières premières, le processus de fabrication 
et les coûts de développements.  

Dans ce contexte, la chaine de traction constitue un élément important permettant d’améliorer les rende-
ments, la masse et le coût du système. La phase de développement et de conception des éléments qui la 
constitue est primordiale ; les outils de conception assistée par ordinateur sont devenus aujourd’hui in-
contournables.  
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Notre démarche s’inscrit dans le cadre de l’optimisation du cœur de la chaine de traction : l'onduleur 
triphasé de puissance.  

 Les convertisseurs dans le domaine de la traction automobile 

Dans le domaine de la traction électrique, le système de stockage fournit une tension utilisée non seulement 
pour propulser le véhicule mais aussi pour alimenter les différents systèmes de confort, d’assistance à la 
conduite et à la sécurité du véhicule et de ses occupants. Les organes qui assurent ces fonctionnalités 
fonctionnent souvent à l’électricité sans pour autant travailler aux tensions délivrées par la batterie prin-
cipale du véhicule (Figure I-9). 

 

 
 

Figure I-9  Les organes de conversion dans un véhicule électrique  

On trouve ainsi dans un véhicule principalement trois types de convertisseurs. 
• Les convertisseurs AC-DC : redresseurs, 
• Les convertisseurs DC-DC : hacheurs, 
• Les convertisseurs DC-AC : onduleurs, généralement triphasés. 

 

Nous nous plaçons dans le cas des modules de puissance des convertisseurs statiques qui assurent les 
fonctions de conversion d’énergie (AC/DC ou DC/AC) pour les applications moyennes et fortes puissances 
en général et dans le domaine du VE en particulier. 

R
és

ea
u 

él
ec

tr
iq

ue
 

Borne de recharge dédiée 
(privée ou publique) 

Station de recharge 
standard triphasée 

   AC 

DC 

Chargeur de 
batterie 

C 
d

Compartiment système de 
recharge 

DC      

AC 

Compartiment traction 

Moteur 
électrique 

Roue Roue 

Roue Roue 

DC 

DC 

Systèmes embarqués 
(autoradio, optiques, 

auxiliaires, etc.) 

Transit de puissance bidirection-
nel 

Transit de puissance bidirectionnel 

Réseau domestique bi-
phasé (maison, garage) 

Connec-
teur/adap-

tateur 

Prise de courant standard 

D
iff

ér
en

ti
el

 



 
Chapitre I | Cadre et objectifs du travail 
 
 

27 
 

Deux grandes familles de transistors sont utilisées aujourd’hui dans ces convertisseurs : MOSFET (Metal 
Oxide Semiconductor Field Effect Transistor ou transistor à effet de champ à grille isolée) et IGBT 
(Insulated Gate Bipolar Transistor ou transistor bipolaire à grille isolée).  

Le choix de ces composants dépend de plusieurs paramètres notamment les puissances et tensions ainsi 
que la fréquence à laquelle ils doivent commuter pour générer la forme du signal que l’application requiert.  

	

	
Figure I-10  Utilisation de différents types de transistors en fonction des applications  

Pour les applications automobiles, les MOSFET et IGBT à base de silicium sont principalement utilisés 
(Figure I-10). Dans ce domaine, la tension continue de la batterie est découpée à des fréquences allant de 
5 à 20 kHz. Ce découpage est généralement réalisé par l’utilisation des lois de commande de type MLI 
(Modulation de largeur d’impulsion), commande par hystérésis, commande vectorielle, etc... 

De nouveaux matériaux émergent afin de remplacer le silicium : le carbure de silicium (SiC) et le nitrure 
de Galium (GaN) [19]. Ces matériaux promettent des fréquences de commutation plus élevées, des pertes 
fortement réduites et des températures de fonctionnement plus élevées qui permettront des systèmes de 
refroidissement plus compact mais nécessiteront aussi une meilleure maîtrise de la CEM.  

Que ce soit les MOSFET-SiC ou IGBT-Si, les composants nécessaires pour assurer la fonction de conver-
sion DC/AC se présentent sous la forme de modules.  

Le moteur de traction dans un VE est triphasé, ceci implique que la structure d’onduleur doit être com-
posée d’au minimum six interrupteurs bidirectionnels en courant constitués par l’association d’un IGBT 
ou un MOSFET avec une diode anti-parallèle. 

La Figure I-11 représente quelques exemples de module de puissance qui équipent quelques-uns des véhi-
cules électrifiés de référence.  
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Figure I-11  Exemples d’onduleurs dans le domaine du VE/VEH.   (a) Infineon 4 IGBT/phase, (b) Toyota 6 

IGBT/phase [20][21], (c) Nissan 6 IGBT/phase [22], (d) Toyota 4 IGBT/phase [23], (e) Vishay 10 IGBT/phase 

[24], (f) Lexus 4 modules double face/phase (1 IGBT/phase)[25][26], (g) Toyota 6 IGBT/phase [25] 

On peut noter ici que les semi-conducteurs sont associés en parallèle afin de pouvoir commuter des cou-
rants importants, ce dernier dépend de la puissance de la machine utilisée et donc de la gamme du VE 
(bas de gamme, haute gamme, utilitaires…).  

On trouve par exemple dans la Tesla 10 puces IGBT par phase (soit 30 par module) pour son modèle S 
afin d’assurer les 1200 kW nécessaires pour ce véhicule, lorsqu’une Renaut Zoé n’a besoin que de 12 puces 
IGBT par module pour assurer son fonctionnement nomina 400 V/300 A.    

 Le convertisseur de puissance dans la chaine de traction 

 Le module de puissance planaire  

Le module de puissance constitue à lui seul environ 40 % du coût d’un système de conversion automobile 
[20][27]. Ainsi, même si un module remplit parfaitement le cahier des charges d’un point de vue technique, 
il se peut qu’il ne soit retenu de par son coût trop important. Celui-ci constitue un enjeu majeur pour les 
concepteurs et les exploitants du secteur automobile.  

Pour diminuer le coût de ces dispositifs, des efforts sont menés pour optimiser leur intégration, accroître 
la densité de puissance volumique d'une part et améliorer la fiabilité et les performances de conversion 
d’énergie d'autre part. 
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Cette partie définira le contexte et les objectifs de notre travail. Nous ne nous intéresserons qu'aux struc-
tures planaires ou 2D des modules de puissance. Ce mode d’intégration est très répandu et très utilisé 
dans les applications automobiles en raison notamment de la bonne maitrise des procédés de fabrication 
et des coûts de cette technologie.  

En nous appuyant sur un exemple, nous définirons les constituants des modules de puissance 2D, nous 
présenterons ses points forts et nous aborderons ses principaux points faibles.  

Description d’un module de puissance planaire - cas d’étude le module FS400 

Les semiconducteurs de puissance utilisés dans un module de puissance sont des puces à structure verti-
cale, de type VDMOS, IGBT et diodes de puissance. La spécificité de ces composants est leur fort calibre 
en courant, une faible chute de tension à l’état passant et une grande tenue en tension. 

On représente à Figure I-12(a, b) la vue de dessus d’un onduleur triphasé conventionnel ainsi que son 
schéma électrique équivalent.  

 
 

 

 

(a) Module de puissance embarqué dans une Renault Zoé (b) Circuit équivalent 

 

(c) Principe d’assemblage [28] 

Figure I-12  (a, b) Module d’IGBT Infineon FS400R07A1E3 (600 V - 400 A) ouvert et son circuit équivalent -

(c) principe d’assemblage 

La Figure I-12(c) présente le principe d’assemblage d’un tel convertisseur. La prise de contact électrique 
est réalisée sur la face avant du composant à l’aide de fils de bonding, tandis que la face arrière est 
reportée sur une couche en cuivre d’un substrat en alumine ou en nitrure d'aluminium de type DBC 
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(Direct Bond Copper). Cette partie du module est composée de deux couches en cuivre de même épaisseur 
pour des raisons mécaniques et séparées par un isolant.   

Le rôle du substrat DBC est d’assurer comme mentionné les contacts électriques en face arrière des puces 
et l’isolation électrique entre les points de tenue en tension dans le module ainsi que l’évacuation de la 
chaleur dissipée dans les puces. Le substrat a aussi pour rôle d’assurer la tenue mécanique globale de la 
structure. 

La face arrière du substrat est brasée sur une semelle en cuivre possédant de bonnes caractéristiques 
thermiques pour acheminer et diffuser le flux de chaleur vers le radiateur. Les interconnexions en face 
avant entre les puces (et entre les puces et les connecteurs externes) sont réalisées par des fils de bonding 
en aluminium, parfois en cuivre ou en rubans à base de ces deux matériaux Al/Cu. Il faut en revanche 
connecter en parallèle un nombre suffisant de fils de bonding afin de distribuer les forts courants qui 
traversent le composant. 

Un gel vient ensuite finaliser l'isolement, protéger ses constituants contre la corrosion et les agressions de 
l’environnement extérieur, le tout est ensuite fermé par un boitier en plastique. 

La  Figure I-13 montre une vue de côté schématique du module FS400 dans une configuration de montage 
industriel. Un bus-bar réalise la liaison électrique entre le module et le condensateur du bus DC. La carte 
de commande est vissée directement à l'extrémité du module qui est fixé ici sur son refroidisseur. 

 

 Figure I-13 Module onduleur FS400 pour une utilisation industrielle type Renault Zoé 

La technologie 2D est largement maitrisée et adaptée pour une production à grande échelle destinée à 
diverses applications. Sa maturité et la bonne connaissance technique par les industriels se manifestent à 
travers la standardisation des dimensions des modules afin de les rendre intégrables et interchangeables 
dans n'importe quelle structure. Il est en revanche nécessaire d’en présenter les faiblesses, notamment 
d’un point de vue électrique. 

 Limitations des performances des modules de puissance classiques  

L’un des points les plus limitant d’un module de puissance standard est typiquement l’aspect inductif de 
la maille de commutation. En effet, les lyres de puissance, les pistes en cuivre du DBC ou encore les fils 
de bonding introduisent par la spécificité des matériaux qui les composent des impédances parasites dans 
le module.  

L’inductance parasite provoquée par ces éléments peut dans certains cas dégrader le comportement élec-
trique du convertisseur et ainsi limiter son aire de sécurité. Les effets majeurs sont connus pour être : 
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-L’apparition de surtensions et d’oscillations aux bornes des semi-conducteurs lors des commutations.  

-L’apparition d’un déséquilibre de courant entre les cellules de commutation notamment lors de la mise 
en parallèle de puces.  

-La manifestation de couplages entre circuits de puissance et de commande ce qui se traduit généralement 
par le ralentissement des commutations et par conséquent l’augmentation des pertes par commutation.  

-L’intensification des perturbations électromagnétiques.  

On présentera dans le chapitre II une étude visant à quantifier les différents éléments parasites ainsi que 
leur influence en termes de surtensions dans un module planaire pris comme cas d’étude.  

Il est néanmoins important de souligner que la maturité de la technologie 2D vient aussi de la connaissance 
de ces phénomènes par les industriels et des solutions mises en place afin d'y remédier. Dans un secteur 
de production à grande échelle comme l'automobile, cette maturité suffisante provoque le rejet fréquent 
de nouvelles géométries ou de nouveaux moyens d'assemblage qui n’ont pas encore réussi à séduire les 
industriels, les assemblages 3D sont encore au stade des laboratoires.  

Ainsi, nous avons voulu positionner nos travaux de recherche en restant dans le cadre de l’assemblage 2D 
tout en proposant un degré de liberté supplémentaire : il s’agit de réduire efficacement les inductances 
parasites internes et d'intégrer des fonctions de découplage rapprochées.  

 Définition du projet et contexte de l’étude 

Les travaux de cette thèse se déroulent en partenariat entre VEDECOM4 et le laboratoire SATIE dans le 
cadre du projet VEH02 qui s’inscrit dans la démarche du « le véhicule + électrique ». Le but du projet 
est l’optimisation d’un onduleur triphasé classique destiné aux applications automobiles. Pour ce faire, 
l’une des solutions consiste à intégrer des fonctions de découplage à l’intérieur de cette structure.  

Le périmètre de l’étude concerne particulièrement la faisabilité d’une telle solution d’intégration, la con-
ception virtuelle d’une architecture à découplage intégré, et l’apport des routines d’optimisation appli-
quées à une telle solution.  
 
Un cadre d'usage du module de puissance définit les contours de l’étude : · 

• onduleur triphasé classique : étude d’un bras d’onduleur fonctionnant en hacheur (Figure I-14) , 
• tension du bus continu : entre 400 V et 650 V, avec objectif de monter la tension à 600 V, 
• puissance : entre 25 kW et 50 kW, avec l’objectif d’atteindre un fonctionnement 600 V/300 A, 

tout en assurant des surtensions ne dépassant pas 2 % de la tension du bus DC lorsque ce point 
de fonctionnement et considéré 

• pertes par commutation : les pertes totales par commutation doivent être réduites d’au moins 10% 
par rapport à un convertisseur conventionnel 

• fréquence de découpage : entre 10 kHz et 15 kHz. 

                                         
 
 

4 VEDECOM est un Institut pour la Transition Énergétique (ITE) dont l’objectif est de consolider la position de la région 
Ile de France dans le domaine de véhicule décarboné et autonome. 
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Par la mise en œuvre de routines d’optimisation, on verra que l’objectif de la montée en tension toute en 
réduisant les pertes par commutation est atteignable.  

 Présentation du module sélectionné  

Le module de puissance HybridPACK™ 1 FS400R07A1E3 (650 V, 400 A), d’INFINEON est un onduleur 
triphasé destiné à l’alimentation des moteurs des véhicules électriques et hybrides (20 - 30 kW). Son prix, 
sa compacité et ses caractéristiques électrothermiques font de lui un module de puissance de référence 
pour le VE/VEH. On le trouve notamment dans la HYUNDAI Sonata et la KIA optima [29]. La RE-
NAULT Zoé est également équipée depuis 2012 d’un FS400 600 V/400 A. 

 

Figure I-14  Module de puissance six-pack FS400R07A1E3 décapoté. (CHS pour Collector High-Side, ELS pour 

Emitter Low-Side et CP pour Common Terminal Pin) 

 
Figure I-15  Schéma électrique du FS400 - Onduleur triphasé 
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C’est un module de puissance dit « standard ou classique » à semelle en cuivre. Le FS400 tout silicium 
(140 mm×72 mm×17mm) est un onduleur triphasé constitué de douze puces IGBT et de douze diodes 
anti parallèle. La Figure I-14 présente une vue de dessus d’un module FS400 décapoté. 

Les trois phases du module sont constituées de trois substrats DBC (Direct Bonded Cooper) (38.5mm x 
38.5mm) identiques brasés sur une embase (base plate) de cuivre. Les substrats sont reliés en parallèle au 
bus DC+ DC- du module afin de former ses trois phases. Le module présente cinq accès pour transférer 
la puissance entre sa partie DC et AC (DC+, DC-, U, V, and W). L’accès à la partie commande de la 
structure est assuré par des connexions aux grilles des puces IGBTs (G1 à G6), trois accès collecteur 
(CHSU, CHSV et CHSW), trois points de reprise d’émetteur (ELSU, ELSV et ELSW) et trois sorties 
point milieu (CPU, CPV et CPW). Le module est équipé également d’une thermistance NTC.   

 Contexte et axes de recherche 

 La connectique dans un module de puissance  

L'étude de la connectique doit apparaître dès les premières étapes de conception d’un nouveau module de 
puissance. La prise en compte de cette partie du composant dans un processus de conception est délicate. 
Elle fait intervenir des phénomènes plus ou moins complexes qui vont généralement modifier la répartition 
du courant ou modifier les contraintes en tension. Ceci constitue d’une certaine manière le conditionne-
ment de la performance et la fiabilité de la structure. 

 La modélisation en vue de l’analyse de l’existant et la simulation numérique 

en vue de l’évaluation d’un prédimensionnement 

Depuis une dizaine d’année, la part de la simulation numérique dans le domaine de l’automobile ne cesse 
de progresser. L’un des meilleurs exemples est le développement par Nissan de son monospace Note-2005 
en un temps record (10,5 mois) en remplaçant deux des trois phases de prototypage habituelles par la 
simulation numérique [30]. Renault et PSA Peugeot-Citroën de leur côté ont mis en place progressivement 
l’utilisation d’une maquette numérique depuis le début des années 90 [31]. 

Grâce à l’ingénierie numérique, les temps de développement d’un véhicule sont passés de 5 
ans à 2 ans.  

L’intérêt d’utiliser la simulation numérique peut en effet être multiple : 

• un gain sur les coûts et les délais comparé au prototypage physique [32], 
• la possibilité d’explorer des solutions « très originales » ou très contraignantes pour les compo-

sants.  

Ce sont essentiellement les gains en coût et délais de développement qui poussent les industriels, soumis 
à rude concurrence, à avoir recours à la simulation numérique. La conception d’un module de puissance 
suit évidement cette évolution. 
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 Approche de prédimensionnement par optimisation   

Dans certaines situations, il est indispensable d’optimiser plusieurs critères en même temps. Pour le mo-
dule qui a été choisi, on a en effet cherché à minimiser les pertes par commutation et les surtensions aux 
bornes du convertisseur, et ce pour des contraintes de fonctionnement bien définies. 

D’une manière générale, durant la conception d’un module de puissance, un nombre important de va-
riables de conception ainsi que plusieurs contraintes physiques contradictoires et parfois de natures diffé-
rentes peuvent intervenir. Dans de tels cas, l’expertise du concepteur seul ne suffit pas, car il devient 
difficile de percevoir tous les couplages et de comprendre comment agir pour améliorer les objectifs visés.  

Cette complexité du problème conduit naturellement à l’utilisation de techniques d’optimisation robustes 
destinées à faciliter la détermination des meilleurs compromis. Généralement la solution à un problème à 
plusieurs objectifs se ramène à trouver le meilleur compromis. Dans ce travail nous proposons d’optimiser 
un bras d’onduleur destiné typiquement au VE, suivant plusieurs objectifs simultanément tout en restant 
aussi réaliste que possible.  

 Synthèse de nos objectifs   

La problématique du sujet de thèse est au croisement des trois points mentionnés précédemment ;  

- L’utilisation de la modélisation et la simulation numérique pour qualifier un module de puissance existant 
et dédié à l’automobile. 

- Établir des règles de conception dans le cadre d’un prototypage virtuel d’un nouveau composant per-
mettant l’intégration des condensateurs de découplage en son sein.  

- Suivre une démarche de conception inverse par algorithme d’optimisation qui consiste à maximiser ou 
minimiser une ou plusieurs performances du système sous contraintes. Les performances voulues par le 
cahier des charges et les contraintes imposées par ce dernier vont devenir respectivement des fonctions 
coût et des contraintes d’optimisation.  

Dans cette approche, le deuxième chapitre présentera les modèles mis en œuvre pour le prototypage virtuel 
du module FS400. Ces modèles ont pour objectif de simuler le comportement d’un tiers de ce convertisseur 
fonctionnant en hacheur lors du découplage. Grâce à Ansys Q3D extractor, l’extraction puis l’analyse des 
éléments parasites (notamment résistifs et inductifs) du bras d’onduleur étudié, permet d’établir le modèle 
des impédances parasites qui, associés aux modèles des IGBT/Diodes, permettent d’établir un modèle 
électrique équivalent complet. L’objectif est de repérer les éléments parasites prédominants afin de mettre 
en place une stratégie de découplage, permettant d’améliorer les performances de ce module. 

Le troisième chapitre traitera l’évaluation en statique et en dynamique du modèle électrique équivalent 
du tiers du FS400. Les limites de fonctionnement de ce dernier vont être ensuite étudiées par la simulation 
de ce modèle. En vue d’une utilisation optimale de ce module, il va s’avérer primordiale d’améliorer les 
performances de commutation ainsi que de réduire les surtensions aux bornes des composants. 

Le quatrième chapitre présentera les fondements d’une démarche de conception par algorithmes d’opti-
misation visant à trouver un meilleur compromis entre paramètres de performances et de sécurité du 
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module. Ceci passe par le calcul de la quantité de découplage capacitive optimale à intégrer et de l’opti-
misation de la commande des composants. Des règles de conception facilitant la modélisation d’un bras 
d’onduleur permettant une telle étude seront ainsi définies.    

Le challenge dans le cinquième chapitre est d’appliquer la démarche d’optimisation à un bras d’onduleur 
à découplage intégré. On présentera dans la deuxième section de ce chapitre un outil d’aide à la conception 
qui est basé sur les résultats d’optimisation de quelques points de fonctionnement. Cet outil sera utilisé 
pour estimer les paramètres d’optimisation permettant la montée en tension sur ce module. Ce chapitre 
se termine par une comparaison du concept développé avec le modèle d’un bras d’onduleur FS400. Des 
perspectives d’améliorations basées sur le principe de l’hybridation des composants semi-conducteur du 
concept développé sera présentée. L’association de composants IGBT silicium avec des diodes de roue 
libre de type Schottky SiC sera parmi les leviers ouvrant la voie vers de nouvelles améliorations.   
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  Prototypage virtuel d’un module de puissance  

 Introduction  

Ce chapitre est consacré à la description des modèles mis en œuvre pour le prototypage virtuel du module 
FS400 présenté au chapitre I de ce mémoire. Ces modèles ont pour objectif de simuler le comportement 
d’un tiers de ce convertisseur. Ainsi, en repérant les éléments parasites prédominants, nous pourrons 
mettre en place une stratégie de découplage performante, dont l’objectif est de limiter non seulement les 
surtensions appliquées aux transistors mais aussi les pertes par commutation dissipées dans ces derniers.  

Grâce à Ansys Q3D extractor, l’extraction puis l’analyse des éléments parasites (résistif, inductifs, capa-
citifs) dans le module, permet d’établir un modèle d’impédances parasites qui, associées aux modèles des 
IGBT/Diodes, permettent d’établir un modèle électrique équivalent complet.  

La démarche adoptée, pour modéliser les semi-conducteurs, consiste à proposer des modèles comporte-
mentaux représentant leurs caractéristiques statiques et dynamique. Nous utilisons l’outil Simplorer® 
Characterization tool. Ce dernier exploite les données fournies par le fabricant. Une procédure d’extraction 
de paramètres est proposée dans cet outil.  

L'idée est donc de modéliser les différents éléments indépendamment les uns des autres. Une fois chaque 
partie modélisée (routage et semi-conducteurs), la construction du prototype virtuel consiste en l'associa-
tion de tous les modèles dans un simulateur circuit unique (Simplorer®). 

Il est toutefois important de souligner qu’un tel concept de modélisation est délicat à mettre en œuvre. Il 
faut tenir compte de l'ensemble des éléments avec suffisamment de précision ainsi que de leurs éventuelles 
interactions tout en assurant la convergence du simulateur et en ayant des temps de calculs raisonnables. 
Il sera donc indispensable de définir des hypothèses simplificatrices afin de répondre correctement à la 
problématique.  

 Évaluation de l’outil d’extraction des éléments parasites ANSYS-Q3D® - 

Étude de cas 

1.2.a ANSYS Q3D Extractor  

Q3D Extractor effectue, à une fréquence spécifiée, des simulations de champs électromagnétiques quasi-
statiques 3D et 2D, nécessaires pour l’extraction des paramètres RLCM (résistance, inductance, capacité 
et mutuelle inductance) d’une structure. À l’issue de cette procédure de calcul, il crée automatiquement 
un modèle de sous-circuit équivalent de type SPICE. Celui-ci peut être utilisé afin d'évaluer les perfor-
mances des interconnexions, des boîtiers de circuit intégrés, des connecteurs, des PCB, des busbars et des 
câbles. 

Ce logiciel utilise la méthode des moments (MOM) afin de calculer les différents éléments parasites [1][2]. 
Grace à cette technique, Q3D a l’avantage de traiter des objets 2D ou 3D très complexes sans pour autant 
effectuer le maillage de l’air autour des structures ; les temps de calcul peuvent être ainsi considérablement 
réduits comparés à la méthode des éléments finis.  
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Le principe est de représenter la géométrie 3D dans le logiciel et de définir des boucles de courant. Q3D 
Extractor calcule, selon la fréquence ou la plage qu’on lui définit, la matrice d’éléments parasites.  Pour 
accélérer la création de modèles, ces derniers peuvent être importés sous différents formats tel que 
MCAD : Mechanical Comuter Aided deign ou ECAD (Electrical Comuter Aided Design). 

Les résultats de calcul sont transférés de manière transparente vers différents solveurs d’ANSYS, tels que 
ANSYS Simplorer® pour ensuite effectuer une analyse électrique avancée.  

Un travail de vérification du comportement du logiciel est néanmoins nécessaire afin de s’assurer des 
capacités de calcul de ce logiciel d’une part, et d’autre part se familiariser avec l’outil en question. C’est 
l’objet du paragraphe suivant.  

1.2.b Validation des extractions par calcul issues de Q3D  

Plusieurs travaux issus de la littérature ont démontré qu’il n'est pas critique de considérer les inductances 
constantes (déterminées pour une fréquence)[3][4]. En effet, comme il sera illustré dans la section qui suit 
(Cf. Figure II-2), les variations de l’inductance parasite se situent en grande partie dans le domaine de la 
basse fréquence. Dans cette plage fréquentielle, les éléments associés aux semi-conducteurs présentent une 
impédance supérieure à celle des inductances de câblage. Dans le cas où on s'intéresse aux commutations, 
les signaux sont à large spectre et l'influence de la connectique devient prépondérante. Dans cette gamme 
de fréquence, l'inductance reste constante et une approximation par la fréquence équivalente au front de 
montée (tm) est généralement le choix le plus approprié. Celle-ci est donnée par l’équation (1). 

 �lm = 0.35
��  (1) 

Les temps de commutation d’un module FS400 sont de l'ordre de 50 à 100 ns, les fréquences équivalentes 
de commutation se situent donc aux alentours de 4.5MHz. Dans ce domaine fréquentiel, il ne sera retenu 
que les effets inductifs et résistifs de la connectique.  

À cette fréquence, on considère que les effets capacitifs ne sont pas prépondérants. Ainsi, les capacités 
parasites des pistes avec l'embase du module ne seront pas prises en compte. 

Par ailleurs, la modélisation de la connectique doit satisfaire à des critères de simplicité, de robustesse et 
de rapidité de calcul. Le modèle équivalent des éléments parasites doit être compatible avec un outil de 
simulation circuit. Dans ce contexte, il a été fait appel au logiciel Q3D® issu de la suite logicielle MAX-
WELL d'ANSYS.  

Afin d’estimer la cohérence des calculs de Q3D, nous avons étudié dans un premier temps l’évolution de 
l’inductance parasite en fonction de la fréquence. Pour se faire, le circuit de routage de la commande du 
demi-bras de la partie haute de la phase V du module FS400 a été considéré pour mener cette analyse. 
Nous avons utilisé le maillage adaptatif par défaut de Q3D (Figure II-1).  

Les essais ont été effectués sur cette partie du routage grâce à un analyseur d’impédance KEYSIGHT 
E4990A. Un balayage en fréquence de 20 Hz à 20 MHz a été réalisé.  
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Figure II-1 Évaluation de Q3D. (a) Modèle 3D du routage considéré. (b) Partie du module ciblée par les me-

sures et l’échantillon Q3D  

Une fois calibré, le pont d’impédance a été relié aux points P et O comme illustré dans la Figure II-1. Les 
fils de mesures, illustrés à la Figure II-1 par des flèches rouges, ont été également calibrés à vide et en 
court-circuit. Bien que des précautions ont été adoptées en utilisant un dispositif de fixation, il se peut 
que l’angle formé par ces derniers soit décalé de quelques degrés lors de la mesure. Ceci peut engendrer 
des termes parasites supplémentaires non pris en compte durant la calibration. Il été également délicat 
de maintenir les pointes de connexion P et O exactement au même endroit sur le dispositif que celui 
utilisé lors de la calibration. Ceci peut constituer une autre source d’erreur notamment en termes d’in-
ductance mesurée.          

La Figure II-2 montre l'évolution de l'inductance parasite de la partie du routage considérée en fonction 
de la fréquence. Ce dispositif simple est représentatif des autres parties 3D du module FS400. 
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Figure II-2 Comparaison Q3D-Mesures. En rouge l’inductance parasite estimée entre O et P par Q3D. En noir 

la valeur l’inductance parasite mesurée.  

Cette étude préliminaire a permis d'évaluer la qualité d'estimation de l’inductance parasite calculée -
�rstuvél)	par Q3D et celle mesurée par l'analyseur d’impédance (�tlruwél).  
L’estimation de l’écart entre la mesure expérimental et la simulation est effectuée selon l’équation (2). 

 ������	 % = �tlruwél − �rstuvél
�tlruwél ×100 (2) 

Afin que le calcul de l’erreur soit exécuté correctement, le pas d’échantillonnage dans le simulateur a été 
aligné avec celui utilisé par l’analyseur. Dans un cas comme dans l’autre, l’évolution de l’inductance a été 
donc effectuée sur la même plage de fréquence mais aussi sur le même nombre d’échantillons que celle-ci.  

 
Figure II-3 Estimation de l’écart entre l’inductance mesurée et celle calculée par le logiciel Q3D® 
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Malgré quelques simplifications apportées à la géométrie simulée (modèles des fils de bonding simplifiés 
et des pourtours non arrondis) l’erreur reste inférieure à 11% sur toute la gamme de fréquence. 

Il faut cependant rappeler que les mesures d'inductances sont toujours très délicates à mener compte 
tenue de leurs faibles valeurs de l'ordre de quelques nH à quelques dizaines de nH. L'erreur observée peut 
aussi bien être attribuée au simulateur qu’à la précision de l’analyseur d’impédance et au processus de 
calibration de la connectique. Même si celle-ci est réalisée de manière à limiter son inductance et correc-
tement compensée dans la phase de calibration de l'appareil, il peut subsister des erreurs de quelques nH 
d'autant plus lorsque la valeur à mesurer est très faible et du même ordre de grandeur que cette erreur 
systématique.  

Au vu des résultats présentés, on estime que l’outil d’extraction de Q3D® donne ici des résultats intéres-
sants en comparaison avec les mesures.  Ainsi, cet outil sera utilisé dans tous nos travaux d’extraction 
d’impédance parasite dès que cela sera nécessaire.  

 La connectique dans un module de puissance conventionnel - Étude de cas de 

conception  

La structure du module FS400 rend toute approche par la modélisation complexe tant du point de vue 
de la description géométrique que du temps de calcul. Toutefois, on peut s'apercevoir qu'elle est composée 
d'éléments de base assez génériques. Par exemple, la disposition des puces IGBTs et diodes sont reportées 
sur trois DBC géométriquement identiques. La Figure II-4 montre clairement la mise en parallèle de trois 
substrats qui réalisent chacun un bras d'onduleur et sur lesquels viennent se connecter des interrupteurs.  

 
Figure II-4 Modèle 3D d’un tiers du FS400. Phase V modélisé sous Ansys Space Claim 

Modélisation 3D 
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Figure II-5 Phase (V) du FS400. (CHS pour Collector High-Side, ELS pour Emitter Low-Side et CP pour Com-

mon Terminal Pin) 

La vue d’une phase du FS400 est représentée à la Figure II-5. Chaque cellule de commutation est consti-
tuée de deux puces IGBT-Si (9.73 mm × 10.23 mm, 650 V/200 A) Infineon SIGC100T65R3E et de deux 
puces diode-Si (9.2 mm× 5.44mm 650 V/200 A) Infineon SIDC50D60C8. 

 
Figure II-6  Disposition des puces dans le FS400 

Les deux bras formant chaque phase du module étudié ont été disposés selon le concept « parallel P-cell 
and N-cell » (Figure II-6). Il a été démontré que cette façon de disposition des puces contribue à une 
réduction de l’inductance parasite dans la cellule de commutation [5].  

On trouve dans le Tableau I-1 les dimensions détaillées d’une phase du module étudié.  

 

 

Tableau II-1  Dimensions caractéristiques du FS400 - Phase V 

V 

Partie haute (HS) 

Partie basse  (LS) 

Collecteur partie haute (HS)  

Accès à la grille (LS) 

Reprise d’émetteur (HS) 
Accès à la grille (HS) 

Sortie du point milieu 

DBC 

DC  + 

DC  - D 4 

T 3 

T 4 

T 3’ 

T 4’ D 4’ 

D 3 D 3’ 

Reprise d’émetteur (LS) 

T3 

D4 

D3 

T4 

T3 

D4 

D3 

T4 

P-Cell N-Cell 
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DBC (mm) 35 × 54 

Épaisseur du DBC (mm) 
0.28(Cu) 

0.31(Al2O3) 

Semelle (mm) 72 ×140 

Épaisseur de la semelle(mm) 2 (Cu) 

Puce IGBT(mm) 9.73 × 10.23 

Puce diode(mm) 9.2 × 5.44 

Fils de bonding des connexions de puissance 
Longueur (mm) 11.9 

(Al) 
Diamètre (µm) 200 

Bondings d’accès à la diode 
Longueur (mm) 4.61 

(Al) 
Diamètre (µm) 200 

Bonding d’accès à l’IGBT 
Longueur (mm) 7.3 

(Al) 
Diamètre (µm) 200 

 

 
(a) (b) 

Figure II-7  (a) Modèle 3D de la phase V. (b) Identification des différentes parties d’une cellule de commuta-

tion du FS400 - fonctionnement hacheur. 

La Figure II-7 (a) présente une vue de dessus du tiers du module où sont présentées les 4 puces d’IGBT, 
les diodes antiparallèles et le cheminement de courant dans le cas d’un fonctionnement en hacheur série.  

L’observation de la partie haute (demi bras haut) permet de distinguer chaque portion de circuit, selon 
son appartenance au circuit de puissance ou au circuit de commande Figure II-7(b). 

Ø Circuit	de	puissance		

Il est composé essentiellement des lyres d'amenées de courant, de substrats en DBC et de bonding reliant 
les puces aux substrats et les substrats entre eux. Les puces IGBTs (IGBT T3 et IGBT T3’) et les diodes 
(diode D4 etD4’) forment une cellule de commutation, (les diodes (diode D3 and D3’) et les IGBTs (IGBT 
T4 et T4’) forment également une autre cellule de commutation). Dans le cas d’un fonctionnement ha-
cheur, la phase de conduction des IGBTs T3 et T3’ est représentée par un trait gras de couleur orange 
(Figure II-7(a)). 

Durant la phase de roue libre, le courant circule entre la charge et les diodes D4 et D4’ selon le chemin 
indiqué par des flèches en noir. 
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Ø Circuit	de	commande,		

Ce circuit est commun aux deux puces IGBT T3 et T3’ mises en parallèle,  

Le fait de ne traiter qu'un tiers d'un module, suppose de ne pas de tenir compte des couplages entre 
différents bras d'un même module ; cette simplification semble raisonnable pour la simulation du fonc-
tionnement d'un bras.  

  La connectique origine principale de l’inductance de maille  

En analysant le boitier du FS400 (Figure II-5 et Figure II-6) on peut distinguer deux types de connec-
tiques, celles liées à la puissance et celle liées à la commande. Dans un cas comme dans l’autre, réalisant 
l’interconnexion des éléments internes du module ou reliant le module à son environnement extérieur, ces 
liaisons à caractère inductif (de plus couplées entre elles) sont à l’origine des surtensions lors des commu-
tations où les variations du courant sont brusques, mais aussi de diverses perturbations électromagné-
tiques. Ces effets parasites peuvent dégrader le comportement électrique du convertisseur et ainsi limiter 
son aire de sécurité et nuire à son fonctionnement.  

1.4.a  Les fils de bonding  

Les fils de bonding sont utilisés pour assurer les connexions électriques entre les différentes parties internes 
et externes d’un module de puissance. D’un diamètre variant entre 100 µm et 400 µm, ces éléments sont 
généralement en aluminium associé à quelques pourcents d’alliage anticorrosion (comme le nickel) [6][7].  

Un fil de bonding possède une impédance à comportement résistif et inductif. Le comportement inductif 
peut être vu comme une inductance équivalente qui dépend des dimensions géométriques du fil ainsi que 
des propriétés de son matériau. Il est donc en partie responsables des perturbations au niveau de la 
commande et des surtensions aux moments de commutations du convertisseur.  
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Figure II-8 Mise en évidence de la connectiques internes et externe d’un boitier à une puce IGBT vertical-Cas 

du FS400. À gauche : inductances parasites introduites par les différentes connexions. À droite : Modèle équiva-

lent des éléments parasites vus par une puce IGBT 

La Figure II-8 illustre le cas de l’IGBT T3 du FS400. Le modèle électrique équivalent faisant apparaitre 
les différents éléments inductifs parasites éventuellement vus par ce composant et présenté à droite de la 
figure.  

1.4.b  Le routage (layout)  

Le routage est en partie responsable des surtensions aux bornes des interrupteurs dues aux fortes varia-
tions du courant (di/dt) qui apparaissent lors de la phase de commutation. De plus, un courant de mode 
commun (MC) est généré à cause de la présence de capacités parasites par rapport à la terre et des forts 
gradients de tension (dv/dt) [8]. Rapprocher les puces entre elles dans le module réduit la longueur des 
fils de câblage des interconnexions inter-puce, et au même titre la longueur des pistes du routage. Ceci a 
pour effet de diminuer l’inductance parasite quelle que soit la technique d’assemblage utilisée. Néanmoins 
ce rapprochement provoque l’élévation de la température de jonction des puces à cause d'un plus fort 
couplage thermique. Lors de la phase de conception du routage d’un module de puissance, il est donc 
nécessaire de trouver un compromis entre la longueur des pistes cuivre et le couplage thermique des 
différents composants du convertisseur [9]. 
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1.4.c Les connexions externes  

Certaines connexions du module à son environnement externe sont réalisées par des fils de bonding.  

Dans le domaine du VEH/VE, la connexion d’un module de puissance à son environnement extérieur est 
généralement réalisée grâce à des connexions à vis (Figure II-9). Ces connectiques présentent cependant 
certaines limites.  

 
Figure II-9  Exemples de connexions externes à vis 

En effet, les niveaux de courant et tension qui transitent par ces connexions sont élevés. Les contacts de 
serrage doivent être ainsi parfaits et une certaine distance entre les potentiels doit être respectée afin 
d’éviter des décharges électriques. Ceci est d’autant plus vrai que dans la majorité de ces applications, 
des condensateurs de filtrage ou de découplage viennent s’insérer entre la source d’entrée et le convertis-
seur. Ces contraintes imposent la forme et le positionnement de ces connectiques ce qui est souvent à 
l’origine de l’apparition d’une inductance parasite supplémentaire non négligeable (entre 12 à 25 nH par 
connectique [10]). Cette dernière est généralement l’un des éléments inductifs les plus prépondérant dans 
le convertisseur, si des solutions ne sont pas envisagées, les performances du convertisseur peuvent être 
ainsi très impactées.  
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 Détermination des impédances parasites du convertisseur 

sélectionné  

 Descriptions générales  

L’information sur la manière dont sont distribués les éléments parasites permet de modéliser le convertis-
seur. Les éléments parasites qui se trouvent naturellement entre chaque puce IGBT et sa diode antipa-
rallèle doivent être pris en considération. Le bras d’onduleur considéré peut-être représenté dans une 
première approximation par le circuit équivalent de la Figure II-10. 

D’une manière générale, chaque élément parasite d’interconnexion de la Figure II-10 peut être associé à 
une résistance, une inductance parasite et des mutuelles inductances représentant les couplages avec les 
autres interconnexions.  

 

 
Figure II-10 Couplage inductif entre les différents composants d’un tiers du FS400. (VDC : tension du bus DC - 

Lalim : inductance parasite du câblage de la source de tension - CDC condensateur du bus DC) 
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Figure II-11  Exemple de mutuelles inductance dans l’environnement de commutation de l’IGBT T3 

En étudiant séparément le composant T3, et pour un fonctionnement en mode hacheur du circuit de la 
Figure II-10, on représente par la Figure II-11 les différents couplages par mutuelles inductances qui 
peuvent exister entre éléments proches. 

L’objectif ici est de déterminer dans un premier temps les principales inductances parasites vues par un 
composant IGBT d’un module FS400 lorsque ce dernier fonctionne en mode hacheur. On rappelle ensuite 
l’impact de ces inductances selon leur positionnement en amont ou en aval du composant semi-conducteur.  

 Principales inductances propres  

Durant la phase de conduction de l’interrupteur T3 (Figure II-11), l’inductance de la maille de commu-
tation liée à ce composant (��~�)	peut être identifiée tel que ��~� = ���� + �� + ��.  

Dans cette phase, l’inductance parasite du routage caractérisée ici grossièrement par LDC2 est parcourue 
par le même courant traversant l’inductance parasite au collecteur LC et à l’émetteur LE du transistor. 

De même pour l’inductance de la maille de commutation durant la phase de roue libre de la diode D4 
(����), identifiée ici par la somme des inductances LDC4, LA et LCAT tel que ���� = ���� +	�� + ���~.  
 

E1 

VD4 

EG 

Ich 

+ 

D4 

T3 

C’ 

C
2 

C
1 

LC 

LE 

LA 

LCAT 

Lg Rg 

Lc’ 

LDC1 

LDC3 

LDC4 

LDC2 

VceT3 

L
DC1 

,L
DC3

 inductances parasites du câblage 
L

C 
,L

E
 inductances parasites d’accès à l’’IGBT T3 

L
CAT 

,L
A
 inductances parasites d’accès à la diode D4 

L
DC2 

,L
DC4

 inductances parasites du routage 

Mutuelle inductance 

M1 

M2 

M3 

M4 

M5 

M6 

M7 

M9 

M8 

M9 

M10 

M11 

VLC 

L
G
 inductance parasites de la commande 

R
G
 Résistance de la grille  

E
1
 source de tension  

C
1
, C

2
 condensateurs de filtrage  

C’ condensateur de découplage  

E
G
 Signal de commande  

ig 

M12 

Courant de la commande 

Phase de l’amorçage de T3 

Phase de roue libre de D4 
Courant absorbé par la charge  

iDC 

��� 

Courant de la source de tension 



 
Chapitre II | Modélisation d’un module de puissance en vue du prototypage virtuel  
 
 

51 

2.2.a  L’inductance parasite LG  

C’est un terme parasite qui est souvent de valeur significative (une dizaine à une centaine de nH dans un 
module). Son effet indésirable peut se manifester par le ralentissement des commutations. Le couplage de 
cette inductance avec les capacités parasites des puces peut dans certains cas engendrer des oscillations 
sur les formes d’onde de sortie (courant/tension). Pour remédier à cela, on augmente la valeur de résis-
tance de grille RG ce qui engendre des pertes supplémentaires. Ainsi, un compromis doit être souvent 
trouvé entre la vitesse de commutation et les pertes par commutation d’une telle technologie de module 
de puissance. 

2.2.b Les inductances parasites LC, LDC1, LDC2, LDC3 et LDC4 

Comme on l’a vu précédemment, les fils de bonding constituent avec les pistes une inductance parasite 
notée Lc vue par le collecteur du semi-conducteur. Cette inductance est non seulement néfaste de part 
des oscillations qui peuvent apparaitre suite à son couplage avec les capacités parasites de T3, mais elle 

constitue aussi un effet de stockage d'énergie 
�
� ��� principalement à l’amorçage de l’interrupteur. Cette 

énergie doit être dissipée au blocage du transistor causant des pertes supplémentaires et des surtensions 
à ses bornes.  

Les condensateurs de filtrage C1 et C2 ainsi que la capacité de découplage sont placés en amont à l’extérieur 
du convertisseur. Les interconnexions entre ces derniers et le convertisseur génèrent des inductances LDC2 

et LDC4 prédominantes dans un module de puissance (une dizaine de nH chacune). 

Les inductances LDC1 et LDC3 sont dues au câblage reliant la source de tension E1 au convertisseur. Il est 
important de réduire la longueur de ces câbles afin de limiter l’influence de ces inductances sur l’ensemble 
de la structure, même si à ce niveau les variations de courant sont moindres.  

 

2.2.c  L’inductance parasite LE  

C’est une inductance parasite spécifique au circuit de puissance du courant d’émetteur. Elle engendre les 
mêmes effets indésirables que les inductances LG et LC mais aussi le ralentissement des commutations à 
l’amorçage et au blocage [11]. Quoique LE soit généralement de valeur inférieure à LG et LC, plusieurs 
auteurs indiquent des conséquences très néfastes d’un tel élément parasite aussi faible soit sa valeur [12]. 

Il existe néanmoins une valeur optimale du rapport 
��
�� telle que les performances du convertisseur sont 

optimales [11].  

 

2.2.d  Les inductances parasites liées aux connexions de la diode (anode, cathode) 

Les inductances parasites LCAT et LA sont associées aux connexions d’accès à la diode ; LCAT modélise 
souvent, dans le cas d’une diode Si PN à packaging vertical, les bondings qui recueille le courant catho-
dique. L’inductance parasite LA modélise les connexions d’accès à la diode (brasure, chemin DBC). Ces 
éléments parasites peuvent induire des surtensions et des oscillations sur la tension aux bornes de la diode. 

 Les mutuelles inductances   

Les inductances parasites sont couplées par des inductances mutuelles. La Figure II-11 représente 
quelques-uns de ces couplages dont certains peuvent être négligés. En effet, chaque inductance parasite 
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est couplée en théorie avec l’intégralité des éléments inductifs d’un circuit. En ce qui nous concerne, le 
nombre de mutuelles inductances dans un module de puissance tel que le FS400 peut devenir tellement 
important qu’il n’est malheureusement pas possible de prendre en compte tous ces couplages. Il devient 
donc évident de définir un certain nombre d’hypothèses simplificatrices.   

Un exemple est donné par l’équation (3) où la tension ��� est exprimée en fonction de l’inductance propre 
du collecteur (LC) et les différents couplages de cette dernière avec les « i » inductances parasites du 
câblage lié à la source de tension et au « j » inductances du routage.  

 ��� = ��×����� + ��
t

���
×������ + �s

�

s��
×����� + ��

�

���
×�����  (3) 

À titre d’exemple, la mutuelle inductance M12 représente le couplage entre Lc et les inductances de câblage 
LDC1. Ce couplage est exprimé par le deuxième terme de l’équation (3). Ces mutuelles inductances peuvent 
être négligées de par la nature « continue » du courant  ��� circulant dans les inductances LDC1.  

M5 et M9 représentent le couplage entre Lc et les inductances du routage qui lui sont environnantes. Ce 
couplage peut être illustré par le troisième terme de l’équation (3). Dès lors que le courant �� circulant 
dans les inductances du LDC2, LC, et LE est de même nature, l’équation précédente peut ainsi être écrite 
comme suit :  

 �� = (�� + �s
�

s��
)× ����� + ��

�

���
×�����  (4) 

Ainsi, certaines de ces mutuelles �s peuvent être négligées si leur valeur est faible devant Lc où si le 
circuit couplé n'est parcouru par aucun courant ou une faible proportion du courant ic. Dans nos études, 
nous ne considérerons que les couplages géométriquement proches. Les besoins de modélisation en termes 
de temps de calcul et de simulation sont les raisons principales de la définition d’une telle hypothèse 
simplificatrice.  

2.3.a Couplage puissance commande 

Ce couplage sera négligé dans l'étude car le constructeur a soigné la disposition des conducteurs de grille 
par rapport au circuit de puissance pour le minimiser. Nous avons calculé que l'inductance Lg est de 
l'ordre de 30 nH et que le coefficient de couplage avec les conducteurs de puissance est très faible, comme 
on le verra un peu plus loin.  

  Description de la démarche de modélisation de l’impédance parasite d’un bras 

du module 

Le domaine de validité de la méthode de calcul employée par Q3D correspond au cas où la densité de 
courant reste uniforme et sa propagation unidirectionnelle dans le sens du conducteur [13][4]. Ce n’est pas 
tout à fait le cas vue la disposition des puces dans un module de puissance tel que le FS400. Pour prendre 
en compte ces phénomènes physiques ainsi que l’évaluation des couplages entre les éléments  d’une manière 
simplifiée par la Figure II-11, le modèle 3D de la phase V du module FS400 a été subdivisé en plusieurs 
tronçons de circuits élémentaires [13]. Une entrée et une sortie de courant sont associées à chaque tronçon. 
L’idée est de représenter ensuite chacun par une impédance RLM [14]. Cette technique, si elle permet de 
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bien modéliser tout le comportement inductif du convertisseur, présente l'inconvénient d'être fortement 
liée à la géométrie du système et donc spécifique à chaque objet.  

 

 
Figure II-12 Résumé de la suite logiciel - Étapes de modélisation  

La modélisation complète du bras d’onduleur considéré passe par la modélisation de ses composants semi-
conducteurs ainsi que par la description de la cartographie des éléments parasites en son sein. La démarche 
de modélisation de ces deux sous-systèmes peut être schématisée tel que présenté à la Figure II-12. 

Les étapes de simulations sont les suivantes : 

• Étape 1 : description de la géométrie dans ANSYS Space Claim 3D, 

• Étape 2 : définition des matériaux des différents composants, exportation de la géométrie dans 
Q3D, correction des erreurs de modélisation 3D ; cette dernière action désigne le travail mené afin 
sur les objets 3D pour éviter des erreurs de maillage : on peut citer la suppression des chevauche-
ments entres les composants, l’annulation des fausses inclinaisons ou la détection de duplications 
d’objets. 

• Étape 3 : définition des entrées-sorties de courant dans le modèle Q3D, définition des règles de 
maillage,  

• Étape 4 : extraction de la matrice des éléments parasites et simulation du circuit.  

La démarche suivie a permis d’estimer la répartition des éléments parasites dans une maille de commuta-
tion de la structure étudiée. Les inductances et mutuelles parasites sont représentées par une matrice [L-
R]i-j ; Les i*j éléments de chaque matrice sont calculés par rapport aux « i » points d’accès, qui ont été 
fixés de façon réfléchie au regard de la distribution des courants dans la structure. La Figure II-13 (a) 
montre la répartition détaillée de ces points d'accès dans la structure. La Figure II-13 (b) illustre sur un 
modèle équivalent et d’une manière simplifiée la localisation de quelques points.  

Géométrie, Matériaux, 
câblage, connectiques  

Modélisation 
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Ansys Space Claim 

Q3D Extraction des modèles  

Interface de modéli-
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Formes d’ondes : 
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- Correction de la géométrie dans Q3D 

- Définition des matériaux  

- Définition des entrées sorties du courant  
- Définition du maillage 

- Définition de la fréquence de simulation  
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(a) (b) 

Figure II-13 Méthode entrée-sortie - (a) Modélisation Q3D, (b) représentation de quelques points de calcul sur 

un modèle équivalent simplifié  

Il s’agit d’estimer à la fois les inductances parasites de la maille de commutation définies du point A au 
point C, mais aussi leur répartition. 

Dans un fonctionnement en mode hacheur, on distingue deux boucles de commutation : une boucle de 
commutation définie par l'état de T3–T3’ lorsque ces derniers sont fermés (boucle 1), et celle définie par 
l'état de D4–D4’ lorsque T3-T3’ sont ouverts (boucle 2). 

Par conséquent, lorsqu’il s’agit de calculer l’ensemble des éléments parasites de la boucle 1, T3 et T3’ 
sont maintenus dans Q3D conducteurs (court-circuitées). Les puces D3, D3’, T4, T4’, D4 et D4’ doivent 
être maintenues dans ce cas bloquées. Les éléments parasites de la boucle 2 sont calculés de la même 
manière (D4-D4’ conducteurs parfaits, et D3, D3’, T4, T4’, T3 et T3’ sont maintenus bloqués).  

 

 
(a) (b) 

Figure II-14  Calcul de couplage équivalent entre un routage de puissance et le circuit de la commande. (a) 

points d’accès choisis pour les calculs de Q3D, (b) représentation sur un schéma équivalent  
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Le couplage puissance commande est estimée séparément au circuit précédent comme le montre la Figure 
II-14(a), la  Figure II-14(b) représente sur le circuit équivalent les points de calculs choisis.  

Afin de calculer le couplage entre ces deux circuits, quatre points d’accès ont été modélisés. Le courant 
circule dans la partie puissance du point S au point T tel que T3 et T3’ maintenus conducteurs. Les 
points d’accès U et V modélisent le chemin parcouru par le courant de commande.   

  Analyse des résultats de calcul Q3D 

Une fois les simulations Q3D effectuées, il est nécessaire de représenter les impédances à l'aide d'un schéma 
électrique. Ainsi, l’information sur la manière dont les éléments parasites sont distribués dans le conver-
tisseur a permis d’élaborer un premier modèle électrique de la phase étudiée. (Figure II-15).  

[R-L]lead1, [R-L]lead2, [R-L]lead3 sont les résistances et inductances parasites de la connectique extérieures 
respectivement de la borne positive, de la borne négative et de de la borne de sortie. [R-L]D-E, [R-L]E-F,[R-
L]F-G, [R-L]G-H, [R-L]I-J, [R-L]J-K, [R-L]K-L, [R-L]L-M, [R-L]N-O, [R-L]O-P, [R- L]P-Q, [R-L]Q-R sont les éléments 
parasites de la connectique interne. 

Q3D extractor fournit la matrice complète des éléments parasites RLM du convertisseur. Les résultats de 
calcul Q3D des inductances et résistances parasites propres sont regroupés dans le Tableau II-2 dans 
lequel on a reporté les inductances principale (propres) et les quelques mutuelles significatives d'éléments 
adjacents.  

 

 
Figure II-15 Modèle électrique équivalent de la phase V de HP1 FS400R07A1E3 
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Tableau II-2 Résultats de calcul Q3D - Représentation simplifiée  

Parasite L(nH) R(µΩ) 
Mutuelle 

(nH) 
Parasite L(nH) R(µΩ) 

Mutuelle 

(nH) 

[L-R]lead1=[L-R]A-D 9.8 200.24 
 

[L-R]J-K 1.8 48.6 
[JK_OP] 

-1,38 

[L-R]lead2=[L-R]C-J 8.5 169.7 
 

[L-R]K-L 1.9 55.3 
[KL-PQ] 

-1,5 

[L-R]lead3=[L-R]B-M 5.3 112.2 
 

[L-R]L-M 2 44.4 
[LM-QR] 

-1,5 

[L-R]D-E 1.8 68 
[DE-IJ] 

1,23 
[L-R]N-O 2.7 137.7 

 

[L-R]E-F 2.19 73.4 
[EF-JK] 

1,18 
[L-R]O-P 2.9 157.8 

 

[L-R]F-G 2 64.1 
[FG-KL] 

1,38 
[L-R]P-Q 3 140.35 

 

[L-R]G-H 2.5 78.6 
[GH-LM] 

1,22 
[L-R]Q-R 3.4 179 

 

[L-R]I-J 1.7 55.6 
[IJ-NO] 

-1,2 
 

 

 

2.5.a Les connectiques externes 

Les lyres de connexion relient l'entrée du module aux pistes situées sur le substrat DBC. Du fait de leur 
rôle, elles devront être tout à la fois les moins inductives possible afin de limiter les surtensions au blocage 
et présenter des inductances symétriques vis-à-vis de chaque bras. Ceci pour ne pas déséquilibrer les 
courants et par conséquent minimiser les contraintes entre deux motifs de routage positionnés côte à côte. 

Du Tableau II-2 on remarque clairement la contribution prédominante des éléments parasites de la con-
nectique extérieure au module prédominante ([L-R]lead1,[L-R]lead2 et [L-R]lead3 ). Ces connexions représentent 
à elles seules l’équivalent de 42 % de l’inductance totale de maille qui avoisine ici 55 nH. Ceci est dû d’une 
part à la longueur des fils de bonding associés à ces parties et à la forme de ces éléments de l’autre part.  

Les simulations laissent apparaître une bonne symétrie des lyres de la partie DC. On constate un écart 
extrêmement faible entre les deux connexions au substrat. En effet, on obtient 9.8 nH pour la partie DC+ 
et 8.5 nH pour la connexion DC-.  

2.5.b Les pistes cuivre  

Cette partie assure la distribution des courants entre les différentes puces en parallèles. En statique, la 
résistance des puces semiconductrices est prépondérante face aux résistances des pistes conductrices. Par 
conséquent, les semiconducteurs régissent le parcours du courant statique. Ce dernier est alors correcte-
ment symétrisé. Par contre en dynamique lors des commutations, des déséquilibres de distribution du 
courant peuvent exister lorsque les impédances des branches en parallèle diffèrent.  

Ainsi, dans le Tableau II-2, on peut remarquer que l’IGBT T3’ par exemple voit à son émetteur une 
inductance parasite L[A-G]=15.79 nH en partant du point A positionné sur le bus DC+(Figure II-13(a)). 
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D’autre part l’IGBT T3 ne voit qu’une inductance parasite L[A-E]=11.6 nH ce qui est 26% de moins que 
l’inductance parasite vue par T3’ à son émetteur. Cette différence peut donc engendrer un déséquilibre 
de courant durant la phase de commutation de ces deux composants. 

 

2.5.c Le couplage puissance commande  

Le Tableau II-3 représente les résultats de calcul basé sur les points d’accès (S, T) pour la partie DC+ 
du circuit, et les points (U, V) pour le circuit commande de T3 et T3’. Seuls les inductances parasites, les 
mutuelles inductances ainsi que le coefficient de couplage sont représentés.  

Tableau II-3  Calculs des éléments inductifs (nH) - Points d’accès (S, T), (U, V)  

 S-T U-V Coefficient de couplage 

S-T 45.5 nH -0.5 nH 
0.01586 

U-V -0.5 nH Lg = 28.36 nH 

Le coefficient de couplage entre la puissance et la commande est estimé à 0.02. Ce faible niveau de 
couplage peut permettre de négliger cette mutuelle. Il est important de noter que le couplage du circuit 
de puissance avec le routage de commande des puces T4 et T4’ représente les mêmes ordres de grandeurs 
que ceux représentés ici.  

Quant à l’influence de l’inductance parasite Lg sur le courant de commande et ceux parcourant les IGBT 
T3 (IcT3) et (IcT3’) sera étudiée dans la section 3.4 de ce chapitre. Ceci déterminera l’importance de cet 
élément parasite dans le circuit. 

 Modélisation du condensateur de découplage du bus DC  

Le condensateur de découplage du module de puissance a une valeur de 314 µF de technologie à film 
métallisé produit par EPCOS [15]. Ce condensateur a été fourni avec le module FS400.  

Son modèle équivalent est un circuit RLC en série. Il est donc essentiel de considérer son inductance série 
(Ls) et sa résistance série équivalente (Rs).  

  
Figure II-16  Modèle simplifié du condensateur du bus DC 

En effet, du point de vue interne et en haute fréquence, les métallisations du condensateur sont le siège 
de répartition de courant non homogènes à cause de l’effet de peau et/ou des courants induits, influant 
les pertes dans le composant.  

Ce phénomène est modélisé par (Rs). D’autre part, le courant traversant le condensateur génère un champ 
magnétique. L’inductance parasite (Ls) représente ce phénomène.  

L’impédance du condensateur est donnée par l’équation suivante : 

Rs Ls C 
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 � ����� = �r + �� · (�r − 1
��) (5) 

Avec un analyseur d’impédance, une mesure d’impédance du condensateur en fonction de la fréquence a 
été réalisée. À partir de cette mesure et la détermination de la première fréquence de résonance (�¥), il 
est possible de calculer Rs et Ls tel que : 

 �r = |�|���§ (6) 

 �r = 1
�¥� · � (7) 

Les courbes de la Figure II-17 comparent le modèle RLC série du condensateur avec la mesure effectuée.  

 

 

(a) (b) 

Figure II-17 Comparaison entre la mesure et le modèle - (a) Mesure de l’impédance, (b) Mesure de phase  

En fonction de la fréquence, on remarque que l’impédance équivalente du modèle représente le comporte-
ment du condensateur jusqu'à 158 kHz (Figure I-17 (a)). Au-delà, le modèle nécessite des améliorations 
pour prendre en compte plus finement les phénomènes électromagnétiques évoqués plus haut. 

La comparaison des courbes de phase illustrée à la Figure I-17(b) montre également une corrélation 
satisfaisante jusqu’à la fréquence de 64 kHz. Au-delà de cette fréquence il existe une disparité entre la 
mesure et le modèle dû aux effets non linéaires en fréquence de distribution des charges dans les électrodes. 
Ce modèle est donc valable pour les basses fréquences ne dépassant pas 100 kHz.  

 Modélisation des composants actifs - Simplorer®  

 Introduction  

Le module Simplorer® d'ANSYS est un simulateur circuit qui offre la possibilité de simuler des circuits 
analogiques et numériques. Les modèles circuits peuvent être basés sur la physique des sous-systèmes qui 
entourent un convertisseur de puissance (modélisation VHDL) ou peuvent simplement être des modèles 

158kHz 

64kHz 
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comportementaux. On abordera dans cette section la modélisation des puces IGBT/diode grâce à l’outil 
d’extraction des paramètres de Simplorer®.  

 Les différents modèles  

Dans le contexte que nous nous sommes fixés, le comportement des composants semi-conducteurs bipo-
laires (IGBT, Diode, MOSFET) doit être représenté par un modèle plus ou moins précis selon les phéno-
mènes que l’on cherche à modéliser (pertes dynamiques, CEM, thermique…). Cette étape est primordiale 
lorsqu’il s’agit d’évaluer par simulation le comportement de cette structure de conversion. 

La modélisation précise de l'IGBT et de la diode constitue un enjeu stratégique si l’on veut analyser un 
système de conversion de puissance. Cela s’avère particulièrement vrai lors des phases de commutation 
où la dynamique des grandeurs électriques est presque entièrement régie par la dynamique des charges 
dans ces composants bipolaires. La principale difficulté se situe au niveau des phénomènes de transports 
de charges. L’équation qui décrit cette dynamique est appelée Équation de Diffusion Ambipolaire (EDA) 
[16]. La précision du modèle qu’on veut élaborer dépendra alors en grande partie à la résolution complète 
ou partielle de cette équation. Elle est relativement simple à résoudre en régime statique mais extrême-
ment complexe à décrire et à modéliser en régime dynamique. Ainsi différents types de représentations 
peuvent être choisis. 

 Les modèles comportementaux versus les modèles physiques  
On peut classifier les modèles des composants bipolaires en deux grandes catégories : les modèles dits 

physiques et les modèles dits comportementaux. 

3.3.a  Les modèles basés sur les lois de la physique 

Ces modèles de composants trouvent leur intérêt dans la prise en compte fine des mécanismes physiques 
internes. Il est donc essentiel de comprendre le déplacement des particules chargées au sein même du 
composant et de les retraduire sous forme d'équations. La prise en compte de l’aspect distribués des 
charges est la problématique de ces modèles car cela nécessite des approximations raisonnées et justifiables.  

Dans le cas de l'IGBT, les premiers modèles physiques sont définis par un certain nombre de données sur 
lesquelles l’utilisateur peut agir (surface des jonctions, durée de vie…). Étant donné que ces paramètres 
ne sont pas facilement disponibles dans les notices des fabricants, il faut donc procéder à des campagnes 
de mesures importantes tout en sachant que certains d'entre eux sont quasiment impossible à obtenir. 
Lors de l'exploitation en simulation d'une structure complète de convertisseur, on se heurte souvent à des 
problèmes de convergence en raison de la complexité du modèle. La lourdeur des simulations devient vite 
le handicap majeur de ce type de modèle. Pour les objectifs de cette thèse nécessitant de nombreuses 
simulations, il est difficilement envisageable d’utiliser ce type de modèles.  

3.3.b Modèles comportementaux  

Au final et compte tenu des objectifs du travail, le choix s'est porté d’une manière assez logique sur un 
modèle comportemental pouvant être renseigné de façon assez rapide et qui reprend certaines caractéris-
tiques du composant, permettant ainsi une bonne représentativité des fronts de commutation de ces 
derniers.  
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Ces modèles sont construits à partir d’un ensemble d’éléments simples tels que résistances, sources de 
courants et capacités. Les valeurs de ces éléments sont tirées à partir d’extrapolation mathématique [17] 
ou en exploitant une base de données de plusieurs points de fonctionnement du composant modélisé [18]. 

 

b.1 Modèle de Hefner  

Hefner a développé le premier modèle IGBT unidimensionnel donnant d’excellents résultats en commu-
tation dure [19][20],[21][22]. Ce modèle est destiné à la simulation de type circuit de l’IGBT, il est construit 
sur des approximations implicites ou explicites des équations des semi-conducteurs.  

Ce modèle requiert des paramètres d’IGBT qui peuvent être soit donnés (notice constructeur) soit extraits 
expérimentalement. 

Pour ce qui nous concerne, nous avons utilisé l’outil d’extraction de paramètres du logiciel Simplorer® à 
partir des données constructeur afin d’établir les modèles des semi-conducteurs du bras d’onduleur consi-
déré. Celui-ci permet d’extraire les différents paramètres du modèle d’Hefner simplifié sur lequel sont 
basés les modèles IGBT de ce logiciel. 

 

 
Figure II-18 Modèle d’Hefner dans le logiciel Simplorer 

Pour modéliser les semi-conducteurs IGBT nous avons utilisé dans ce travail le logiciel Ansys Simplorer® 
afin d’extraire les différents paramètres du modèle d’Heffner simplifié sur lequel sont basés les modèles 
IGBT de ce logiciel.  

 

b.2  Simplorer®  

Le logiciel de simulation multi-domaines Simplorer® d’ANSYS® a été spécialement développé pour les 
applications d’électronique de puissance. Le calcul est basé sur le couplage de trois noyaux différents : un 
simulateur de circuit, un simulateur par fonctions de transfert continues ou échantillonnées et un simula-
teur par graphe d’état.  
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Une interface de génération de modèles prenant en compte le fonctionnement en dynamique et en statique 
des semi-conducteurs de puissance lui a été récemment ajoutée.  

L’interface Simplorer® Characterization Tool génère un modèle bien adapté pour l'analyse des commuta-
tions et des pertes du modèle équivalent de la phase V du module FS400 établi précédemment (Figure 
II-15). 

Cet outil nécessite en entrée les caractéristiques statiques et dynamiques du composant. Nous verrons par 
la suite que les différents éléments non-linéaires tels que les capacités entre l'anode, la cathode et la grille, 
obtenus à partir de la notice du fabricant, seront relativement bien représentées. 

À l’issue de la procédure d’extraction des paramètres, et selon le besoin de l’utilisateur trois modèles 
d’IGBT peuvent être obtenus ; Average IGBT, Basic Dynamic IGBT, et Advanced Dynamic IGBT. On 
résume par le Tableau II-4 les principales caractéristiques de chacun de ces modèles.  

Tableau II-4 Différents modèles IGBT dans l’outil de caractérisation de Simplorer®  

Modèle 
Évaluation - 

Littérature  
Avantages Inconvénients  

Averaged 
IGBT 

Comportement 
général - plusieurs 
imperfections [14] 

- Rapidité de mise en œuvre 

- Temps de simulation réduit  

- Idéal pour des simulations multi-do-
maines (électro-thermo-mécanique)  

- Idéal pour dégager les tendances et le 
comportement global du composant 
(thermique/ électrique) 

- Modèle dont le comportement est peu 
représentatif de la réalité 

- Identification partielle des paramètres  

- Plusieurs problèmes de convergence 

- Vitesses de commutation loin de la ré-
alité du composant  

Basic Dyna-
mic IGBT 

Relativement 
correct [23] 

- Peut être utilisé lorsqu’il s’agit de la 
prise en compte des éléments parasites 
ou dans un contexte d’étude de la CEM 
d’un convertisseur 

- Prise en compte de la trainée du courant  

- Modèle thermique satisfaisant  

- Comportement en statique et en dyna-
mique relativement correcte  

- Sensibilité moyenne 

- Mise en œuvre relativement lourde 

- Temps de simulation relativement 
long  

- Calcul approximatif des énergies par 
commutation 

- Quelques soucis de vitesses de commu-
tation 

 

Advanced 
Dynamic IGBT 

Satisfaisant 
[23] [24][25] 

Idem que Basic Dynamic IGBT, de 
plus :  

- Capacités parasites prises en compte  

- Idéal pour le calcul des pertes par com-
mutation/conduction 

- Idéal pour l’étude des surtensions 

- Vitesses de commutation correctes  

- Énergies de commutation correctes  

- Idéal pour exploiter les limites d’un com-
posant  

- Sensibilité correcte  

- Mise en œuvre complexe et particuliè-
rement lourde 

- Temps de simulation relativement 
long et qui dépend généralement de 
plusieurs paramètres comme la com-
plexité de la cartographie des parasites 
associés au convertisseur ou du pas de 
calcul par exemple. Le temps de simu-
lation peut varier d’une dizaine de mi-
nutes à une heure. 

 

Au vu de ses nombreux avantages, le modèle Advanced Dynamic IGBT a été choisi pour la modélisation 
des puces IGBT du module FS400. 

La Figure II-19 représente les déférentes étapes de modélisation d’une puce IGBT du module FS400.  



 
Chapitre II | Modélisation d’un module de puissance en vue du prototypage virtuel  
 
 

62 

 
 

Figure II-19 Démarche de modélisation dans Simplorer®. Eon/Eoff : pertes par commutation, Rg : résistance 

de grille, Vce/Ic respectivement tension et courant collecteur émetteur, Vge : tension de commande, TVJ : tempé-

rature de jonction, TVJ : température de jonction,  

3.3.c Étape 1 : Descriptions initiales 

Nommer et enregistrer un modèle dans la base de données d’Ansys Simplorer® contribue à faciliter le 
travail de simulation. Il est en effet très aisé de lui apporter des ajustements si des erreurs de modélisation 
apparaissent. Il est primordial ensuite de définir la provenance et le type du composant à modéliser. 
Simplorer® exploite ces informations afin de charger toutes ses bases de données en liaison avec le four-
nisseur qu’on lui a défini. Chaque constructeur se base justement sur un protocole bien précis afin d’ef-
fectuer le calcul des pertes par commutation en se basant sur les temps de commutation de ses composants. 
L’utilisateur a aussi la possibilité de définir ses propres temps de commutation (temps de montée, de 
retard et de descente de courant par exemple) si ces données ne lui sont pas proposées par l’outil. Il doit 
en revanche s’assurer que la dynamique de commutation du composant modélisé est régie par ces mêmes 
temps de commutation. 

Ceci permet d’une part une estimation correcte des temps et des énergies de commutation du composant 
modélisé, et d’autre part anticiper d’éventuels problèmes de convergence.  

Cette étape est cruciale si l’on veut que les modèles décrivent aux mieux le régime dynamique (di/dt et 
les pertes notamment) des puces qu’ils modélisent. 

Établissement du 
modèle de 

l‘IGBT 

Vérification avec 
les feuilles de 
spécification  

Modélisation des énergies Eon, 
Eoff 

Implémentation 
des datasheets  

Modélisation des datasheets : 

Extraction 
des para-
mètres 

Description géné-
rale du modèle 

IGBT 

Nom du modèle, date 

de la modélisation, au-
teur… 

Paramètres d’amorçage 

et de blocage (puis-

sance) 

Fournisseur  

Paramètres d’amorçage 

et de blocage (com-
mande) 

Descriptions initiales :  

Paramétrisation 

nominale du mo-
dèle 

Tension et courant 
nominaux 

Température nominale 
de fonctionnement  

Tension de com-
mande nominale 

Capacité d’entrée, 
de sortie, effet Mil-
ler (données cons-

tructeur) 

Paramètres de 
rupture du mo-

dèle 

Tension, courant 
de court-circuit  

Température de 
fonctionnement 

maximale 

Rupture de la 
commande 

Paramétrisation 
des indicateurs de 

ruptures 

Initialisation – Paramétrisation du modèle : 

Caractéristique de sortie  
Ic=f(Vce), Tvj=150°C Caractéristique de sortie  

Ic=f(Vce), Tvj=150°C 

Modèle thermique de l’IGBT 

Caractéristique de transfert 

Ic=f(Vge, Tvj), Vce=20V 



 
Chapitre II | Modélisation d’un module de puissance en vue du prototypage virtuel  
 
 

63 

3.3.d Étape 2 : Initialisation des paramètres  

Les descriptions initiales étant faites, il s’agit ensuite de définir le fonctionnement nominal du composant 
à modéliser : 650 V/400 A, 150 °C dans notre cas.  

Ces données peuvent être fixées par le concepteur s’il s’agit de la modélisation d’un nouveau composant, 
ou comme dans notre cas, prises directement de la notice du fabricant.  

3.3.e Étape 3 : Modélisation des connectiques d’accès aux puces 

Simplorer® propose la modélisation des connectiques de l’émetteur, du collecteur et de la grille de la puce 
IGBT à modéliser (anode cathode dans le cas d’une modélisation d’une diode), et ce, dès les premières 
phases de modélisation. Ceci est en effet possible car ces données sont communiquées dans la feuille de 
spécification du module FS400. En revanche, Nous avons fait le choix de modéliser ces connectiques par 
la méthode Q3D présentée précédemment (§ I.I.5.b).  

 

  

(a) (b) 

 

Figure II-20 Modélisation de la connectique d’accès aux puces. (a) modélisation du collecteur et émetteur d’une 

puce IGBT, (b) modélisation de l’anode et la cathode d’une puce diode  

Modéliser séparément les connectiques d’accès et les modèles des puces du module FS400 permet d’une 
part une meilleure gestion des modèles électriques des éléments actifs, mais aussi une meilleure maîtrise 
de l’ensemble des éléments parasites de la structure étudiée (Figure II-20).  

3.3.f Étape 4 : Implémentation des feuilles de spécification 

Infineon fournit trois caractéristiques principales et représentatives des principaux modes de fonctionne-
ment statique auxquels sera soumis le module FS400 durant son cycle de vie hors régime extrême et 
destructif (régime de court-circuit ou déclenchement thyristor parasite) ;  

Sortie (Sink) 

Entrée (Source) 

L= 0.53 nH 
R= 0.06 mΩ 

Entrées (Source) 

Sortie (Sink) 

L= 0.48 nH 
R= 0.057 mΩ 
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Figure II-21 (a) Caractéristique Ic=f(Vce), (b) caractéristique de transfert, (c) caractéristique Ic=f(Vce) pour 

différentes températures de jonction  

On trouve la caractéristique qui évalue le courant collecteur Ic en fonction de la tension collecteur-émet-
teur Vce pour différentes tensions de grille Vg allant de 9 V à 19 V et à température de jonction constante 
TVJ = 150 °C (Figure II-21(a). La caractéristique de transfert caractérisée par la variation de Ic en fonction 
de Vg pour différentes valeurs de température de jonction et à tension collecteur constante (20 V)(Figure 
II-21(b). Cette courbe permet de déterminer la tension de seuil du composant qui est de 5.8 V, 6.2 V et 
6.8 V lorsque la température de jonction mesurée est respectivement de 150 °C, 125 °C et 25 °C. Enfin la 
caractéristique Ic = f(Vce, TVJ) lorsque la tension de grille est maintenue constante (Vg = 15 V) )(Figure 
II-21(c). Ces caractéristiques sont souvent utilisées pour le calcul des pertes par conduction. Elles seront 
primordiales s’il l’on veut que les modèles d’IGBT développés décrivent au mieux le régime établi des 
puces modélisées. La modélisation s’achève par l’extraction des paramètres du modèle de l’IGBT.  

 

3.3.g  Étape 5 : Extraction des paramètres - Établissement des modèle d’IGBT et de diode 

Une fois les feuilles de spécification interpolées, implémentées, et interprétées par Simplorer®, l’étape 
d’après consiste à extraire les différents paramètres. Comme dit, des ajustements peuvent être effectuer 
pour adapter ces modèles aux données constructeur sur lesquelles nous nous sommes basés pour effectuer 
ce travail de modélisation. Néanmoins, un travail de validation du comportement en statique et en dyna-
mique de ces modèles est nécessaire pour évaluer leur cohérence. Ceci sera traité au chapitre III de ce 
manuscrit. 

 Simulation préliminaire - évaluation du poids de l’inductance parasite Lg et 

validation du modèle réparti des inductances parasites 

3.4.a Influence de l'inductance parasite du circuit de commande 

Les modèles IGBT modélisés, le travail d’évaluation de ces derniers sera présenté au chapitre III de ce 
manuscrit. Néanmoins, des simulations préliminaires peuvent être effectuées. Ceci afin d’avoir des élé-
ments de réponse quant à l’influence de l‘inductance parasite Lg. On représente par la Figure II-22 le 
circuit de simulation utilisé. Une simulation sans prise en compte de l’inductance Lg est également effec-
tuée pour comparaison. Les paramètres de simulation sont résumés dans le Tableau II-5. Les composants 
T3 et T3’ commutent sur une charge absorbant un courant de 400 A. 

	(a) 	 	 																							 (b)				 	 																																 (c)	
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Figure II-22  Évaluation de l’influence de l’inductance parasite du circuit de la grille - Simulation Simplorer® 

Tableau II-5  Paramètres de simulation  

Vdc/Ic Rgon =Rgoff Vg Fréquence 
Pas de 
calcul 

Temps de 
simulation 

Durée réelle 
de la 

simulation 

Température 
de jonction 

(Tj) 

450 V/400 A Rg=5Ω 
-9V, 

+15V 
15kHz 0.1ns 175 µs 5 minutes   125°C 

Les résultats de simulation sont représentés par la Figure II-23. Le courant et tension de la grille sont 
donnés par la Figure II-23(a) et la Figure II-23(b). Les résultats de simulation sans la prise en compte de 
l’inductance Lg sont représentés par des courbes en pointillés. 
  
On représente à la Figure II-23(c) les courants à l’amorçage dans chacun des IGBT T3 et T3’ avec et 
sans la prise en compte de l’inductance parasite Lg. 
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(a) tension de commande (b) courant de commande 

(c) Courants dans chacune des cellule 1 et 2 - Commutation à 
l’amorçage   

Agrandissement  

Figure II-23  Résultats de simulation    

En analysant ces résultats, il s’avère que l’inductance parasite du circuit commande de ce module n’a 
quasiment aucun effet sur les commutations. Ajoutant à cela le faible coefficient de couplage d’environ 
0.02, le couplage entre le circuit de puissance et de commande peut être ainsi négligé. Ceci confirme bien 
l’hypothèse retenue pour la suite de nos travaux.    
 

3.4.b Validation du modèle des inductances parasites du module 

Une première comparaison expérience5/simulation a été faite afin de valider le modèle complet du module 
: inductances parasites et semi-conducteurs. Le point de fonctionnement correspond à une tension VDC 
= 170 V, le courant de charge est de 70 A. On ne s'intéresse pour cette validation qu'aux transitoires de 
commutation qui vont permettre de valider l'influence des éléments parasites sur les dI/dt, dV/dt et 
surtensions lors des commutations. La Figure II-24 présente ce point de fonctionnement.  
 

                                         
 
 

5 Le chapitre III présentera plus en détail le dispositif expérimental 

Aucune influence de Lg sur la tension de commande 
 Faible influence de Lg sur le courant de com-

mande 
 

Très faible influence de Lg
 

Déséquilibre de courant entre T3 et T3’ dû 

aux autres éléments parasites du circuit 
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(a) (b) 

Figure II-24 Simulation du modèle. (a) comparaison simulation/mesure à l’amorçage, (b) Comparaison simula-

tion/mesure au blocage 

b.1 Analyse à la fermeture 

La Figure II-24 (a) présente le comportement du modèle à l’amorçage. Globalement il existe une cohérence 
satisfaisante des formes d’ondes entre les résultats simulés et expérimentaux. Étant donné que la mise en 
conduction est intimement liée à la contrainte du blocage de la diode D4 et D4’ (Figure II-24.(a)), dans 
un contexte de validation global de modèles comportementaux, on peut déjà estimer que les diodes sont 
relativement bien modélisées. La montée de courant est également correctement représentée. 

On remarque cependant un régime oscillatoire différent de celui qui est constaté en mesures. En effet, des 
oscillations apparaissent sur le courant lors des mesures expérimentales tandis qu’on constate que l'ampli-
tude de celles-ci dans l'expérimentation est très faible. Il est probable que le modèle des résistances dyna-
miques  des modèles IGBT/diode soient insuffisamment.  

Hormis donc la disparité soulevée, néanmoins attendue, on peut juger le comportement du modèle à 
l’ouverture suffisamment convainquant pour une utilisation ultérieure.  

b.2 Analyse de l’ouverture  

La Figure II-24(b) présente le comportement du modèle au blocage. On remarque une surtension, estimée 
par le modèle, inférieure de 6% à celle constatée en mesures (214 V au lieu de 229 V).  

Des oscillations apparaissent dans les simulations alors que la mesure expérimentale montre un amortis-
sement important après la surtension ; là encore, ce phénomène est lié à une modélisation insuffisamment 
fine des mécanismes de résistance dynamique dans les modèles des semiconducteurs. Notons que la re-
cherche d’un modèle fin très fidèle à la réalité du composant n’est pas l’objectif de ces travaux et serait 
plutôt recherchée dans une modélisation à visée CEM.  

Au regard des nombreux modèles à prendre en compte dans le même environnement de simulation (modèle 
des impédances parasites, modèle du condensateur du câblage, de la charge, des puces etc…) le niveau de 
précision du modèle complet est jugé suffisant pour les besoins des travaux de thèse.  

t3 t4 

t6 
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Les conclusions qui peuvent être dégagées sur le comportement du modèle au blocage rejoignent donc 
celles données pour la phase de mise en conduction, à savoir une bonne cohérence globale du modèle au 
regard des objectifs et du contexte définis dans cette thèse. 

 Conclusion  

Nous avons donc modélisé dans ce chapitre un bras d’onduleur à base de composants Si destiné au domaine 
de l’automobile dont l’évaluation en statique et en dynamique est présentée au chapitre III. Quelques 
simulations préliminaires ont été néanmoins effectuées pour justifier les quelques hypothèses simplifica-
trices adoptées pour répondre à nos besoins de modélisation et de temps de calcul. Une fois validés, ces 
modèles vont être exploités afin de définir dans un premier temps les limites de fonctionnement du bras 
d’onduleur étudié. Nous avons vu que les connectiques (notamment externe) sont la principale cause de 
l’inductance de maille de cette structure. Il faut donc diminuer efficacement l’impact de ces éléments. 
Pour répondre au cahier des charges, ce travail doit être réalisé moyennant une méthodologie de décou-
plage capacitive qui se veut être réalisable et commercialisable.
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La description des modèles mis en œuvre pour le prototypage virtuel du module FS400 étant effectuée, 
l’objectif dans ce chapitre est d'évaluer ses limites électriques de fonctionnement par simulation. On ne 
s’intéressera néanmoins qu’aux phases d’amorçage et de blocage du FS400 responsables des pertes par 
commutation et des phénomènes transitoires (surtensions, surintensités). Il s’agit de définir l’impact de la 
résistance de la grille (Rg) ainsi que de l’inductance parasite de la maille (Ls) sur les principaux indicateurs 
de performances et de sécurité. On désignera la surtension au blocage (����) comme un indicateur de 
sécurité et les pertes par commutation totales ����ª«�¥¥ 	comme indicateur de performance. L’analyse 
des résultats des différentes simulations va permettre dans un deuxième temps de conclure quant aux 
performances et aux limites d'usage du convertisseur étudié.  

 Etude de la commutation - Méthodologie de calcul adoptée  

Comme il a été montré au chapitre II, le caractère inductif de la maille de commutation est généralement 
l’une des spécificités de ces structures planaires. Ceci est dû en grande partie aux lyres d’interconnexion 
internes et externes introduisant par leurs formes et leur dimensions une grande partie des inductances 
parasites. Dans l’objectif de l’amélioration de la commutation du module étudié, les surtensions dues à 
ces éléments parasites et les pertes par commutation doivent être minimisées. Ces dernières dépendent de 
nombreux facteurs ; la tension du bus DC (VDC), le courant à commuter (Ic), la température de jonction 
(Tj), l'inductance parasite de la maille de commutation (Ls) et la résistance de grille (Rg). 

On étudiera dans ce chapitre l’influence de ces deux derniers paramètres sur les surtensions et les pertes 
par commutation du bras central de l’onduleur FS400 pris comme cas d’étude. Il convient auparavant de 
définir les méthodologies adoptées pour le calcul de ces différentes grandeurs.   

 Méthodologie adoptée pour de calcul des pertes par commutation    

Les pertes dans un module de puissance constituent un point d’entrée particulièrement important car elles 
impactent tous les critères de performance (masse, volume, coût). Les pertes en commutation sont dues 
à la présence simultanée d’un courant et d’une tension à l’amorçage et au blocage d’un semi-conducteur 
de puissance. A ces pertes s’ajoutent les pertes en commutation des diodes dues essentiellement au courant 
inverse de recouvrement.  

Nous nous baserons sur le modèle équivalent explicité au chapitre II et rappelé à la Figure III-1 afin de 
simuler les courbes temporelles de commutation. Nous pourrons alors discuter de l’influence de différents 
paramètres : - La réduction de l’inductance de la maille - La résistance de grille - La nature de la diode 
(PiN ou Schottky SiC).  
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Figure III-1 Circuit équivalent d’une phase du FS400 fonctionnant en mode hacheur (Rg = 5 Ω, 450 V/400 A, 

Tj=125 °C) - Implantation dans le logiciel Simplorer® 

 

1.1.a Calcul des pertes par commutation - Les temps de commutation  

On trouve dans la littérature plusieurs méthodes pour la détermination des pertes par commutation [1][2]. 
Nous proposons ici d’étudier deux commutations successives lors d’un fonctionnement en hacheur à rap-
port cyclique constant α = 50 % et à une fréquence de commutation de 15 kHz. Les tensions de grille 
sont fixées -9 V au blocage des transistors et à + 15 V lors de sa mise en conduction, comme préconise le 
constructeur du module [3]. La charge est modélisée par une source de courant rigoureusement constant 
Ich = 400 A. La température de jonction dans les modèles des composants est considérée constante (Tj 
= 125 °C). Un pas de calcul fin est nécessaire lors des commutations mais allonge la durée de simulation. 
L’ensemble des paramètres du solveur sont regroupés dans le Tableau III-1.  

Tableau III-1  Paramètres de simulation du modèle équivalent  

Vdc/Ic Rgon =Rgoff Vg Fréquence 
Pas de 
calcul 

Temps de 
simulation 

Durée réelle 
de la 

simulation 

Température 
de jonction 

(Tj) 

450 V/400 A Rg=5 Ω 
-9 V, 

+15 V 
15 kHz 0.1ns 175 µs 3 minutes   125 °C 

A
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C

 

Commande -9 V, 15 V 

Rg
on
 = Rg

off
 = 5 Ω 

T3 T3’ 

D4 D4’ 

Vg 

Ic=IcT3+IcT3’ 

Ich 
450 V 

Cellule 1 Cellule 2 

IcT3 IcT3’ 

IdD4 IdD4’ 

Id=IdD4+IdD4’ 

VceT3 VceT3’ 

VdD4 VdD4’ 
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La simulation du circuit équivalent de la Figure III-1 permet d’estimer numériquement l’évolution tem-
porelle du courant et de la tension supportés par chacun des composants actifs.  

L’extraction des énergies de commutations à l’ouverture ���, à la fermeture ���� ainsi que celle due au 
recouvrement de la diode nommée ��� est réalisée par intégration du produit courant-tension. L’évolution 
temporelle de ces pertes dans le module au point de fonctionnement considéré est représentée par la Figure 
III-2. Les pertes à l’amorçage du FS400 sont représentées par la Figure III-2 (a), les pertes dans les diodes 
sont représentées par la Figure III-2(b). Au blocage, la somme des énergies dissipées dans T3 et T3’ sont 
représentées par la Figure III-2(c).  

Amorçage	(T3	en	parallèle	avec	T3’)	

	 	Irrm	:	courant	de	recouvrement	maximal	
(a)	 (b)	

Blocage	(T3	en	parallèle	avec	T3’)	

	(c)	
Figure III-2 Simulation préliminaire - (a) commutation à l’amorçage, (b) recouvrement de la diode, (c) commu-

tation au blocage  

Comme le montre la Figure III-2, les bornes d’intégrations sont un paramètre important si l’on veut 
calculer avec précision le bilan énergétique de la commutation.   

T1 
4%Ic=16A 

T2 
2%Vce=9V 

temps [µs] 

��	. ��� ¯ ��	. ���	. ��
~�

~�
 

T5 
Id=0 A 

T6 
2%Irr≈-3 A 

Irrm=-160 A 
¯ ��	. ��	. ��
~±

~²
 

temps [µs] 

T4 

2%Ic=8A 

T3 

10%Vce=4.5V 

ΔV=103V 

��	. ��� 

¯ ��	. ���	. ��
~�

~�
 

temps [µs] 
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On définit six instants (T1, T2, T3, T4, T5 et T6) correspondant à l’évolution de la tension et du courant 
entre deux seuils de commutation. Dans le cas du FS400, la détermination de ces instants est précisée 
dans les données du constructeur et correspondent en effet à la naissance et à l’extinction des signaux 
commutées [4]. Les durées de la mise en conduction �́ � et de blocage �́ �� d’une puce IGBT sont données 

respectivement par les équations (8) et (9). La durée du phénomène de recouvrement d’une diode est 
estimée selon l’équation (10).  

	 �,- = �2 − �1	 (8) 

	 �,00 = �4 − �3	 (9) 

	 �33 = �6 − �5	 (10) 

a.1 L’amorçage - Ton 

Les instants T1 et T2 définissent la durée de la mise en conduction et sont représentés par la Figure 
III-2(a). D’après le constructeur, les pertes à l’amorçage naissent dès que le courant au sein du convertis-
seur dépasse le seuil des 4 % du courant commuté. Le convertisseur cesse de dissiper de l’énergie à 
l’amorçage dès que la tension à ses bornes atteint 2 % de la tension du bus DC.  

a.2 Le blocage - Toff  

Le blocage du transistor est caractérisé par l’augmentation de la tension à ses bornes ainsi qu’une dimi-
nution du courant Ic. On considère que le convertisseur a entamé la phase du blocage à l’instant T3 
lorsque la tension a ses bornes a atteint 10 % de la tension VDC. Le blocage s’achève à l’instant T4 lorsque 
le courant conduit par le convertisseur avoisine 2 % du courant commuté (Figure III-2(c)). 

a.3 Les pertes dans la diode - Trr 

Les diodes commencent à dissiper de l’énergie lorsque le courant qui les traverse s’annule. Cet instant est 
défini dans la Figure III-2(b) par T5. Les diodes sont considérées ne dissipant pas de l’énergie dès l’instant 
T6, et ce, lorsque le courant avoisine 2 % du courant maximal de recouvrement (2 % Irrm).  

Ces bornes d’intégrations sont résumées dans le tableau Tableau III-2.  

Tableau III-2  Bornes d’intégrations adoptées  

Ouuverture	du	transistor	 Fermeture	du	Transistor	 Recouvrement	de	la	diode	
Début	d’intégration	 Fin	d’intégration	 Début	d’intégration	 Fin	d’intégration	 Début	d’intégration	 Fin	d’intégration	

��� � > 4
100 . ���	 �� � < 2

100 . ��·¸w�l 	 �� � > 10
100 . ��·¸w�l 	 ��� � < 2

100 . ���	 Id(t)<0	 �� � > | 2
100 . �wtt|	

Ainsi, la connaissance des instants (T1 à T6) permet d’estimer les énergies dissipées dans chacun des 
semiconducteurs de puissance qui compose le bras d’onduleur étudié. Les pertes à l’amorçage, au blocage 
et celles dues au recouvrement sont calculées selon respectivement les équations (11) (12) et (13). 

	 ���9:;< = �>?(�)×�> � ×(��)
<2

<1

	 (11) 

	 ����9:;< = �>?(�)×�> � ×(��)
<4

<3

	 (12) 

	 ���IJ,K? = �K(�)×�K � ×(��)
<6

<5

	 (13) 
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Dans le cas de la configuration « hacheur série », le courant circulant dans le condensateur du bus DC 
(CDC) ainsi que les pertes qui lui sont propres ont été négligées.  

a.4 Les pertes par commutation dans chacune des cellules de commutation Vs les pertes totales  

Afin de calculer les énergies dissipées dans chacune des cellules de commutation, il est nécessaire de 
simuler les grandeurs VceT3, VceT3, IcT3’ et IcT3’, et d’en calculer les intégrales, sur le temps de commuta-
tion, de VceT3*IcT3 et VceT3’*IcT3’. Ainsi, l’énergie de commutation de chacune de ces cellules est donnée 
par l’équation (14). Les pertes totales peuvent être ainsi données pas l’équation (15).  

	
����>?PP1 = ���<3+����<3 + ���I4	

����>?PP2 = ���<3ʹ+����<3ʹ + ���I4ʹ 	
(14) 

	 ����QR400 = ����>?PP1 + ����>?PP2	 (15) 

 
L’indice FS400 qui apparait dans l’équation (15) désigne les pertes totales par commutation dans un tiers 
du module FS400 (phase centrale) et non pas les pertes totales dans les trois phases U, V et W. Ceci sera 
la notation retenue dans la suite du manuscrit. 

a.5 Les pertes par conduction  

La Figure III-3 montre les formes d’ondes de Vce et du courant Ic dans un bras du module pendant une 
demi période de commutation.  

	
Figure III-3  Énergies dissipées dans le bras central du FS400 - Les pertes par recouvrement (environ 10 mJ) ne 

sont pas représentées  

La phase de conduction est délimitée par les instants T2 et T3. L’expression de l’énergie dissipée par 
conduction dans chaque IGBT peut être calculée selon l’équation.  

 ����9:;< = �>?(�)×�> � ×(��)
<3

<2

 (16) 

¯ ��	. ���	. �� = 37	��
~�

~�
 ¯ ��	. ���	. �� = 46	��		

~�

~�
 

¯ ��	. ���	. �� = 19	��
~�

~�
 

T3 T2 
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Les pertes totales par conduction sur une période de commutation sont données par l’équation  

 ����QR400 = ����<3+����<3ʹ (17) 

Ainsi, pour les paramètres de simulation considérés (Tableau III-1), les pertes totales par commutation 
����QR400 et par conduction ����QR400 du bras central ont été calculées et égales respectivement à 92 
mJ et 21 mJ. Ces dernières constituent ainsi 23 % des pertes totales dissipées par commutation. 

 La dynamique des commutations - Principaux paramètres de calcul  

La pente de montée en courant (��/��)´� et celle de la descente en tension (��/��)´� sont deux gran-
deurs principales définissant à elles seules la totalité des pertes à l’amorçage ���ª«�¥¥. On s’intéressera 
dans cette section aux différents paramètres qui impactent ces deux grandeurs électriques.   

 

1.2.a La montée en courant et descente en tension   

Le temps de montée du courant « tr » est un paramètre primordial si l’on veut estimer la pente de la 
montée du courant. Il est défini par le constructeur comme étant le temps nécessaire au courant pour 
passer de 10 % à 90 % de sa valeur en régime établi après les phénomènes de recouvrement [4]. Le temps 
de descente de la tension « tf » est défini comme le temps nécessaire pour que la tension sur l’interrupteur 
passe de 90 % à 10 % de sa valeur avant la commutation [5]. Ainsi, la pente de montée de courant  
(��/��)´� est estimée par l’équation (18).  

	
��

�� »¼
=

��90% − ��10%

t��,90% − t��,10%
	 (18) 

On représente par la Figure III-4 un exemple d’estimation de la montée de courant dans le convertisseur.  

	

Figure III-4  Méthode préconisée par le constructeur pour l’estimation de (��/��)UV. (b) Calcul d’une valeur 

approchée du temps de montée tr 

Il est important de préciser que d’autres procédures peuvent être employées afin de calculer le temps de 
montée tr [4] ; ce paramètre peut par exemple être identifié par l’intervalle de temps entre l’instant où la 

tf=0,52 µs 
tr=0,12 µs 
di/dt=2,66 kA/µs 

90 %Ic =360 A @ 1,11 µs 
10 %Ic =40 A @ 0,99 µs 

90 %Vce =405 V @ 0,99 µs 
10 %Vce =45 A @ 1,47 µs 

Surintensité due au recouvrement de la diode 

Chute de tension due aux inductances parasites 



 
Chapitre III | Exploitation de la simulation pour le prototypage virtuel  
 
 

79 

tension Vg atteint la tension de seuil VTh et celui correspondant au début du recouvrement de la diode 
(Figure III-5). 

La pente de montée du courant basée sur cette méthode de calcul de « tr » est illustré par l’équation ci-
dessous [5] : 

	
∆�

∆� »¼
=

0.8 ∗ Ic

tr
	 (19) 

	
Figure III-5  Une autre méthode pour l’estimation de la pente de la montée du courant 

Tout l’intérêt de cette méthode réside dans la simplicité de l'expression. L’inconvénient reste néanmoins 
l’estimation du temps de montée « tr » ; il faut en effet exploiter à chaque nouvelle simulation la courbe 
de courant commuté Ic ainsi que celle de la tension de commande Vg (Figure III-5). 

Afin d’estimer la rapidité de la mise en conduction des IGBT, les deux méthodes ont été adoptées en 
associant chacun de leurs avantages.  Il s’agit ainsi d’estimer le temps de montée tr en utilisant les 
préconisations constructeur pour des raisons de commodité et de précision ; ensuite, l’équation (19) a été 
adoptée afin d’estimer une valeur moyenne de la vitesse de commutation (��/��)´�.  

L’objectif est d’associer la précision de la méthode constructeur à la simplicité et la rapidité de la mise en 
équation de la méthode résumée dans l’équation (19). Le calcul de (��/��)´� peut être ainsi facilement 
automatisable dans un code Matlab par exemple. Ainsi, il suffit juste de faire l’acquisition des courbes 
simulées dans ce logiciel afin d’avoir une estimation moyenne, néanmoins suffisamment cohérente, de 
(��/��)´�. 

 

1.2.b Paramètres influant la dynamique des commutations - amorçage  

Pour les interrupteurs réels, l’amorçage d’un IGBT ne peut se faire sans transiter par une caractéristique 
linéaire. Le taux de variation du courant dans l’interrupteur lors de l’enclenchement (��/��)´� dépend de 
la technologie d'IGBT employée dans le module et est proportionnel à la résistance de grille associée au 

Vth 
Surtension due au recouvrement de la diode  

(∆¾∆¿)´� ≈
¥.À∗ÂÃ
ÄÅ  ≈ 

¥.À∗�¥¥
¥,�±  ≈ 	2 kA/µs 

tr=0,16 µs 
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driver [5]. La décroissance de la tension ((��/��)´�) dépend quant à elle de la technologie de la diode et 
du choix de la résistance de grille Rg. La dépendance de la vitesse de commutation à l’amorçage à la 
commande et à la technologie des composants semi-conducteurs est résumée par le système d’équations 
(20).   

	

��
�� on

= � ��, ����RJ , ��� = � ��, ����RJ

��
�� on

= �(��, �����_��)

	 (20) 

En plus de ces grandeurs définissant la dynamique d’amorçage du module, les surtensions (����), la 
montée en tension (��/��)´��) ainsi que les pertes au blocage ����ÆÇ�¥¥ sont les principales grandeurs 

qui déterminent les performances du module au blocage.  

 

1.2.c Paramètres influant la dynamique des commutations - blocage   

Utiliser la même résistance de grille à l’amorçage et au blocage (��´� = ��´��) signifie que dans le cas 

de fortes vitesses de commutation à l’amorçage, des forts gradients de tension (��/��)´��) apparaissent 

au blocage. Ces gradients sont nuisibles au module notamment en termes de perturbations électromagné-
tiques [6].  

Lors de la commutation à l’ouverture, et en raison de la présence des inductances de maille Ls, les sur-
tensions  ���� vues par les semi-conducteurs sont d’autant plus importantes que la résistance de grille 
est faible mais ceci favorise la diminution des pertes au blocage Eoff.  
Ainsi, les dépendances citées peuvent être résumées par le système d’équations (21). 

	

��
�� off

= �(��, ��)

���� = � ��, ��

���� = �(��, ��)

	 (21) 

À travers l’analyse des équations (20) et (21), on s’aperçoit que la résistance de la grille, les semi-conduc-
teurs ainsi que l’inductance parasite sont parmi les principaux paramètres qui agissent sur la dynamique 
et la sécurité d’un module de puissance.  

Ceci sera vérifié dans l’optique de l’étude des performances et limites d'une cellule du FS400. L’objectif 
et de définir par des simulations les principaux freins à une intégration du découplage au sein du module 
en vue de l’amélioration de ses performances en commutation. C’est l’objet des sections suivantes.   

 

 

 

 

  Performances à l’amorçage    
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 Influence de la résistance de la grille  

2.1.a  Le recouvrement des diodes   

On représente à la Figure III-6 les résultats d’une simulation visant à démontrer l’impact du choix de la 
résistance de grille sur les commutations des IGBT.  

Le modèle équivalant d'une cellule du FS400 est simulé pour quatre valeurs de Rg = [0.5 5 10 20] Ω. 
L’évolution du courant Ic=IcT3+IcT3’ en fonction de la résistance de grille Rg est représentée par des lignes 
continues de la Figure III-6(a). Les surintensités constatées au niveau des IGBT sont liées en grande 
partie au courant de recouvrement des diodes D4 et D4’. Ce phénomène est représenté à la  

Figure III-6(b) en tenant compte des mêmes paramètres de simulation précédents. L’évolution de la ten-
sion « Vd » en fonction de la résistance de grille Rg est représentée par des lignes continues de la  

Figure III-6(b), tandis que l’évolution du courant Id=ID4+ID4’ traversant les diodes est représenté par des 
lignes discontinues.  

Dans un cas comme dans l’autre, on peut constater que les sur-courants dépendent directement du choix 
de la résistance de la grille Rg ; le courant de recouvrement dans les diodes est d’autant plus élevé que 
la résistance de grille est faible. Les contraintes imposées aux IGBT en termes de sur-courant dépendent 
par conséquent du choix de Rg. Une faible valeur de cette dernière contribue à accélérer les commutations. 
On verra par la suite que ceci contribue à diminuer les pertes à l’amorçage du convertisseur mais les 
contraintes sur les puces IGBT se multiplient [7].  

	 	(a)	 (b)	
 

Figure III-6 Influence de Rg sur les vitesses de commutation (simulation 450V/400A). (a) Ic et Vce à l’amor-

çage selon Rg, (b) Id et Vd à l’amorçage des IGBT selon Rg   

Le recouvrement des diodes D4 et D4’ est caractérisé par un temps de recouvrement Trr et une pointe de 
courant inverse Irrm dépendant fortement de la technologie de la diode employée ainsi que de la résistance 
de grille choisie. La Figure III-7 représente le recouvrement de D4 et D4’ lorsque Rg= 5 Ω. 

Fortes contraintes sur les IGBT pour Rg=0,5 
 

Oscillations et surintensité 
atténuées pour Rg=20 Ω 

Rg=0,5 
 Rg=5 Ω 

Rg=10 
 Rg=20 
 Ic Vce 

Risque de rupture des diodes 
Oscillations intensifiées 

Oscillations atténuées 

Irrm (Rg=0,5 Ω) 
Irrm (Rg=5 Ω) 

Irrm (Rg=10 Ω) 
Irrm (Rg=20 Ω) 

Rg=0,5 Ω 
Rg=5 Ω 

Rg=10 Ω 
Rg=20 Ω 

Id 
Vd 



 
Chapitre III | Exploitation de la simulation pour le prototypage virtuel  
 
 

82 

	
Figure III-7  Recouvrement des diodes (450 V/400 A, Rg=5 Ω) 

Le taux de décroissance dId/dt du courant Id depuis la conduction jusqu’à la pointe inverse Irrm ne dépend 
pas des diodes mais des composants qui les entourent [5]. Associée à l’inductance parasite équivalente vue 
par les diodes D4 et D4’, cette pente est généralement source de surtensions et d’oscillations aux bornes 
de celle-ci [5]. Ceci est illustré aux Figure III-7 et Figure III-6(b). 

 

a.1 Bilan   

Les performances du module à l’amorçage sont en grande partie liées à la au choix de la résistance de 
grille Rg et à la technologie de la diode : plus la résistance de grille Rg est grande, plus on favorise des 
commutations sûres et sécurisées pour le module en termes de surintensité et de surtension sur les diodes. 
À l’inverse, plus la valeur de la résistance Rg est faible, plus le module risque d’être endommagé princi-
palement à cause du niveau du courant de recouvrement des diodes. Contrairement au cas où ces con-
traintes sont très atténuées, lorsque la résistance Rg est égale à 20 Ω, les oscillations et les surtensions 
vues par les diodes sont fortement accentuées lorsque la résistance Rg est de 0.5 Ω. On rappelle que la 
valeur préconisée par le constructeur doit être au minimum égale à 3 Ω. 

On voit ici la première limite du FS400 liée aux diodes Si dont le comportement lors du recouvrement 
dépend fortement de la résistante de grille Rg. Le choix des diodes devient capital car ceci impacte aussi 
bien les performances que la sécurité du module. Afin de remédier à cela, les dispositifs de puissance 
envisagés dans le domaine des transports font appel depuis quelques années à des diodes Schottky en 
carbure de silicium (SiC)[8] [9]. Les faibles niveaux des courants de recouvrement dans ces composants 
sont l’une des raisons justifiant cette tendance.     

 

2.1.b Les vitesses de commutation  

La Figure III-8 met en évidence l’évolution des vitesses de commutation à l’amorçage (��/��)´�  et 
(��/��)´� en fonction de de la résistance de la grille. Ces deux pentes varient inversement avec l’évolution 
de la résistance de grille. Plus Rg est faible plus les commutations sont rapides. Une résistance de grille 

Trr 
Évacuation totale des charges 

Irrm 

dI
d
/dt=f(Rg) 

dId/dt dépend ici de la diode 

Oscillations dus aux parasites 
vus par la diode et au dId/dt 
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de 0.5 Ω induit des gradients de courant d’environ 8 kA/µs ce qui est très contraignant pour les compo-
sants tant au niveau sécurité de fonctionnement que pour la CEM de la structure. 

Une résistance de grille de 5 Ω n’induit en revanche qu’une variation d’environ 3 kA/µs ce qui est, en vue 
de ce qui est présenté précédemment, acceptable pour le module.  

	
Figure III-8  Évolution de (��/��)UV et (��/��)UV selon le choix de la résistance de grille 

b.1 Bilan  

Un compromis doit être trouvé entre les vitesses de commutation caractérisées typiquement par (��/��)´� 
et les surintensités maximales autorisées sur les puces IGBT, les courants de recouvrement Irrm et les 
perturbations électromagnétiques induites par la variation de la tension  (��/��)´�. Ces paramètres de 
performance à l’amorçage dépendent directement ou indirectement du choix de la résistance de grille et 
présentent la spécificité de varier en raison inverse de la valeur de cette résistance.   

2.1.c Les pertes à l’amorçage  

Pour que le convertisseur fonctionne dans les limites de surintensité, il faut augmenter Rg. Cependant, la 
contrepartie dans ce cas est l’augmentation des pertes par commutation. 

	 	(a)Pertes	à	l’amorçage	de	T3	et	T3’	 (b)	Pertes	de	recouvrement		
Figure III-9 Influence de Rg sur les pertes à l’amorçage (simulation 450V/400A)    
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La Figure III-9 représente les résultats de simulation des pertes à la mise en conduction de T3 et T3’. On 
représente les pertes à l’amorçage dans l’IGBT T3, T3’ et les pertes par recouvrement des diodes D4, D4’ 
respectivement par ���È�, ���~�É, �����, et ���Ê�É.  
Les deux IGBT dissipent ici la même énergie car ils sont commandés par le même signal de commande.  
De plus, la distribution du routage dans le module fait que ces deux composants voient des inductances 
parasites de même ordre de grandeur. Ainsi, les deux cellules de commutation dissipent pratiquement la 
même énergie. Ceci facilite le calcul des pertes totales à l’amorçage dans les IGBT. Ces dernières peuvent 
être ainsi calculées selon l’équation (23).  

	
���>?PP1 = ���<3	

���>?PP2 = ���<3ʹ 	
(22) 

	 ���QR400 = ���>?PP1 + ���>?PP2 ≈ 2×���>?PP1	 (23) 

La Figure III-9(b) montre l’effet de la résistance de grille sur les pertes par recouvrement dans les diodes. 
Nous cherchons ici à calculer séparément les pertes dissipées dans chacune des diodes D4 et D4’. 

On a souligné précédemment la dépendance du phénomène de recouvrement dans les diodes à la résistance 
de grille, mais aussi à l’environnement de celles-ci. En effet, le blocage de D4 et D4’ est influencé par 
l’impédance parasite équivalente vue par chacun de ces composants. On voit que cette différence est 
d’autant plus importante que la résistance de grille est élevée. Cette différence s’explique par le fait que 
la diode D4’ voit une impédance parasite équivalente plus importance que celle vue par D4. Le routage 
de l’amenée du courant vers ces composants n’est donc pas totalement symétrique. Néanmoins, cette 
différence ne représente que 2 mJ au plus sur l’ensemble des résistances de grille choisies.  Ainsi, les pertes 
totales par recouvrement dans la structure étudiée peuvent être dans ce cas approchées par l’équation 
(25).  

	
���>?PP1 = ���I4	

���>?PP2 = ���I4ʹ 	
(24) 

	 ���ª«�¥¥ = ����lvv� + ����lvv� ≈ 2×����lvv� + 2	��	 (25) 

 

 Réduction des pertes à l’amorçage - La diode Schottky   
 

2.2.a La diode Schottky SiC 

Plusieurs auteurs ont démontré les gains apportés en termes de fréquence de commutation, de densité de 
puissance, de rendement et d’intégration des dispositifs SiC dans les systèmes d’électronique de puissance 
[10][11][12][13]. Pour les applications automobiles, des contraintes de conception, de coût, de fiabilité sont 
actuellement les principales contraintes de cette technologie [14].  

Dans cette section, on suppose que chacune des diodes PIN D4, D4’, D3, D3’ (9.2 mm× 5.44 mm 650 
V/200 A) de type SIDC50D60C8-Infineon est remplacée par la mise en parallèle de quatre diodes 
Schottky-SiC (3.5 mm× 3.5 mm 650 V/50 A) de type CPW5-0650-Z050B-Cree. L’objectif ici est de 
proposer un premier axe d’investigation dans le cadre de l’optimisation des performances du FS400 (Figure 
III-10(a)) :à savoir réduire les contraintes sur les puces IGBT en diminuant les pertes dues au phénomène 
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de recouvrement (���ª«�¥¥). Ceci revient ainsi à réduire indirectement les pertes totales à l’amorçage 
���ª«�¥¥.  
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	(b)		
Figure III-10 (a) circuit équivalent simplifié de la démarche de modélisation des diodes Schottky, (b) circuit 

Simplorer® d’un bras de l’onduleur équipé de diode Schottky (CPW5-0650-Z050B-Cree) 

Bien que le calibre en tension des diodes Schottky-SiC soit le même que celui des diodes PIN-Si d’Infineon, 
leur calibre en courant (50 A) n’est pas suffisamment élevé pour permettre d’atteindre le courant de 200 
A. Conscients des inconvénients qu’elle présente, une technique couramment utilisée est de paralléliser 
des puces SiC afin d’augmenter la capacité en courant par rapport à une seule puce. La Figure III-10(b) 
présente le modèle équivalent d'une cellule du FS400 étudié jusqu’ici illustrant la démarche de remplace-
ment de chacun des modèles des diode PIN Si (D4, D4’, D3 et D3’) par la mise en parallèle de quatre 
puces Schottky SiC. On fait l’hypothèse de l’absence de couplage entre les différentes puces SiC et que 
ces dernières sont brasées sur la même plage d’accueil de sorte à former un seul composant équivalent. 
Les diodes Schottky ont été modélisées en utilisant l’outil d’extraction de paramètres de Simplorer®. 

On obtient ainsi le circuit présenté par la Figure III-10(b). Les paramètres de simulation de ce circuit 
sont similaires à ceux présentés précédemment dans le Tableau III-1. Les simulations ont été en revanche 
effectuées pour la résistance de grille qui engendre le plus de contraintes sur les composants durant la 
phase de l’amorçage du module : Rg=0.5 Ω. 

La Figure III-11(a) représente les résultats de simulation concernant les courants de recouvrement. La 
Figure III-11(b) montre l’impact de l’utilisation de diodes Schottky SiC sur les contraintes de sur-courants 
vus par les IGBT.  
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	 	(a)	 (b)	
Figure III-11 Influence de l’utilisation de diodes Schottky (simulation). (a) Tension Vce et courant Ic à l’amor-

çage de T3 et T3’, (b) étude du phénomène de recouvrement dans le cas du remplacement des diodes PIN Si par 

des diodes Schottky SiC 

Dans le cas de l’utilisation de diodes Schottky les courbes sont représentées par des lignes continues. Les 
résultats de simulation pour des diodes PiN Si sont représentées en lignes discontinues. Les courants sont 
représentés par des lignes de couleur bleu tandis que les tensions sont simulées en rouge.  

A point de fonctionnement et à résistance de grille Rg identiques, l’utilisation de diodes Schottky permet 
de réduire le courant de recouvrement dans le module de près de 88% par rapport à un FS400 classique 
(Figure III-11(a)). Les contraintes sur les IGBT en termes de surintensités sont ainsi nettement diminuées 
(Figure III-11(b)). En effet, puisqu’il n’y pas de recouvrement dans les diodes Schottky, le temps de 
recouvrement est presque nul. Ainsi, le module ne sera plus impacté par la diminution de la résistance de 
grille. Le convertisseur voit désormais des courants Irrm et des temps Trr nettement réduits comparant 
à un tiers du FS400 conventionnel.  

L’inductance parasite équivalente vue par les diodes constitue une contrainte à part entière. En effet, le 
problème des surtensions et des oscillations qui apparaissent sur les diodes n’est toujours pas résolu.   

2.2.b Les pertes totales à l’amorçage  

Au vue de ces résultats de simulation, nous avons comparé les pertes à l’amorçage entre le bras d’un 
FS400 conventionnel et dans le cas de l’utilisation de diodes Schottky. Ainsi, le circuit Simplorer d'une 
cellule du module FS400 équipée de diode Si (Figure III-1) a été testé pour quatre valeurs de résistance 
de grille (0.5 5 10 20) Ω. Le même travail de simulation a été réalisé sur le circuit de la Figure III-10(b).  

Afin de déterminer les pertes totales dans les IGBT et les diodes, les équations (23) et (25) ont été 
utilisées. Les Figure III-12(a) et la Figure III-12(b) représentent respectivement l’évolution des pertes par 
recouvrement ���ª«�¥¥ et les pertes à l’amorçage ���ª«�¥¥ d’une cellule du FS400 en fonction de la résis-
tance de grille et selon la topologie des diodes considérées.  

L’analyse de la Figure III-12(a) permet de constater que les pertes dans les diodes Si PIN dépendent 
fortement de la résistance de grille. Une faible valeur de celle-ci conduit à des pertes de recouvrement 
élevées.  
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	 	(a)	 (b)	
Figure III-12 Influence des diodes Schottky sur les pertes Eon (simulation). (a) pertes Err dans les diodes, (b) 

pertes Eon dans les IGBT 

Dans le cas de l’utilisation de diode Schottky, la dépendance des pertes de recouvrement à la résistance 
de grille est insignifiante voir quasi inexistante. Dans ce cas, il est préférable de favoriser des commutations 
rapides (donc Rg faible) afin de profiter de la spécificité de ces diodes notamment à haute fréquence. 

L’analyse des pertes dans les IGBT représentés par la  Figure III-12(b) permet de constater que le recours 
aux diodes Schottky permet de réduire les pertes à l’amorçage d’environ 20 % en moyenne. Les contraintes 
sur les IGBT en sont donc minimisées. Les pertes dans les IGBT évoluent dans le même sens que la 
résistance de grille. Réduire donc ���ª«�¥¥ doit se faire par l’accélération des commutations moyennant 
une faible résistance de grille Rg.  

De plus, on remarque qu’à Rg = 0.5 Ω les pertes à l’amorçage ���ª«�¥¥ sont de l’ordre de quelques 
millijoules, à comparer pour cette même résistance de grille aux pertes dans les diodes Si qui avoisinent 
20 mJ pour des pertes totales dans les IGBT d’environ 45 mJ. À l’inverse, lorsque Rg = 20 Ω les pertes 
���ª«�¥¥ dans les diodes Si-PIN deviennent négligeables devant ���ª«�¥¥. 
 

2.2.c Bilan  

Les pertes totales à l’amorçage ���ª«�¥¥ + ���ª«�¥¥ sont représentées par la Figure III-13. L’addition des 
termes des équations (23) et (25) a été nécessaire pour calculer ces pertes.  

L’analyse de la Figure III-13 permet de conclure quant à l’utilisation de diode Schottky et l’effet de la 
résistance de grille sur les performances du tiers du FS400 à l’amorçage.  

≈-23 % 
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Figure III-13 Pertes totales à l’amorçage selon la technologie de la diode utilisée  

L’utilisation de diodes de roue libre de type Schottky engendre une réduction des énergies de commutation 
d’environ 5 à 77 % selon la résistance de grille utilisée. Bien que les pertes totales à l’amorçage soient 
extrêmement réduites de 77 % lorsque Rg = 0.5 Ω , des surtensions dépassant les limites autorisées 
apparaissent et risquent de provoquer la casse des composants à semiconducteur. 

Malgré les gains énergétiques réalisés, ceci ne règle néanmoins pas le problème des surtensions. Les induc-
tances parasites doivent être réduites. Ceci sera étudié à la section suivante. 

 Influence des inductances parasites sur les commutations à l’amorçage  
 

2.3.a Les pertes dans les IGBT 

Les formes d’onde correspondant à la croissance du courant et à la décroissance de la tension vues précé-
demment sont valables aussi longtemps que les inductances parasites en série sont suffisamment petites 
pour que la chute de tension cumulée à leurs bornes ne dépasse pas la tension d’alimentation. Des induc-
tances plus grandes limitent la dynamique de montée en courant (��/��)´� [5]. Le modèle équivalent de 
la Figure III-1 a été modifié afin de pouvoir constater l’effet de l’inductance parasite totale Ls sur les 
commutations à l’amorçage. Deux cas sont considérés ; le cas où l'inductance parasite d'une cellule du 
FS400 est réduite de moitié (Ls/2) et le cas où cette inductance est multipliée par un facteur deux (2Ls).  

Pour ce faire, deux modèles ont été élaborés à partir du modèle équivalent : le premier modèle a été établi 
en divisant par deux la matrice des inductances parasite Ls, le deuxième a été établi en multipliant par 
un facteur deux la matrice Ls.  

La Figure III-14 représente les résultats de simulation de ces trois modèles (450 V/400 A, Rg=5 Ω, 15 
kHz).  
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(a)	Influence	de	l'	inductance	parasite	sur	les	performances	des	IGBT		 (b)	Influence	de	l'inductance	parasite	sur	les	performances	des	
diodes	

Figure III-14 Influence de l’inductance parasite sur les performances du FS400 à l’amorçage. (Simulations 

450V/400A Rg = 5 Ω) - Dynamique des IGBT 

L’inductance parasite est responsable du ralentissement du temps de commutation des interrupteurs de 
puissance à l'amorçage. Plusieurs auteurs se sont intéressés à l’influence de ce paramètre sur les commu-
tations à l’amorçage et au blocage d’un module de puissance [15], [16], [7], [17], [18], [19], [20]. Ce phéno-
mène est illustré à la Figure III-14(a) où la réduction de la matrice Ls d’un facteur deux conduit à accélérer 
les commutations de 20 % passant ainsi de 2.66 kA/µs à environ 3.6 kA/µs, soit une augmentation de 1 
kA/µs. Cette dynamique de courant laisse penser, comme c’est le cas d’une résistance de grille faible, que 
les pertes à l’amorçage vont diminuer. C’est en fait le contraire qui se produit. 

Le calcul des pertes à l’amorçage dans T3 et T3’ ���(È�,~�É) pour les trois cas simulés, illustré par la 

Figure III-14(b), a permis de constater que le fait de réduire l’inductance parasite de moitié conduit à 
l’augmentation des pertes à l’amorçage. Une augmentation de 17 % est constatée par rapport à un FS400 
conventionnel, passant ainsi de 23 mJ à 27.25 mJ.  

Pour comprendre ce comportement on reprend dans un circuit simplifié l’environnement inductif qui 
entoure les deux puces IGBT T3 et T3’.  
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Figure III-15 Éléments inductifs environnants aux puces IGBT T3 et T3’- Bras d’onduleur du FS400 

L’inductance LG a été négligée pour les raisons déjà justifiées au chapitre II. Les inductances LC-T3 et LC-

T3’ correspondent respectivement à l’inductance vue par les collecteurs de T3 et T3’. Les inductances LE-

T3 et LE-T3’ correspondent respectivement à l’inductance vue par les émetteurs de T3 et T3’. Étant donné 
que l’influence de LG n’est pas prise en compte, seules LC et LE peuvent être à l’origine de ce comportement. 
Dans une première approche, on peut supposer que LC et LE jouent le même rôle, et peuvent donc être 
confondues en un unique élément parasite (Ls) [21], [17]. 

En effet, sans la reprise d’émetteur (connexion Kelvin), l'inductance LE est une inductance de grille par-
ticulière. Elle est soumise aux fronts de courant venant des collecteurs, et aurait créé à ce titre une force 
contre-électromotrice qui aurait ralenti la charge des capacités parasites de l’IGBT [5], [21],et donc serait 
la première cause du ralentissement des commutations en courant. Ce phénomène aurait été visible à la 
fermeture mais serait très peu remarquable à l’ouverture.  

Intéressons-nous donc à l’inductance parasite des collecteurs LC en général et donc à LC-T3 et LC-T3’ en 
particulier.  

Dans notre configuration où LC et LE jouent le même rôle, on résume à la Figure III-16 l’évolution des 
pertes à l’amorçage lorsque les inductances parasites passent du simple au double de leurs valeurs initiales 
estimées.  

	
Figure III-16 Pertes à l’amorçage des IGBT suite à la réduction de l’inductance parasite 
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La dépendance soulignée dans ce paragraphe peut être résumée par l’équation (26).  

	

��
�� ´�

= �(��)	
���(T3,<3ʹ) = �(��)	

(26) 

 

2.3.b Les pertes par recouvrement dans les diodes  

On a vu précédemment que les pertes dans les diodes ne constituent environ que 20 % des pertes totales 
à l’amorçage. Dans le contexte de l’optimisation des performances du FS400 en général et des commuta-
tions à l’amorçage en particulier, il est néanmoins intéressant de savoir comment les diodes réagiraient si 
les éléments parasites du FS400 étaient minimisés.  

	

	

(a)	Influence	de	l'inductance	parasite	sur	les	performances	des	
diodes	 (b)	Pertes	da	recouvrement	dans	D4	et	D’	

Figure III-17 Influence de l’inductance parasite sur les performances du FS400 à l’amorçage. (Simulations 

450V/400A Rg=5Ω) - dynamique des diodes 

La Figure III-17(a) représente l’évolution de l’inverse de la tension vue par les diodes (-Vd) ainsi que la 
sensibilité du phénomène du recouvrement lorsque l’inductance parasite du FS400 varie. Les courants 
sont représentés par des lignes continues tandis que les tensions le sont en ligne discontinues. 

Pour chaque valeur de l’inductance parasite, ces formes d’ondes de courant et de tension permettent de 
calculer les pertes par recouvrement dans chacune des diodes D4 et D4’. Ces pertes sont présentées par 
la Figure III-17(b).  

On a vu précédemment que la décroissance du courant dans les diodes dépend de leur environnement. 
C’est-à-dire que (���/��)´�� dépend soit de la résistance de la grille Rg, soit comme démontré ici par la 

Figure III-17(a) de l’inductance parasite vue par les diodes. En effet, comme la dynamique du courant 
dans les IGBT devient en partie une fonction de l’inductance parasite, ceci se répercute sur les diodes au 
moment de leur blocage. Le phénomène de recouvrement se trouvant ainsi amplifié lorsque l’inductance 
parasite est réduite de moitié.  
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Le courant de recouvrement peut augmenter de 151 A à 176 A ce qui représente une augmentation de 16 
%. Cet apport en termes de courant de recouvrement devient de plus en plus important si l’on veut 
diminuer encore l’inductance parasite ou si le courant commuté devient important. Ceci revient à dire 
que les contraintes en termes de surintensité sur les puces IGBT va d’autant plus s’amplifier.   

L’analyse de la Figure III-17(b) permet de confirmer les résultats précédents (§ 2.1.c) quant à la disparité 
des pertes dans les diodes D4 et D4’ pour cause de différence des inductances parasites équivalentes vues 
par chacune de ces dernières. Ainsi, l’inductance parasite plus importante vue par la diode D4’ explique 
la dissipation plus importante dans cette diode que dans D4. À l’inverse, la réduction de l’inductance 
parasite permet d’équilibrer relativement cet écart et donc de tendre vers l’homogénéisation des pertes 
par recouvrement dans chacun de ces composants.  

L’accélération des commutations suite à la diminution des inductances parasites permet en revanche de 
réduire les pertes dans les diodes. Ce gain reste tout de même insignifiant par comparaison à l’augmenta-
tion des pertes totales à l’amorçage induites par une telle réduction.  

 

2.3.c Bilan  

La Figure III-18(a) représente l’ensemble des pertes dissipées à l’amorçage de T3 et T3’ et les pertes de 
recouvrement dans D4 et D4’. 

Pertes	à	l’amorçage	dans	T3	et	T3’	 Pertes	par	ecouvrement	dans	D4	et	D’	

	

Ls	 di/dt	(kA/µs)	 dv/dt	(kV/µs)	
Ls/2	 3.2	 0.7	
Ls	 2.66	 0.72	
2*Ls	 2.17	 0.7	

	

(a)	Pertes	totales	à	l’amorçage		 (b)	Influence	de	l'inductance	parasite	sur	les	vitesses	de	
commutation	

Figure III-18 Influence de l’inductance parasite sur les performances du FS400 à l’amorçage. (Simulations 450 

V/400 A Rg = 5 Ω) - Bilan 

Les pertes par commutation à la mise en conduction deviennent de plus en plus importantes avec la 
diminution de l’inductance parasite. Cette augmentation s’explique par l’accroissement du courant de 
recouvrement inverse des diodes lorsque l’inductance Ls diminue. La réduction des pertes dans les diodes 
et celle liée à la réduction de tension occasionnée par la chute de tension dans Ls lors de la montée de 
courant dans les IGBT ne permettent pas de contrebalancer cette augmentation. 

Il est important de souligner que l’inductance parasite n’a aucun effet sur la décroissance de la tension 
(��/��)´� à l’amorçage des IGBT. Les résultats de calcul liés à ce paramètre présenté par la Figure 
III-18(b) montrent clairement cette insensibilité. Cela confirme que (��/��)´� ne dépend que de la tech-
nologie des diodes et de la résistance de grille. Cependant, la pente de montée en courant est, comme 
prévu, très sensible aux variations de Ls. 

L’objectif du paragraphe suivant sera l’estimation des paramètres de performance qui caractérisent la 
mise en conduction du FS400, et ce, lorsque on considère l’évolution de la résistance de grille en même 
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temps que la réduction des inductances parasites de ce module. Plusieurs scénarios sont ainsi envisagés et 
traités par simulation.  

 

 Performances à l’amorçage selon Rg et Ls - Analyses préliminaires  

À courant commuté (Ic = 400 A) et à tension du bus DC (VDC = 450 V), on considère quatre simulations 
pour quatre différents couples (Rg, Ls) ;  

ü La matrice des inductances parasites d’un FS400 conventionnel est réduite de moitié et des com-
mutations réalisée à Rg = 5 Ω (couple (Rg, Ls/2), 

ü Valeurs d’origine de la matrice des parasites conventionnelle (couple (Rg, Ls)) du module FS400, 

ü La résistance de grille passe de 5 Ω à 10 Ω et l’inductance parasite réduite de moitié (couple (2Rg, 
Ls/2)),  

ü La résistance de grille passe de 5 Ω à 10 Ω et l’inductance parasite est maintenue à sa valeur 
initiale (couple (2Rg, Ls)) 

ü Le cas (Rg, 2Ls) a été écarté délibérément de cette investigation car ce n’est pas le but recherché. 

Les mêmes scénarios de couples (Rg, Ls) ont été simulés pour le cas d’un FS400 équipé de diodes Schottky 
SiC 650 V/50 A.  

 

	

Figure III-19 Étude préliminaire de l’évolution des paramètres de performances du FS400 selon la résistance de 

grille, l’inductance parasite et la technologie des diodes (simulation 450 V/400 A) 

On représente dans la Figure III-19 les pertes pour les quatre couples (Rg, Ls) considérés. Les pertes à la 
mise en conduction dans le cas d’un FS400 équipé de diodes PIN Si sont représentées en violet. Les 
courbes bleues représentent les pertes dans les IGBT dans le cas d’utilisation de diodes Schottky SiC. Les 
courbes en vert et en rouge représentent respectivement les pertes par recouvrement dans les diodes Si et 
celles dans les diodes Schottky.  

Dans tous les scénarios envisagés, et quel que soit le couple (Rg, Ls) considéré, les pertes totales à la mise 
en conduction (pertes par recouvrement inclues) sont réduites lorsque D4 et D4’ sont remplacées par des 

+17 % 

+98 % 

+80 % 
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diodes Schottky SiC. L’utilisation de diodes Schottky va ainsi permettre une réduction d’environ 20 % de 
ces pertes.  

La simulation de base avec le couple (Rg, Ls) présente les pertes à l’amorçage ���(È�,~�É) les plus faibles 

comparées à tous les autres scénarios.  

Nous rappelons que le but recherché est la réduction des inductances parasites avec la préoccupation de 
ne pas impacter les performances du module. L’analyse de l’évolution de ���(È�,~�É) en fonction de (Rg, 

Ls), permet de constater qu’il peut exister un couple (Rg, Ls) optimal pour lequel les performances du 
FS400 à l’amorçage seront optimales. En effet, réduire Ls toute en augmentant Rg à 10 Ω constitue le 
pire des scénarios en termes de pertes à l’amorçage ���(È�,~�É). À inductance parasite réduite de moitié, 

il faut donc réduire la résistance de grille. Ceci nous mène au couple (Rg, Ls/2) ou on constate toute de 
même que les pertes ���(È�,~�É)	sont plus importantes que dans la configuration de référence (Rg, Ls), 

+17 %. Il faut donc envisager l’analyse d’autres combinaisons (Rg, Ls) afin d’améliorer les performances 
du FS400. 

L’élimination du phénomène de recouvrement moyennant l'usage de diodes Schottky ne sera donc utile 
que si l’optimum (Rg, Ls) est trouvé. 

2.4.a Bilan - Tendances 

L’étude de l’évolution des paramètres de performance du FS400 à l’amorçage s’achève par une dernière 
étude ou plusieurs couples (Rg, Ls) sont simulés. L’objectif est de conclure quant à l’influence d’une 
variation simultanée de ces deux paramètres sur les pertes totales à l’amorçage ���ÆÇ�¥¥, d'une cellule du 
FS400. Ceci nous permettra d’envisager un découplage intelligent qui prend en compte un maximum de 
contraintes.  

La Figure III-20 représente les pertes par commutation totales (pertes par recouvrement inclues) en fonc-
tion de dix-huit combinaisons (Rg, Ls). Rg varie de 0.5 à 10 Ω quant à Ls varie de la moitié au simple 
puis au double de l’inductance parasite d’un FS400 conventionnel.  

	
Figure III-20 Variation des pertes à l’amorçage dans le cas de dix-huit scénarios de variation de (Rg, Ls) à 

450V/400A.  

(2 Ω, Ls): 37 mJ 

(10 Ω, Ls): 90 mJ 

(10 Ω, Ls/2): 98 mJ 

(2 Ω, Ls/2): 41 mJ 

+9% 

-58 % 

Zone de fortes contraintes 
sur les semiconducteur  



 
Chapitre III | Exploitation de la simulation pour le prototypage virtuel  
 
 

96 

Les pertes à l’amorçage sont les plus faibles lorsque l’inductance parasite est la plus élevée et la résistance 
de grille est la plus faible. Ce couple (Rgmin, Lsmax) ne répond pas aux performances que nous voulions 
atteindre car on cherche à réduire l’inductance parasite plutôt qu’à l’augmenter ! 

On remarque toutefois que les pertes à l’amorçage dépendent plus, en général, de la résistance de grille 
Rg que de l’inductance. En revanche, comme il a été démontré précédemment, la résistance de grille doit 
être supérieure à 2 Ω afin que les courants de recouvrement n’atteignent pas des niveaux qui peuvent 
mener à la rupture des semi-conducteurs du module. 

Un couple (10 Ω, Ls/2) par exemple fait augmenter les pertes totales à l’amorçage de 9 % par rapport à 
un couple (10 Ω, Ls). Il faut donc utiliser une résistance de grille faible. En effet, un couple (2 Ω, Ls/2) 
fait baisser les pertes au minimum d’un facteur 2 par rapport à un couple (10 Ω, Ls/2). On remarque 
cependant qu’on s’approche de plus en plus des limites de fonctionnement en termes de surintensité 
autorisées représentées par la zone hachée. 

Pour faciliter la lecture, on représente sur la figure précédente par des traits de grille rouges la tendance 
de l’évolution des pertes en fonction de l’inductance parasite à Rg maintenue constante. Les traits de 
grille bleus représentent eux la tendance de l’évolution des pertes en fonction de la résistance de grille 
lorsque Ls est maintenue constante.  

L’analyse de l’ensemble des résultats présentés ici traitant les performances à la mise en conduction, 
permettent de constater que globalement, si l’on veut réduire l’inductance parasite du module étudié, il 
faut que les commutations se fassent avec des résistances de grilles aussi faibles que possible en prenant 
garde au risque d’endommagement des IGBT en sur-courant.  

Il s’agit au final de trouver le couple (Rg, Ls) optimal. Notons toutefois que l’analyse précédente et les 
conclusions qui en découlent doivent être confrontées à ceux, peut être contradictoires, liés à la dynamique 
de fonctionnement à l’ouverture des interrupteurs pour différents scénarios (Rg, Ls). Ceci est détaillé dans 
la section suivante. 

   Performances au blocage  

 Introduction - Rappels et notations  

L’étude dynamique des cycles de commutation d’un tiers du FS400 passe obligatoirement par l’analyse 
de la phase de blocage. Cette analyse se fera également à partir des simulations du circuit de la Figure 
III-1. En effet, la Figure III-2(c) montre que les commutations au blocage se font, comme à l’amorçage, 
avec des temps plus ou moins longs qui entraînent des pertes à l’ouverture qu’on notera ici ����ÆÇ�¥¥ =
����È� + ����È�É. Tel que ����È� et ����È�É sont respectivement les pertes dans T3 et T3’ durant cette 
phase.  

L’objectif essentiel de notre étude réside dans la volonté de réduire l’ensemble des pertes et pas seulement 
celles de l’amorçage. Les contraintes en termes de surtension (����) et de vitesse de commutation 
(��/��)´��) vues par les semi-conducteurs doivent être aussi être intégrées à cette analyse.  
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3.1.a Contexte  

Dans cette section on s’intéressera tout d’abord à l’évaluation par simulation des limites du module FS400 
(650 V, 400 A) en termes de surtension (ΔVce) en se référant à la zone de sécurité (S.O.A) du module en 
question. Les points de fonctionnement (Ic, Vce) ont été choisis de sorte à se placer dans le cas d’un 
fonctionnement en régime nominal puis maximal et enfin extrême.  

L’aire de sécurité ou SOA (Safe Operating Area) correspond à la zone de fonctionnement d’un composant 
dans le plan tension-courant, zone dans laquelle le constructeur garantit un fonctionnement sûr. On choisit 
ici d’exploiter la courbe RBSOA (Reverse Biased SOA) ou aire de sécurité en polarisation inverse du 
module FS400.  

 

 

Figure III-21 RBSOA du FS400 pour différents points de fonctionnement (simulations) 

La Figure III-21 donne un exemple de simulation du positionnement des commutations du module FS400. 
Il s’agit ici des formes d’ondes pour les points de fonctionnement maximum du module, pour une tension 
de 600 V et un courant allant jusqu’à 300 A. Les simulations montrent que le parcours Ic = f(Vce) pour 
le point de fonctionnement 450 V/400 A ne sort pas de l’aire de sécurité. Néanmoins, on remarque clai-
rement que le fonctionnement nominal du module FS400 est proche de la limite fixée par le constructeur. 
Ceci nous renseigne sur l’une des limites, non négligeable du module FS400. En revanche, et à cause de 
l’inductance parasite du module FS400, on voit clairement que les parcours de Ic = f(Vce) dans le cas 
d’un fonctionnement maximum ou extrême sort de l’air de sécurité. Il est donc impossible d’envisager des 
commutations à (600 V/300 A) ou encore à (650 V/297 A). En effet, un fonctionnement à 600 V/300A 
provoque des surtensions et des (��/��)´�� qui peuvent provoquer à terme la rupture du module.  
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 Influence de la résistance de la grille   

Une des causes de destruction d’une puce IGBT est la surtension. Elle se manifeste lorsque la tension Vce 
vue par les IGBT est supérieure à celle admissible. La surtension ���� est donc la tension présente aux 
bornes de l’IGBT en plus de la tension du bus ���. 

	 ���� = ��� −  �Id 	 (27) 

 On représente à la Figure III-22 les résultats de simulation du circuit équivalent du bras conventionnel 
pour plusieurs résistances de grille et la même inductance Ls. 

	
Figure III-22 Influence de la résistance de grille - Étude du blocage - (Simulations 450 V/400 A) 

Lors de la commutation à l’ouverture, et en raison de la présence des inductances de maille Ls, les sur-
tensions vues par les puces T3 et T3’ sont d’autant plus importantes que la résistance de grille est faible. 
En effet, plus cette dernière est faible plus la vitesse de variation du courant (��/��)´�) (et donc de la 
tension (��/��)´��)) sont élevées. La surtension ���� peut être estimée par l’équation (28).  

	 ���� = ��× ��
�� on

	 (28) 

On compare à la Figure III-23(a) l’évolution des énergies totales dissipées au blocage et à l’amorçage dans 
les semiconducteurs du convertisseur en fonction de la résistance de la grille. La Figure III-23(b) présente 
l’évolution des surtensions en fonction de ce paramètre.  

 

Rg=0,5 Ω 
Rg=5 Ω 

Rg=10 Ω 
Rg=20 Ω 

Ic Vce 

6,42 kV/µs 
1,95 kV/µs 
1,12 kV/µs 
0,58 kV/µs 
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	 	(a)	 (b)	
Figure III-23  Influence de la résistance de la grille sur les commutations. (a) influence de Rg sur les pertes au 

blocage et à l’amorçage, (b) influence de Rg sur les surtensions ���� au blocage - (Simulation 450 V/400 A) 

Comme attendu, l’ensemble des pertes au blocage et à l’amorçage évoluent dans le même sens que la 
variation des résistances de grille. On constate également que l’évolution des pertes à l’amorçage en 
fonction de la résistance de grille est plus importante comparée à celle au blocage.  

Suite aux résultats présentés jusqu’ici, les paramètres de performances à l’amorçage et au blocage évoluent 
dans le même sens que la résistance de grille, alors que les contraintes liées aux commutations varient 
dans le sens inverse. L’inductance parasite Ls du module rajoute un degré de difficulté supplémentaire 
comme nous allons le voir dans la suite.   

 

3.2.a Compromis vitesse de commutation / surtension  

On constate que la présence des inductances parasites contribue aux surtensions en lien avec la valeur du 
di/dt lors de du blocage : il existe ainsi un compromis entre vitesse de commutation liée au courant de 
charge, temps de commutation lié à Rg et valeur de Ls. 

L’inductance équivalente Ls estimée à 55 nH induit une surtension de 165V pour un di/dt de 3 kA/µs 
(évalué pour un courant commuté de 300 A). 

	 165	� = 55	�� ∗ 3000 �µ�	 (29) 

Pour le même temps de commutation et un courant commuté de 400 A, les puces IGBT T3 et T3’ doivent 
supporter une tension de 620 V. Cette valeur est très proche de la tenue de tension maximale admissible 
(650 V). 

	 220� = 55	�� ∗ 4000 �µ�	 (30)	

De plus, si l’on veut réduire les pertes, comme nous l’avons vu, il faut réduire la résistance Rg. Ceci 
conduit à un temps de commutation plus faible et un di/dt plus important. Par exemple pour un temps 
de commutation de 60ns et un courant de 400 A les surtensions sont d’environ 366 V ce qui devient très 
critique pour le convertisseur. 
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	 366	� ≈ 55	�� ∗ 6666 �µ� , �� = 400�	 (31) 

Ces contraintes en termes de surtension sont à considérer lors de la commutation, imposant un compromis 
entre vitesse de commutation et pertes ce qui guide fortement le choix de la résistance de grille Rg. 

 

3.2.b Compromis vitesse de commutation/Surintensité  

Les puces T3 et T3’ sont le siège d’un sur-courant dû à la charge de recouvrement des diodes D4 et D4’ 
déterminé par l’équation suivante : 

	 �33 =
2���

���
	 (32) 

Où : ��� est la charge de recouvrement d’une diode de roue-libre et supposée dans le cadre de nos travaux, 
constante. On a vu précédemment (§ 2.1.a) que la durée du phénomène de recouvrement ��� est fortement 
liée à la dynamique de la descente du courant dans la diode et donc à la dynamique de montée du courant 
dans l’interrupteur. Cette dernière est elle-même liée à la résistance de grille Rg et à l’inductance parasite 
équivalente vue par chacune des diodes D4 et D4’.  

On voit donc que la détermination de la résistance du driver Rg est très liée aux contraintes maximales 
en tension et en courant admissibles par les composants de puissance. 

 

 Influence de l’inductance parasite  

La Figure III-24 présente les résultats de simulation du modèle équivalent d'une cellule du FS400 selon 
les paramètres de simulation du Tableau III-1 (450 V/400 A, Rg = 5 Ω, 15 kHz).  

	 	
(a)	 (b)	

Figure III-24 Influence de l’inductance parasite sur les commutations au blocage, (a)évolution de la dynamique 

de la tension et du courant, (b) évolution de la surtension  

D’une manière générale, plus l’inductance parasite est réduite moins les surtensions sont élevées. Une 
réduction de l’inductance parasite équivalente Ls d’un facteur deux permet de réduire presque de moitié 
la surtension qui apparait dans les mêmes conditions de fonctionnement d’un bras du FS400 convention-
nel. En effet une réduction de 46 % a été réalisée suite à cette diminution.  

12%VDC 
22%VDC 

38%VDC 

Ls/2 Ls 2Ls 
Vce Ic 
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Comme on l’a vu précédemment, les fils de bonding, les connexions à source DC, et le routage qui assurent 
l’acheminement du courant jusqu’aux puces IGBT T3 et T3’, sont en grande partie responsables des 
inductances parasites LC-T3 et LC-T3’ correspondant respectivement à l’inductance vue par les collecteurs de 
T3 et T3’. Ces inductances sont non seulement néfastes de par les oscillations qu’elles engendrent suite à 

leur couplage avec les capacités parasites des IGBT, mais également du fait de l’énergie 
�
�×��×�� qu’elles 

emmagasinent. Cette énergie doit être dissipée au blocage causant des pertes supplémentaires et des 
surtensions au blocage. 

Nous constatons sur les courbes de la Figure III-24(a) que la variation de l’inductance Ls n’a pas d’effet 
remarquable sur la vitesse de commutations au blocage ((��/��)´��). 
La Figure III-25 représente l’évolution des pertes par commutation au blocage et à l’amorçage (pertes 
dans les diodes comprises) en fonction de l’inductance parasite.  

  

	
Figure III-25 Évolution des pertes par commutations en fonction de l’inductance parasite - Bilan  

Pour des conditions de commutations identiques, la réduction de l’inductance parasite a contribué à 
réduire les pertes au blocage de 8 %. En revanche, à point de fonctionnement et à résistance de grille 
identiques, ceci engendre une augmentation de 12 % des pertes à l’amorçage, il s’en suit donc une aug-
mentation des pertes totales de 4 %. Cela signifie qu’à résistance de grille constante, les pertes à l’amorçage 
sont beaucoup plus sensibles à la réduction de l’inductance parasite que les pertes au blocage.  

Dans le cadre de l’optimisation des performances du module FS400 moyennant un découplage intégré, il 
s’avère au final que la réduction de l’inductance parasite, et donc la quantité du découplage à intégrer 
dans le module, ne peut pas se faire aléatoirement. Un compromis doit être trouvé entre les vitesses de 
commutations et les paramètres de sécurité du module. En effet, malgré une inductance parasite Ls pas-
sant de 55 nH à environ 27 nH (cas Ls/2), le choix d’une résistance de grille de 5 Ω a été défavorable en 
termes de pertes. On est donc tenté de réduire cette résistance mais dans ce cas les surtensions et les 
surintensités aux commutations augmentent.  
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 Synthèse et conclusions  

1. Limites du FS400 - Bilan  

Les simulations à l’amorçage et au blocage d’une cellule du module FS400, permettent de constater que 
les paramètres de performances de ce convertisseur sont conditionnés par la valeur de la résistance de 
grille choisie ainsi que de l’inductance parasite de son circuit interne. L’inductance parasite est responsable 
du ralentissement du temps de commutation de l’interrupteur de puissance à l'amorçage et d'une surten-
sion au blocage. Cela a pour conséquence d’augmenter les pertes par commutation au blocage et de réduire 
celles à l’amorçage pour au global réduire les pertes par commutations. Toutefois, l’augmentation de 
l’inductance qui peut sembler une solution intéressante pour réduire les pertes, se heurte au problème de 
la surtension apparaissant au blocage des transistors. Selon le point de fonctionnement considéré, cette 
contrainte peut être atténuée par une augmentation de la résistance de grille du driver. Ceci ne s’effectue 
pas cependant sans contrepartie, car nous avons vu que l’augmentation de la valeur de la résistance de 
grille provoque une augmentation importante des pertes par commutation. Il s’agit donc de « réduire 
l’inductance parasite suffisamment et de choisir la résistance de grille correctement afin d’améliorer les 
performances de tout le système ». 

L’étude des paramètres de performance du FS400 aux commutations s'appuie sur une étude où plusieurs 
couples (Rg, Ls) sont simulés. L’objectif est de conclure quant à l’influence d’une variation simultanée de 
ces deux paramètres. Ceci nous permet d’envisager un découplage intelligent, moyennant des algorithmes 
d’optimisation, qui prend en compte l’ensemble des limites de fonctionnement du FS400. La Figure 
III-26.(a) représente quatre cas d’étude d’une évolution simultanée du couple (Rg, Ls). On rappelle que 
le cas d’étude de référence est un couple (Rg = 5 Ω, Ls = 55 nH) pour une commutation (450 V/400 A). 

	

	

(a)	Influence	des	couples	(Rg,	Ls)	sur	les	pertes	par	commutations	

	(b)		Influence	des	couples	(Rg,	Ls)	sur	les	vitesses	de	commutation	 (c)		Air	de	sécurité	au	blocage		

Diodes Schottky SiC

Diodes Si

FS400 – Rg

FS400 – Ls/ 2, 2Rg

Rg= 5Ω

FS400 – Ls/ 2, Rg
FS400 – Ls, 2Rg

RBSOA FS400

RBSOA puces FS400+70% +75% 

+56% 
-4% 

+4% 

Possibilité d’optimisation 



 
Chapitre III | Exploitation de la simulation pour le prototypage virtuel  
 
 

103 

	 	(d)		Evolution	des	pertes	totales	par	commuations	-	tendance	 (e)	Evolition	des	surtensions	au	blocage	-	tendance	
Figure III-26  Limites du FS400 - Bilan 

On remarque qu’un couple (2Rg, Ls/2) est le couple qui conduit à plus de pertes totales par commutation. 
L’utilisation d’une diode Schottky SiC permet de réduire ces pertes. La diode Schottky considérée ici ne 
permet pas en revanche de procurer une protection supplémentaire pour le module du point de vue tenue 
en tension (courbes en pointillés de la Figure III-26.(c), mais elle permet de réduire les contraintes de sur-
courant dans les composants (Figure III-26.(b)). 

Le cas d’étude qui retient notre attention est celui d’une commutation à (Rg, Ls/2). En effet, les con-
traintes en termes de surtension sont très réduites (courbe bleu de la Figure III-26.(c)) au point de les 
assimilées avec une commutation à résistance de grille de 20 Ω (représentée en violet dans Figure 
III-26.(c)). La nouveauté ici c’est l’augmentation des pertes de seulement 4 % par rapport à une commu-
tation de référence. Un travail d’optimisation est donc possible. 

En suivant les tendances de la Figure III-26.(d) et la Figure III-26.(e) retraçant respectivement l’évolution 
des pertes par commutations ainsi que la surtension pour différentes combinaisons (Rg Ls), améliorer les 
performances de commutation d’un module de puissance planaire à base de composants Si en général et 
celles de FS400 en particulier n’est au final qu’un problème d’optimisation. Ainsi, les critères de perfor-
mances deviennent des fonctions objectifs, et les limites de fonctionnement deviennent des contraintes. 

 Diminuer les surtensions - solutions et contraintes : 

Si l’on veut diminuer les surtensions qui apparaissent au blocage, la solution la plus efficace consiste à 
réduire l’inductance parasite d’un convertisseur en général et les inductances parasites des collecteurs LC 
et émetteurs LE des semi-conducteurs en particulier. En effet, à courant et tension identiques, diviser 
l’inductance parasite d’un bras du FS400, commutant avec une résistance Rg = 5 Ω, par un facteur deux 
conduit à une baisse de la surtension meilleure qu’une commutation de ce convertisseur avec une résistance 
de grille de 20 Ω ! (Voir Figure III-23(b) et Figure III-24(b)). 
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 Diminuer des pertes totales par commutations - Solutions et contraintes 

Étant donné que les pertes à l’amorçage sont en grande partie responsables des pertes totales par com-
mutation, réduire la résistance de grille de moitié contribue à diminuer les pertes à l’amorçage d’au moins 
43 % et celle du blocage de 33 % (commutation à Rg = 20 Ω et Rg = 10 Ω respectivement, (voir Figure 
III-23). Diminuer la résistance de grille contribue en revanche à l’augmentation de toutes les contraintes 
de commutations (suite à de fort (��/��)´� et de (��/��)´��).   
Il existe toutefois des solutions pour maitriser indépendamment les vitesses de commutation à l’amorçage 
et au blocage. Plusieurs de ces solutions sont basées sur des circuits d’aide à la commutation [22], [23] ou 
des circuits à résonance [24]. Ces solutions ont été développées dans le but de diminuer la forte dépendance 
des pertes par commutation à la valeur de la résistance de grille du driver [25]. Diminuer la dépendance 
des pertes à l’amorçage est particulièrement le but recherché par l’ajout de ces circuits auxiliaires [26], 
[27]. 

La difficulté liée à l’encombrement et à la mise en place de ces circuits les rendent généralement incom-
patibles avec des applications automobiles ou la réduction du volume et du coût sont très recherchés.  

Une autre méthode consiste à utiliser plusieurs résistances de grille que l’on connecte en fonction de l’état 
de commutation des IGBT [28]. Cette solution est effectivement très efficace pour réduire les pertes à la 
mise en conduction mais nécessite une mise en œuvre complexe. Il faut détecter le début et la fin de la 
commutation en courant de la diode par exemple. 

La solution la plus économique pour réduire les pertes à l’amorçage peut être celle de l’utilisation de diode 
Schottky comme diode antiparallèle pour les IGBT. L’absence de recouvrement permet de réduire les 
pertes à l’amorçage d’au moins 20%. La nécessité de la mise en parallèle de plusieurs diodes Schottky afin 
de transiter le même courant d’une diode PIN Si est l’un des inconvénients de cette solution.

Ces diverses conclusions vont nous permettre de définir dans le chapitre IV les règles de conception et la 
démarche de modélisation d’une structure de conversion permettant d’optimiser le convertisseur étudié.
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IV Vers une conception virtuelle qui maîtrise les surtensions : opti-

misation du découplage interne, du routage et de la résistance 
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  Vers la montée en tension sur le bus DC - Architecture à 

découplage intégré en vue de la réduction des surtensions  

 La montée en tension dans le domaine de l’automobile  

La montée en tension sur les bus DC est parmi les tendances actuelles dans le domaine automobile. À iso 
puissance, la montée en tension permet de réduire le courant, d’obtenir un gain sur la section des câbles 
et de diminuer au global les pertes par conduction de la chaîne de traction. Néanmoins, l’utilisation de 
hautes tensions pose le problème de sécurité des personnes et du matériel. En effet, certaines technologies 
de batterie ont un risque d’embrasement. Pour remédier à cela, une solution consiste à augmenter la 
tension d’entrée des onduleurs moyennant un convertisseur DC-DC [1] . 

 

 
Figure IV-1 Utilisation du DC-DC pour la montée en tension dans des véhicules hybrides de série 

Dans ce type d’utilisation, le convertisseur DC-DC permet de découpler la tension batterie de celle du 
bus continu raccordé à l’onduleur. Toyota et Lexus, par exemple, utilisent cette configuration sur leurs 
modèles respectifs Prius et RX400 (Figure IV-1). Cette solution a permis de réduire la tension de la 
batterie de 275 V à 200 V dans le cas des modèles Prius et d’augmenter la tension continue vue par les 
onduleurs de 288 V à 650 V pour la gamme Highlander et RX400. (Figure IV-1).  
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Les inconvénients du recours à un convertisseur DC-DC se résument en l’augmentation du coût de la 
masse et du volume, ainsi que la présence de pertes supplémentaires dans la chaine de conversion élec-
trique. 

Si on écarte la possibilité d’équiper le FS400 de semi-conducteurs à forte tenue de tension, la montée en 
tension n’est possible que si on réduit les surtensions qui apparaissent au blocage des composants semi-
conducteurs. L’intégration des fonctions de découplage est une solution pour réduire les surtensions. 

Cependant, cette intégration doit être réfléchie et efficace. En effet, si l’on met à part les composants, la 
solution de réduire uniquement l’inductance parasite n’est pas suffisante ; l'optimisation globale du module 
(routage, découplage interne, résistance de grille) devient une nécessité. 

   De l’analyse au prototypage virtuel d’un module de puissance - Le décou-

plage 

Au sein d’un système de conversion de puissance, un condensateur peut remplir des fonctions de décou-
plage/stockage d’énergie, de filtrage ou l’aide à la commutation. Les contraintes et les performances 
requises peuvent être assez différentes d’une fonction à une autre.  

Un condensateur est dit de découplage et de stockage d’énergie essentiellement lorsqu’il est placé en tête 
d’un convertisseur alimenté par une source de tension continue. L’aspect « stockage » de ce condensateur 
garantit alors la stabilité de la source de tension, lors des commutations, en répondant rapidement à des 
appels de courant, tandis que son aspect « découplage » sert à diminuer les surtensions en masquant ces 
gradients de courant des inductances parasites du convertisseur.  

1.2.a Le condensateur du bus DC - Bras d’onduleur du FS400 

Afin de stabiliser la tension d’entrée du bras d’onduleur étudié tout en offrant un chemin basse impédance 
lors des variations brutales du courant à travers les interrupteurs T3 et T3’, le condensateur CDC est placé 
sur le bus continu au plus près de l’onduleur (Figure IV-2).  

 
Figure IV-2 Condensateur du bus DC - bras d’onduleur d’un FS400  

Le condensateur du bus DC qui équipe le FS400 est basé sur une technologie à film polypropylène du 
fabricant EPCOS (B25655J4307K001-300 µF - 675 V, 140 mm x 72 mm x 50 mm) qui présente une 
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résistance série et une inductance faible (1mΩ, 30 nH). Ces deux critères sont essentiels car ils autorisent 
la génération d’un courant de valeur efficace élevée sur une faible durée.  

En analysant le rapport capacité / volume de ce condensateur (0.6 µF/ cm3), il est clair qu’il a été choisi 
selon les contraintes de coût, de volume de refroidissement et d’intégration spécifiques au domaine de 
l’automobile. La modélisation de ce condensateur a été traitée au chapitre II.  

II est souhaitable en effet que la capacité de CDC soit la plus élevée possible. Cependant, les contraintes 
d’intégration du convertisseur incitent à limiter sa valeur.  

 

1.2.b Le découplage intégré - Objectifs  

La Figure IV-3 représente d’une manière simplifiée l’intégration de la fonction de découplage que nous 
souhaitons réaliser. 

 
Figure IV-3 Intégration de condensateur de découplage  

L’idée de départ consiste à déporter la seule fonctionnalité de découplage du condensateur CDC à l’intérieur 
même du module. Cela revient à répartir une fraction du condensateur de stockage de 300 µF (504 cm3) 
dans l’onduleur. La solution consiste à répartir des condensateurs moins volumineux placés au plus près 
des cellules de commutation, c’est-à-dire installer des réservoirs d’énergies à l’intérieur du module prêts 
à agir à l'échelle temporelle des commutations. 

Ces condensateurs intégrés vont contribuer à diminuer l’impédance équivalente du bus continu en haute 
fréquence. Il s’agit désormais de définir l’emplacement et la quantité de découplage à installer à l’intérieur 
du module.  

  

b.1 L’intégration d’une fonction de découplage appliquée à un bras d’onduleur du module FS400  

Lors de l’étude d’un bras du FS400 fonctionnant en mode hacheur, il a été démontré au chapitre III 
qu’une réduction d’un facteur deux de l’inductance parasite (Ls) de cette structure permet de réduire la 
surtension de 46 %. En réalité, c’est la réduction de moitié des inductances parasites vues par les collec-
teurs et émetteurs de T3 et T3’ (LC-T3, LC-T3’, et LE-T3 , LE-T3’ ) qui a été en grande partie responsables de 
cette réduction au même titre que l’accélération des commutations [2] (Figure IV-4(b)). 
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(a) Problématique de l’intégration de découplage dans l’assemblage du FS400- phase V du FS400 

 

 
 (b) Modèle équivalent d’un bras d’onduleur FS400 - Inductances parasites à découpler 

Figure IV-4  Problématique de l’intégration de découplage dans un assemblage classique- bras d’onduleur 

L’idéal serait donc d’intégrer des fonctions de découplage qui cibleraient directement ces inductances. On 
se trouve ainsi devant plusieurs contraintes. La disposition interne du module complique le travail d’in-
tégration (Figure IV-4(a)). Dans l’état actuel de l'organisation interne du FS400, on ne localise qu’une 
seule zone intéressante pour intégrer un condensateur. Il s’agit de l’endroit où se termine les connexions 
externes « à vis » du bus DC et où commence le routage de ce dernier. L’exigüité et la position de ces 
endroits ne permettent pas de répondre à nos objectifs d’intégration. 

Pour remédier à cela, il devient primordial de repositionner le routage DC+ et DC- ainsi que le point 
milieu de sortie de chaque phase sans que cela provoque une rupture totale avec le design de cet assem-
blage.  
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b.2 Vers une conception virtuelle d’un bras d’onduleur à découplage intégré   
La Figure IV-5 représente par un schéma simplifié une solution permettant de s’affranchir de la problé-
matique de l’emplacement de découplage soulignée précédemment.  
 

 

 

(a) Redisposition du routage 
(b) Nouvelle disposition du routatge d’un bras FS400 

simplifiant l’intégration du découplage 

Figure IV-5 Principe d’un assemblage favorisant l’intégration d’un découplage en son sein  

L’une des configurations consiste à déplacer le point milieu vers les frontières extérieures du bras d’ondu-
leur de part et d’autre du bus DC. Ainsi, on crée une structure favorisant l’installation des condensateurs 
en son sein par le rapprochement de la partie DC+ et DC-.  

Cette nouvelle disposition nécessite le choix de l’emplacement du circuit de la grille ; deux emplacements 
peuvent être envisagés. La Figure IV-6 représente les différents emplacements qui peuvent être définis 
pour cette partie du circuit.  
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Figure IV-6  Choix de la disposition du circuit de la commande - (a) commande confinée sans reprise d’émet-

teur, (b) commande à l’extérieur du routage de puissance (complète avec reprise d’émetteur)  

Le routage de la partie commande peut être placé au plus près des cellules de commutation, confiné entre 
le point milieu et le bus DC (Figure IV-6(b)). L’avantage de cette configuration provient du gain en 
termes de longueurs de la connectique qui relie cette partie au reste du circuit (bonding de commande, 
reprises d’émetteurs, accès extérieurs…). De forts couplages peuvent toutefois être créés entre la commande 
et les circuits de puissance. 

Une autre solution consiste à adopter la même configuration de ce circuit que celle que l’on trouve dans 
d’un bras d’onduleur FS400 conventionnel, c’est-à-dire à l’extérieur des circuits de puissance (Figure 
IV-6(a)). Il est clair que les couplages commande/puissance sont dans ce cas moindres, mais ceci nécessi-
tera de plus longs fils de bonding afin d’acheminer les signaux de commande pour les différents composants 
IGBT.  

Afin de garantir la faisabilité de la solution, il est néanmoins important que le design proposé ne soit pas 
en complète rupture avec celui d’un assemblage classique tel que celui d’un bras FS400 conventionnel. 
Ainsi, dans le cadre de l’élaboration d’un prototype virtuel de ce nouveau bras d’onduleur, des règles de 
conception peuvent être dégagées : 
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Tableau IV-1 Règles de conception d’une topologie de bras d’onduleur à découplage intégré  

Règles de conception  Remarques  

Dimensions, épaisseurs, matériaux,  

-Les dimensions du bras d’onduleur doivent être semblables à un bras 
d’onduleur classique tel que l’état de l’art (bras d’onduleur d’un 
FS400).  
-Les épaisseurs des semelles et du DBC ne sont pas amenées à être 
changées  
-Aucun nouveau matériau n’est envisagé, on utilisera la même base 
de données de matériaux du FS400 

Composants 

-Il ne s’agira que d’un déplacement des routages et un 
repositionnement des composants semi-conducteurs, aucune rupture 
totale avec un assemblage classique n’est envisagée. Les puces 
IGBT/Diodes doivent être occupées la même surface et de mêmes 
calibres de courant que celles équipant un FS400 conventionnel.  
 

Minimisation de l’inductance de la maille de commutation - sans 
découplage intégré 

-la valeur d’inductance intérieure ne doit pas dépasser celle d’un bras 
d’onduleur conventionnel. Un intérêt particulier doit être donc porté 
sur les longueurs des pistes cuivre et des différentes connectiques 
(internes et externes)  

Minimisation de l’inductance de la maille de commutation - avec 
découplage intégré 

-L’objectif est de définir dans un premier temps la quantité maximale 
de découplage potentiellement intégrable selon bien évidement 
l’espace disponible dans le module. Pour ce faire, il sera nécessaire 
d’établir une liste de condensateurs disponibles dans le marché afin 
de les porter candidats pour une intégration dans le module. La 
sélection de ces condensateurs se fait en se basant sur leur rapport 
capacité/volume tout en adoptant les contraintes du cahier des 
charges (tenue en tension, courant, température de 
fonctionnement,…etc). 
-Il sera ensuite nécessaire de définir la quantité de découplage 
optimale à intégrer moyennant des routines d’optimisation 

Réduction des interactions puissance - commande 

-L’inductance commune de source doit être éliminée. Le recours à des 
connexions « Kelvin source » doit être conservé 
-Le couplage entre le circuit de puissance et de commande doit être 
aussi faible que possible 

Minimisation des inductances du circuit de commande 
-La configuration choisie impose que le circuit de commande soit 
éloigné des puces de puissance, il est tout de même important que ce 
circuit soit le moins inductif possible.  

Suite logiciel  

-Ansys space claim pour la modélisation des géométries 
Q3D pour l’estimation de l’impédance parasite,  
-Simplorer® pour l’élaboration du circuit équivalent et simulation 
-Matlab pour le calcul des pertes et la conduction des routines 
d’optimisation  

 

b.3 Choix du positionnement du routage du circuit de la grille   

Le circuit de grille doit être conçu dans le cas de ce nouveau design avec précaution. Il doit être non 
seulement aussi symétrique que possible pour assurer la synchronisation des signaux de commande de la 
grille des deux puces en parallèle, mais placé impérativement à l’extérieur du circuit de puissance. On le 
voit à la Figure IV-6(b), un circuit de grille placé à l’intérieur du circuit de puissance risque d’augmenter 
les interactions commande/puissance et impactera au même titre les dimensions du module ; la partie 
DC+ et DC- devront être dans ce cas un peu plus éloignées l’une de l’autre ce qui est le contraire du but 
recherché. C’est donc la disposition de la Figure IV-6(a) qui a été retenue pour la suite. 
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  De l’analyse au prototypage virtuel d’un module de puissance - Le 

concept  

Le prototypage virtuel a pour but de réduire les temps et les coûts d'analyse et de production d’un objet 
par l’étude et la caractérisation de prototypes virtuels reconfigurables à souhait. La puissance informatique 
actuelle permet le développement d'outils de simulation de plus en plus « lourds » favorisant l’évolution 
de cette démarche de prototypage virtuel. La Figure IV-7 illustre l’évolution de cette démarche pour 
laquelle en effet la maîtrise des outils numériques est primordiale pour le bon déroulement de la modéli-
sation. 

 

 
Figure IV-7 Prédiction de l’évolution du prototypage virtuel en électronique de puissance [3] 

 

 Le nouveau module 3D  

Une vue 3D d’un tiers du nouveau module avec ses condensateurs de découplage est présentée en Figure 
IV-8(a). Un premier schéma électrique simplifié peut lui être associé. Ce dernier est représenté à la Figure 
IV-8(b).  

Ce design est constitué de deux demi-bras (cellule 1, cellule 2) qui incluent chacun une puce IGBT avec 
une diode anti-parallèle. On retrouve donc, comme pour un FS400 conventionnel, deux cellules de com-
mutation associées en parallèle. Ces dernières sont disposées symétriquement comme c'est le cas dans un 
FS400 conventionnel. Avec cet agencement, on retrouve une cellule de commutation, dite « amont », 
directement en face des entrées de puissances, tandis que la deuxième cellule est dite « aval » est posi-
tionnée en retrait des entrées de puissance.  
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(a) Concept virtuel  

 
(b) Circuit équivalent simplifié  

 
Figure IV-8  Concept virtuel d’un bras d’onduleur 650V/400A à découplage intégré (BODI)  
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Des condensateurs de découplage (Cd1, Cd2, Cd3 et Cd4) ont été également modélisés en 3D et rajoutés 
à l’intérieur du module en amont de chaque cellule de commutation ; Cd1 et Cd2 représentent un décou-
plage placé en amont de la cellule 1, Cd3 et Cd4 celui de la cellule 2 (Figure IV-8).  

On montre au haut de la Figure IV-9 une vue de dessus de ce concept. L’autre modèle est celui d’un tiers 
du FS400.   

Les dimensions de chacune de ces deux structures sont regroupées dans le Tableau IV-2. 

 
Figure IV-9 Vus de dessus du concept et du modèle de départ - Cas d’un fonctionnement en mode hacheur sé-

rie (IGBT (T3, T3’) commandés, et (T4, T4’) bloqués en permanence) 

Tableau IV-2  Comparaison des dimensions des deux architectures   

 
Dimensions extérieures (mm) Surfaces de la connectique de puissance (mm2) 

Surfaces de la connec-
tique de commande 

(mm2)  

 Longueur  Largeur  Hauteur  DC+ DC- Point milieu DBC Semelle 
Routage 
vers les 
IGBT 

Reprise 
d’émetteur 

Nouveau concept  64.66 33.74 220 567 246 736 2024 2183 56 27 

Bras d’onduleur 
FS400 

56.13 34.85 220 162 203 682 1758 1956 33 36 

 

Sans prendre en compte la connectique externe DC+ et DC- (qui sont exactement les mêmes que celles 
d’un FS400 conventionnel), le nouveau concept (65 mm x 33 mm x 220 mm) a des dimensions de même 
ordre de grandeur qu’un bras FS400 (56 mm x 34 mm x 220 mm) standard. On note néanmoins une 
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différence en termes de superficie totale ; à savoir 2183 mm2 contre 1956 mm2. Ceci représente une aug-
mentation de la taille du module de 11% par rapport au FS400. Le nouveau concept a été donc allongé 
de 13 % et réduit en largeur de 2 %.  

En effet, afin de pouvoir intégrer des condensateurs dans le module, nous l'avons allongé de 8 mm. Ces 
nouvelles dimensions n’ont pas été définies arbitrairement. Hormis les contraintes liées au cahier des 
charges, le paramètre majeur qui a conditionné ces dimensions étaient la taille des condensateurs dispo-
nibles sur le marché et potentiellement intégrables dans le volume dont nous disposions.  

 

2.1.a Choix des condensateurs de découplage - Critère essentiel au pré-dimensionnement 

L’analyse de la Figure IV-9 a permis de constater que l’intégration d’éléments capacitif dans un module 
de puissance classique ne peut pas se faire sans contrepartie.  

Les condensateurs doivent présenter de bonnes performances notamment en termes de pertes pour limiter 
l’auto-échauffement, idem pour ce qui concerne l’inductance série qui doit être la plus faible possible.  

Lors du choix du composant on privilégiera tout d’abord des technologies de condensateurs dont la tenue 
en tension est de 600V et dont la surface ne dépasse pas 6.3 mm x 5.3 mm. Les condensateurs montés en 
sandwich à une hauteur ne dépassant pas 11 mm seront privilégiés car ils n’impactent pas d’une manière 
très significative les dimensions du nouveau module.  

Enfin, l’association de plusieurs technologies de condensateurs a été privilégiée afin d’optimiser certains 
paramètres comme le coût ou le volume.  

On trouve sur le marché plusieurs technologies qui peuvent être adaptées à ce cahier des charges et dont 
les dimensions sont acceptables.  

Les condensateurs qui sont retenus sont majoritairement de technologie MLCC-SMD (high-temperature 
Surface Mount Multilayer Ceramic Chip Capacitors (SMD MLCCs). On regroupe dans le Tableau IV-3 
les caractéristiques principales de quelques-uns de ces condensateurs.  

 

Tableau IV-3  Caractéristiques de quelques condensateurs adaptés à une intégration dans le modèle 

Capacité, 
capacité/mm3 
(µF, nF/mm3) 

Tension 
(V) 

Référence 
Dimensions (mm) 

ESL, 
ESR 

Longueu
r 

Largeur 
Hauteu

r 

(0.1, 3.18) 630 TDK CKG32KX7T2J104K335AH 3.6 2.6 3.35 

<< 

(0.47, 5.37) 630 TDK 
CKG45NX7T2J474M500JJ 

 
5 3.5 5 

(0.68, 4) 630 TDK 
CKG57NX7T2J684M500JH 

 
6 5 5 

(1, 6.66) 630 TDK CKG57NX7T2J105M500JH 6 5 5 

(1.2, 5.8) 630 
MURA

TA 
KC355WD7LQ125MV01K 6.1 5.3 6.4 

 

On estime que le nouveau concept a été pré-dimensionné pour être équipé d’au moins un condensateur 
TDK (3.18 nF/mm3) ou une combinaison de cinq condensateurs TDK de 1 µF et un condensateur MU-
RUTA de 1.2 µF, soit une valeur intégrable maximale estimée à 6.2 µF.  
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Un exemple est illustré à la Figure IV-10 où il est représenté une combinaison de trois condensateurs 
différents.  

 

 
Figure IV-10  Exemple d’une intégration de condensateurs issus du commerce  

Dans la Figure IV-10, on représente le concept développé lorsque celui-ci intègre environ 4.18 µF, avec : 
Cd1 = 1 µF, Cd2 = 2 x 0.47 µF + 0.1 µF. Une autre fonction de découplage a été également assignée au 
plus près de la cellule 2 et représentée ici par Cd3 (2 x 0.47 µF et 2 x 0.1 µF) et Cd4 (1 x 1 µF).  

L’ajout de ces nouveaux éléments dans le bras d’onduleur peut être problématique dès qu’il s’agit d’établir 
un circuit électrique équivalent. En effet, il faut désormais prendre en compte les nouvelles connexions 
qui apparaissent. Il faut donc connaitre avec précision la cartographie de la répartition des inductances 
parasites dans ce design, notamment là où la connexion d’un condensateur est envisagée. Des hypothèses 
simplificatrices peuvent être utilisées pour contourner ce problème et pourvoir ainsi réunir correctement 
tous ces modèles dans un environnement unique de simulation. C’est l’objet de la section suivante.      

 

 Présentation dans Q3D - Extraction des parasites et construction d’un modèle 

équivalent - Étude d’une intégration ciblant une seule cellule de commutation  

Pour extraire le circuit électrique équivalent (R, L et M), nous avons fait appel au logiciel Q3D en suivant 
une modélisation « Entrée/Sortie » définie au Chapitre II. La Figure IV-11 illustre le principe de la 
méthode « Entrée/sortie » appliquée à ce nouveau design dans le logiciel Q3D. Il s’agit d’un bras d’on-
duleur muni d’un découplage ciblant les cellules de commutation de T3 et T3’ ; 

• Un condensateur de capacité Cd1 placé à l’entrée du module,  
• Trois condensateurs de capacités Cd2 placés en amont de l’IGBT T3  
• Deux condensateurs de capacités Cd3 placés juste en amont de l’IGBT T3’.  
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Les points d’entrées et de sorties du courant ont été définis selon le sens de ce dernier dans les mailles de 
commutation du bras d’onduleur.  

Les résultats de calcul représentés dans le Tableau IV-4 ont permis d’établir un modèle circuit équivalent 
(Figure IV-12).  

 

 
Figure IV-11  Modélisation de la matrice des éléments parasites du concept par la méthode Entrée/Sortie  

 
Tableau IV-4  Matrice impédance parasite  

Impédance L(nH) R(µΩ) Impédance L(nH) R(µΩ) 

[L-R]lead1 9.6 228. 4 [L-R] 9 1.9 143 

[L-R]lead2 10.76 135.46 [L-R] 10 3.7 173.66 

[L-R]lead3 7 260 [L-R] 11 2.51 185.8 

[L-R]2 1.75 176.6 [L-R] 12 3.16 200 

[L-R] 3 3 124.65 [L-R] 13 2.75 180 

[L-R] 4=[L-R] 6 2.8 120 [L-R] 15 1.64 186.8 

[L-R] 5 5.2 224.6 [L-R] 16 1.22 133 

[L-R] 7 6.5 328 [L-R] 17 2.55 124 

[L-R] 8 4.11 180 [L-R]ε 0.1 0.1 
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Figure IV-12  Modèle électrique équivalent d’un bras d’onduleur contenant des condensateurs de découplage en 

son sein - Fonctionnement hacheur  

 

2.2.a Analyse de la cartographie des éléments parasites  

 

a.1 Compromis LC/LE 

Durant les premières phases de conception de la nouvelle architecture du bras d’onduleur, plusieurs dis-
positions ont été prises pour minimiser « physiquement » ces inductances avant même qu’un découplage 
ne soit intégré (positionnement des puces, longueurs des pistes cuivre, choix de l’emplacement du circuit 

de la grille, etc.). On s’est fixé ensuite les rapports  
��ÔÕÖ
��ÔÕÖ	et 

��ÔÕÖÉ
��ÔÕÖÉ  désignés dans la littérature comme 

étape indispensable notamment durant les premières phases la conception d’un nouveau module [4]. Un 

rapport 
��
�� élevé signifie qu’on favorise la vitesse de commutation en détriment de la sécurité du conver-

tisseur (régime sous-amorti). En revanche, un faible rapport 
��
�� signifie qu’on envisage de réduire les sur-

tensions et les oscillations au détriment de la vitesse de commutation (régime sur-amorti). Nous avons 
donc agi géométriquement sur ces régions du convertisseur de manière à ce que l’inductance au collecteur 
soit égale à l’inductance de l’émetteur. On a cherché à équilibrer les contraintes sur le nouveau design 
avant même que l’intégration d’un découplage ne lui soit apportée.  

Une autre solution consiste à cibler ces inductances directement par les condensateurs de découplage. 
Cependant, l’accès à ces éléments parasites est restreint et la complexité de l’architecture rend cette 
démarche d’intégration difficile à réaliser.  
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2.2.b Simulations du circuit équivalent dans Simplorer  

Afin d’être comparés, les circuits équivalents des trois topologies de modules (FS400, concept avec et sans 
découplage intégré) ont été simulées dans les mêmes conditions de tension d’alimentation, de charges et 
de driver (Rg=5Ω et Rg=10Ω). Ces paramètres sont résumés dans le Figure IV-5. 

Tableau IV-5  Études de cas par simulation Simplorer - Bras d’onduleur à découplage intégré 

Vdc/Ic Rgon =Rgoff Vg Fréquence  Pas de calcul 

450V/400A Rg=5Ω 
-9 V, +15 V 10kHz 0.1ns 

600V/300A Rg=10Ω 

On représente à la  Figure IV-13 un exemple de comparaison des phases de blocage et d’amorçage de ces 
modèles. Les Figure IV-13 (a) et (b) représentent les résultats de simulation à l’amorçage et au blocage 
pour le point de fonctionnement 450 V/400 A.  Les résultats de simulation pour le point de fonctionnement 
600 V/300 A sont représentés aux Figure IV-13 (c) et (d). Les ondes de courant et de tension du modèle 
équivalent du FS400 sont représentés par des pointillés de couleur noir.  
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(c) (d) 
 

(e) Pertes totales par commutation  (f) RBSOA pour deux points de fonctionnement 

 

Figure IV-13  Résultats de simulation de la nouvelle structure (6.2µF intégré) et comparaison avec un bras 

d’onduleur FS400. 

Les indicateurs de sécurité ont été analysés sur la base du comportement de chaque modèle à l’ouverture 
des semi-conducteurs ((b, d, f)). Les Figure IV-13 (a) et (b) montrent que la nouvelle structure n’affecte 

pas la dynamique des courants (�� ��) ni à l’amorçage ni au blocage. Comme est le cas pour un FS400 

conventionnel, la résistance de grille pilote dans ce cas l’injection de charges dans la grille et donc ces 
grandeurs. En revanche, l’inductance parasite interne du nouveau concept est relativement plus élevée 
que le module FS400 d’origine. Ceci se confirme par une augmentation de 3.6 % de la surtension au 
blocage du transistor.  

Cependant, l’ajout de découplage permet de masquer totalement l’inductance parasite. Comme le montre 
la Figure IV-13(b) cette surtension est diminuée de 80 % environ dans le cas du point de fonctionnement 
450 V/400 A. La diminution de la surtension est d’environ 91 % dans le cas d’un point de fonctionnement 
600V/300A à Rg = 10 Ω (Figure IV-13(d)). La sécurité du composant est alors assurée. Il devient ainsi 
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possible d’augmenter la tension du bus continu sans que la trajectoire du point (Vce, Ic) ne sorte de l’aire 
de sécurité, comme le montre la Figure IV-13 (b) et (f), où le transistor commute sous 450 V et sous 600 
V en conservant la puissance transférée. De plus, la réduction de la tension maximale, sans modification 
du courant, fait diminuer l’énergie de commutation Eoff perdue au blocage. Cependant, l’inductance 
parasite joue un rôle de Circuit d’Aide à La Commutation lors de l’amorçage du condensateur, à travers 
une réduction de la tension Vce, comme le montre la Figure IV-13(a). L’absence quasi-totale d’inductance 
ne permet plus ce phénomène avantageux. L’énergie perdue à l’amorçage Eon augmente donc avec la 
présence du découplage. 

Malheureusement, la diminution Eoff ne compense pas l’augmentation de Eon comme le montre la com-
paraison des énergies de commutation Ecom, présentée sur la Figure IV-13(e). À son régime de fonction-
nement nominal, l’énergie de commutation perdue par le module FS400 est augmentée d'environ 11 %. 

Les surtensions au blocage étant désormais très faibles, il est envisageable de réduire la marge de sécurité 
et d’augmenter la tension du bus DC à 600V (+33 %) alors que la tension de claquage des semi-conduc-
teurs est de 650 V. En fonctionnant à iso-puissance le courant commuté sera lui aussi réduit d’un tiers. 
Dans ces conditions, comme le montre la Figure IV-13(f), le transistor commute sans sortir de sa zone de 
sécurité, mais en tangentant sa frontière.  

Cependant, l’énergie de commutation est alors doublée par rapport à un fonctionnement au régime nomi-
nal sans découplage. L’augmentation des pertes par commutation va être compensée par la diminution 
des pertes par conduction. En supposant que le transistor commute systématiquement avec un rapport 
cyclique proche de 1, les pertes totales s’écrivent : 

� = ����. �� + ���. �� + ��. � 
Selon les valeurs de la fréquence de découpage, de la résistance à l’état passant Ron et de la tension de 
seuil E0, le doublement de Ecom peut totalement compenser la diminution d’un tiers de I.  

Il est donc imaginable de faire une optimisation encore plus globale tenant compte des caractéristiques 
du composant en conduction. Ceci sort du cadre de cette étude. Nous optimiserons ici, les surtensions et 
les énergies de commutation en fonction du découplage et de la résistance de grille.  

 Conclusion  

Nous avons établi dans ce chapitre des règles de conception qui nous ont permis d’établir un modèle 
circuit d’un bras d’onduleur permettant l’intégration de fonctions de découplage. Ces dernières nous a 
permis de réduire les surtensions aux bornes des composants mais les paramètres de performances, carac-
térisées par les pertes par commutation n’ont pas pu être améliorées en comparaison du module de puis-
sance FS400 conventionnel. La démarche proposée pour trouver des compromis peut s’appuyer sur une 
démarche numérique d’optimisation. Vu la nature du problème posé et les variables mises en jeu, l’opti-
misation par algorithmes génétiques et la représentation par un front de Pareto sont des atouts intéres-
sants pour répondre ce type de problème. Ces outils mathématiques constituent le cœur de la démarche 
de conception inverse que nous avons élaborée et présentée au chapitre suivant. Ainsi, dans le chapitre 
V, nous allons appliquer cette méthode pour optimiser l’aspect électrique du concept de convertisseur 
proposé.  



 
Chapitre VI | Vers une conception virtuelle qui maîtrise les surtensions  
 

126 

Il faut néanmoins préciser que l’architecture du convertisseur développé dans ce chapitre est figée (dimen-
sions et semi-conducteurs). Seules les lois de commande (caractérisé ici par la résistance de grille Rg) et 
la valeur du découplage (Ceq) peuvent être modifiées). Le terme « optimisation » désigne dans cette 
thèse l’aspect « soft » du convertisseur : Seules les performances « électriques » ont été ainsi étudiées 
en vue d’être optimisées.   
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   La conception virtuelle par optimisation fonctionnelle  

Le modèle circuit du bras d’onduleur conventionnel développé au chapitre II ainsi que celui développé 
dans le chapitre précédent ne permettent que des opérations d’analyse et d’évaluation, ceux sont ce qu’on 
appelle des « modèles directs ». En effet, à partir de la connaissance des paramètres d’entrée (courant, 
tension, commande…), ils définissent les performances de la structure qu’ils représentent (commutation, 
surtension…).  

Malgré les efforts déployés, le concept virtuel avec des fonctions de découplage intégrées, ne répond jusqu’à 
présent que partiellement au problème posé par le cahier des charges ; les performances de ce concept 
n’ont pas été améliorées par rapport à un onduleur FS400 conventionnel.  

Dans ce chapitre, nous allons reformuler ce problème de conception virtuelle sous la forme d’un problème 
d’optimisation : il s’agit de définir la quantité de découplage optimale à intégrer tout en assurant des 
surtensions minimales et des performances aux commutations optimales. Plusieurs démarches d’optimisa-
tion peuvent être ainsi proposées. Le choix d’une méthode de résolution dépend en partie du type des 
modèles à notre disposition, de la fonction à optimiser, de la nature des optima recherchés et du temps 
alloué à la résolution. 

On détaillera dans un premier temps la démarche de conception par optimisation que nous avons adoptée 
et qui a permis de résoudre ce problème. Cette dernière sera ensuite appliquée au bras d’onduleur à 
découplage intégré. En revanche, la vérification de l’efficacité et de la robustesse de cette méthodologie 
est nécessaire. Ce travail sera effectué vers la fin de ce chapitre.  

 

 Formulation du problème  

Afin de résoudre la problématique, nous avons jugé nécessaire de définir correctement les différentes 
démarches possibles de par les modèles et les outils de modélisations dont nous disposons.  

1.1.a Résolution de la problématique par le modèle de comportement avec itération  

 

a.1 L’optimisation « à la main »  

L’intégration des condensateurs de découplage doit permettre à la fois de réduire les surtensions et d’amé-
liorer les critères de performances du module. 

La problématique telle que définie précédemment, est difficile à résoudre étant donné la nature « com-
portementale » des modèles que nous avons développés jusqu’ici. Dans une démarche de conception, nous 
serons amenés en effet à effectuer dans ce cas plusieurs résolutions successives du modèle équivalent. Le 
concepteur doit établir plusieurs plans de simulations dans le but d’estimer les paramètres de performance 
et de sécurité du modèle en fonction de plusieurs couples (Rg, Ceq). Cette procédure doit se poursuivre 
tant que le résultat n’est pas atteint. La recherche de la solution optimale peut être effectuée par une 
procédure de tâtonnement que l’on pourrait qualifier d’optimisation « à la main ». Il s’agit au final de 
modifier itérativement la solution trouvée jusqu’à ce que celle-ci satisfasse le cahier des charges imposé. 

Cependant dans un problème comme celui posé ici, où une nouvelle fonction doit être intégrée, cette 
démarche devient très fastidieuse car répétitive, lourde d’utilisation, et contraignante en termes de temps 
de simulation. Pour s’approcher rapidement de la solution voulue, le concepteur est amené à prendre un 
certain nombre de décisions basées uniquement sur sa propre expérience. Cela nécessite une connaissance 
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approfondie de la problématique traitée et des outils utilisés. Vu la complexité de l’étude, il est difficile 
d’envisager ce type d’optimisation à la main pour résoudre complètement le problème posé. Il convient 
donc de reformuler ce dernier.  

a.2 L’automatisation par le modèle « dimensionnant » 

La procédure d’itération présentée précédemment peut être automatisée par des méthodes d’optimisation 
déterministes ou stochastiques qui agissent directement sur le modèle comportemental du convertisseur ; 
dans ce cas, un objectif d’optimisation peut être ajouté aux contraintes imposées par le cahier des charges.  

On peut citer par exemple le cas de l’optimisation d’une machine de traction en employant des réseaux 
de réluctances et un algorithme du simplex [1][2], ou encore l’approche de conception de machines à 
réluctance variable [3] en employant des modèles fins, numériques, couplés à des méthodes d’optimisation 
stochastiques. La phase de simulation et de tâtonnement à la main est remplacée dans ces travaux par 
l’action de l’algorithme d’optimisation directement sur le modèle. Un modèle analytique est nécessaire 
pour compléter la procédure en regroupant tout ou une partie des équations caractéristiques du dispositif.  
L’inconvénient majeur est que le processus itératif doit gérer un grand nombre de variables et de nom-
breuses contraintes sont imposées. 

Il est important de souligner que les outils de simulation doivent dans ce cas être bien adaptés à cette 
démarche. Des interfaces d’aide à la décision sont nécessaires et ces outils doivent offrir la possibilité 
d’associer dans le même environnement modèle numérique, modèle analytique et algorithmes d’optimisa-
tion. Les outils de simulation numérique (les modèles éléments finis notamment) peuvent être pilotés dans 
cet objectif.  

La Figure V-1présente le processus de conception basé sur un modèle de comportement associé à une 
démarche d’optimisation manuelle ou automatique.  

 

 

 
Figure V-1  Approche de conception par optimisation appliquée à un modèle comportemental  

Une telle démarche ne peut pas être envisagée dans le cas de l’intégration de découplage, car ne nous 
disposons pas d’un environnement capable de gérer « en même temps » des modèles de type Simplorer® 
avec des méthodes d’optimisation.  

Ø Remarque			

Il est important de souligner que l’architecture du convertisseur développée dans ce chapitre est figée 
(dimensions et semi-conducteurs). Seules les lois de commande et la quantité du découplage peuvent être 
modifiées. Le terme « optimisation » désigne dans cette thèse l’aspect « soft » du convertisseur : Seules 
les performances électriques sont étudiées en vue d’être optimisées.  
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De la Figure V-1, on voit clairement que l’algorithme d’optimisation réalise l’inversion du modèle de 
comportement en essayant de trouver la valeur des variables d’entrée satisfaisant les contraintes imposées. 

Le modèle comportemental combiné à un algorithme d’optimisation fournit donc le moyen de passer de 
l’effet à la cause. Cette association se comporte comme un véritable modèle de conception. Le problème 
peut alors se voir comme le problème inverse au sens de la conception. 

Nous présentons dans le paragraphe qui suit une autre approche où on tente d’éliminer la boucle d’opti-
misation en construisant directement un pur modèle inverse, c‘est-à-dire un modèle orienté dès le départ, 
au sens de la conception. 

 

1.1.b Résolution de la problématique par la méthode inverse  

La problématique de l’intégration du découplage peut être formulée comme suit ; « À partir des perfor-
mances par commutation et des critères de sécurité en termes de surtension, retrouvons des couples (Rg, 
Ceq) optimaux pour le fonctionnement du convertisseur ». 

Cependant la définition de la problématique énoncée comme telle peut poser des problèmes d’unicité  des 
solutions trouvées [4]. En effet, plusieurs auteurs mentionnent qu’il n’est pas écarté de tomber sur plu-
sieurs solutions répondant à une telle formulation du problème de conception [5]. Dans [6] on mentionne 
qu’on risque même de tomber sur une infinité de solutions.  

Que ce soit un problème direct ou inverse, on peut conclure que tous les deux sont difficiles à 
résoudre. Nous allons présenter dans la partie suivante les différents aspects liés à la modélisation et à la 
résolution d’un problème inverse. Il est important également de connaitre quelques-unes des démarches 
qui ont été adoptées dans la littérature pour résoudre ce type de reformulation de problème.  

Tous ces éléments nous guiderons vers le choix de la méthode la plus adaptée pour résoudre la probléma-
tique de l’optimisation inverse des fonctions « soft » du convertisseur développé. 

 

 Besoin de modélisation au sens de la conception  

La démarche inverse consiste à combiner des outils d’optimisation avec une reformulation inverse d’un 
problème pour résoudre efficacement les points bloquants. L’objectif est de développer un modèle inverse 
« une bonne fois pour toute » contrairement aux méthodes présentées précédemment où le modèle inverse 
est créé itérativement, soit d’une manière manuelle ou automatisée.   

Cette démarche garantit en effet la réduction de la taille du problème d’optimisation et simplifie ainsi la 
formulation du problème de conception, ce qui lui garantit une résolution plus facile et donc plus rapide. 
Cette inversion est qualifiée de « conception par optimisation » qui aujourd’hui très utilisée dans la 
conception de systèmes électrotechniques [7][8][9] ou électroniques de puissance [10][11][12][13]. 

 

1.2.a La résolution un problème inverse de conception  
 

En théorie, tout modèle peut prendre deux formes opposées qu’on peut qualifier par « modèle de com-
portement » et « modèle de conception ». Ces deux objectifs sont opposés car les entrées de l’un sont les 
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sorties de l’autre, mais le contenu des deux modèles se base généralement sur les mêmes équations phy-
siques. Il est naturel que la méthode utilisée pour résoudre un problème « de la cause vers l’effet », soit 
différente de celle utilisée pour résoudre un problème « l’effet vers la cause » [14]. 

Le modèle circuit du bras d’onduleur développé dans ce chapitre a été créé pour répondre aux besoins 
d’analyse. La non réversibilité de ce modèle nous a poussé à la reformulation de ce problème d’intégration 
en un problème de conception par optimisation fonctionnelle.   

Dans l’objectif de répondre à cette problématique, l’une des solutions « classique » consiste à développer 
des modèles analytiques légers qui s’intègrent aisément dans une procédure de conception itérative sans 
pénaliser les temps de calcul. 

 

1.2.b La modélisation analytique du problème - préambule  

Nous avons développé des modèles analytiques constitués de relations explicites reliant les paramètres de 
performances et de sécurité du bras d’onduleur aux paramètres d’entrée. Ces derniers se résument à la 
résistance de grille et à la quantité de découplage intégrée. On représente par la Figure V-2 les modèles 
analytiques qui définissent les grandeurs électriques citées du convertisseur lorsque ce dernier fonctionne 
en mode hacheur.  

 

 
Figure V-2  Modalisation des pertes et des surtensions dans la nouvelle structure  

Ces modèles peuvent représenter l’avantage de calculer facilement les différentielles des formules les dé-
crivant, ainsi que de pouvoir prendre en compte facilement le couplage entre l’« impédance parasite » 
interne au convertisseur et les commutations des semi-conducteurs. Un autre point positif est la rapidité 
et la possibilité d’explorer rapidement l’espace des solutions et l’espace de recherche.  

L’un des inconvénients c’est qu’ils reposent sur certaines hypothèses simplificatrices basées sur des consi-
dérations globales qui dépendent de l’avis d’experts et dont il est difficile de cerner le domaine de validité. 
Les hypothèses simplificatrices que nous avons adoptées sont comme suit : 

• Pertes par conduction négligées dans le convertisseur  
• Le couplage entre le circuit puissance et commande est également négligé 
• Les capacités parasites reliant le convertisseur au plan de masse ne sont pas prises en compte  

Cellule 1 Cellule 2 (E
on
, E

off
, ΔVce)

IGBT
 

(Err, ΔVd)
Diode

 



 
Chapitre V | La conception inverse par algorithmes d’optimisation     
 

133 

Un autre inconvénient de ces modèles c’est qu’ils ne sont valables que pour le convertisseur étudié et pour 
un point de fonctionnement fixé au préalable.   

Il est néanmoins essentiel de préciser que d’une manière générale, lorsque des modèles analytiques sont 
considérés pour décrire une fonctionnalité d’une structure, il est presque toujours nécessaire d’en dévelop-
per de nouveaux si la géométrie change.  

Ces modèles doivent ensuite être associés avec des méthodes d’optimisation. Mais tel que la procédure est 
formulée, ceci ne conduira probablement pas à une solution réellement optimale. Ainsi, dans l’objectif de 
réduire les écarts entre la réalité et la modélisation, il convient de présenter quelques combinaisons pos-
sibles entre des méthodes d’optimisation de différentes natures avec des modèles analytiques. Ceci nous 
guidera dans le choix de la combinaison adéquate à la problématique posée.  

 

1.2.c Association modèles analytiques et méthodes d’optimisation  

 

1) Modèle Analytique - algorithme d’optimisation déterministe  

Cette combinaison de modèles analytiques et de méthodes d’optimisation déterministes est mise en œuvre 
généralement en vue de conceptions optimales de systèmes d’entrainement. On peut citer les travaux de 
[15] dans le cadre de la conception de machine, ou la thèse de [16] ou il a été question de la conception 
d’un moteur de traction pour un avion. En électronique de puissance on peut citer les travaux de [17] ou 
des modèles analytiques ont été associés à un algorithme d’optimisation de type Monte-Carlo pour ré-
pondre à une problématique de conception de convertisseur statique pour l’automobile.  

 

2) Modèle analytique et algorithme d’optimisation stochastique  

Le recours à ce type de combinaison se justifie souvent par la recherche d’optima globaux ou dans le cadre 
d’optimisations multi-objectifs. Cette méthode peut se justifier également par la nature des modèles ana-
lytiques impliqués (discontinus, non-dérivables…) où les méthodes déterministes ne peuvent pas être em-
ployées. 

On trouve des combinaisons de modèles analytiques et de méthodes d’optimisation stochastiques dans le 
cadre d’un dimensionnement optimal de machines électriques par exemple la référence [18]. En électro-
nique de puissance, on peut citer les travaux de [10] où il a été question de l’optimisation d’un hacheur 
série d’un point de vue géométrique, CEM, coût et poids du convertisseur.  

 

3) Résolution du problème inverse par une démarche d’optimisation stochastique indirecte  

Il existe néanmoins d’autres approches plus originales permettant la résolution d’un problème inverse lié 
au génie électrique. Ce sont des approches dites « hybrides » où on combine plusieurs types de modèles 
ou plusieurs types d’optimisation. On peut citer par exemple les travaux de [11] ou il a été question de 
l’utilisation d’une approche hybride composée de deux séquences. Une partie du problème a été représentée 
dans un premier temps par un modèle analytique. Dans une première phase, ce modèle est optimisé par 
un algorithme de type évolutionnaire. Le résultat optimal sert ensuite de point de départ à une deuxième 
phase d’optimisation (par algorithmes génétiques là aussi) de certains modèles électromagnétiques plus 
fins (de type éléments finis).  
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Une seconde approche d’hybridation de modèles consiste dans un premier temps à approcher par interpo-
lation la réponse d’un modèle numérique testé sur un nombre fini d’échantillons. Une surface de réponse 
est ensuite créée par l’exploitation du modèle « polynomial » appelé « modèle de substitution ». La 
troisième étape consiste à mener une optimisation sur la surface de réponse. Ce type d’approche est 
qualifiée « d’optimisation indirecte » car elle ne porte pas sur le modèle initial mais sur une représentation 
de celui-ci. À notre connaissance, l’utilisation de l’approche par modèle d’interpolation n’est pas trop 
sollicitée dans le domaine de l’électronique de puissance mais fréquemment utilisée dans le domaine des 
actionneurs électriques [19][20][8]. 

 

 Démarche retenue    

Dans la problématique qui nous concerne, nous nous inspirerons de la structure de modélisation décrite 
par les travaux présentés ci-avant en l’adaptant à nos besoins de modélisation analytique et à nos outils 
d’optimisation. Le synoptique global de cette approche est décrit à la Figure V-3.  

 
Figure V-3  Séquence générale de l’approche de conception par optimisation indirect 

Nous avons identifié dans cette thèse deux paramètres potentiellement très influents sur les pertes par 
commutation ; la résistance de grille, et la capacité équivalente (Ceq) des fonctions de découplage insérées. 
Il est donc possible d’utiliser la méthode des plans d’expériences numériques pour évaluer les grandeurs 
électriques du convertisseur en fonction de ces deux paramètres.  

La méthode des plans d’expérience est souvent utilisée dans les études expérimentales. Des travaux ont 
démontré que cette méthode peut être transposée dans le domaine de la simulation [21]. 
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Nous nous sommes basés sur la méthode des plans d’expériences numériques pour adapter une démarche 
de conception inverse qui se décompose en 4 étapes bien distinctes. 

 
PREMIERE ETAPE - PLAN D’EXPERIENCE ET REFORMULATION MATRICIELLE DES OBJECTIFS 

Dans un premier temps, le circuit équivalent du prototype virtuel est simulé pour différentes valeurs de 
la résistance de grille et de quantité de découplage intégré. Le plan d’expériences numériques adopté est 
résumé dans le Tableau V-1. 

Tableau V-1  Construction d’un plan d’expériences numériques 

Résistance de la grille Rg en [Ω] 
Capacité équivalente intégrée Ceq en [µF] 

0 3 6 12 

0.5 

Calcul des pertes et estimation des surtensions pour 4 x 4 ccouples 
(Rg, Ceq) 

5 

14 

20 

 
Le découplage est placé comme indiqué précédemment par la Figure V-2. Les condensateurs de découplage 
(dont la capacité équivalente est égale à Ceq) sont donc placés en amont de la première cellule de com-
mutation (Cellule 1).  

Avec ce paramétrage, 16 expériences numériques ont été réalisées faisant office de base de données pour 
les futures analyses et optimisations et permettent de définir les fonctions « substitut » au comportement 
électrique du modèle circuit. 

Il important de noter qu’on peut envisager d’intégrer des condensateurs en amont de la Cellule 2, cette 
solution n’a pas été retenue, et ce, afin de minimiser les sources de confusions et d’erreurs pouvant im-
pacter les études de sensibilité post-optimisation. Ce choix est également motivé par des soucis de clarté, 
de simplicité de l’approche ainsi que de temps de simulation du modèle.  

Certaines combinaisons (Rg, Ceq) ne sont pas réalisables ou imposent de fortes contraintes sur les com-
posants, ces dernières ont tout de même été considérées. En effet, à la vue des règles de conception qui 
ont été établies et en considérant une géométrie figée, on ne peut pas, par exemple intégrer la valeur Ceq 
= 12µF dans le module. Nous avons vu également qu’il est déconseillé de fixer la résistance de grille en 
dessous de 3 Ω, la résistance Rg = 0.5 Ω est donc également un point interdit.  

Ces combinaisons qu’on nommera « interdites » doivent être posées comme contraintes d’optimisation. 

Ensuite, et pour chaque expérience (Rg, Ceq), les pertes par commutation ainsi que les surtensions sont 
calculées, et ce, selon la procédure présentée au chapitre III. Chaque composant IGBT se voit ainsi assigné 
deux matrices : une matrice « performance » et une matrice que nous avons nommée « sécurité de 
fonctionnement ».  

Les surtensions vues par les diodes, néanmoins calculées, ont été considérées comme étant implicitement 
exprimées par la matrice « sécurité de fonctionnement » des composants IGBT.  
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Tableau V-2  Exploitation des plans d’expériences  

 Matrice 1 Matrice 2 

Élément 

Pertes Surtensions 

(Rg, Ceq)1 (Rg, Ceq)2 … (Rg, Ceq)16 (Rg, Ceq)1 
(Rg, 
Ceq)2 

… (Rg, Ceq)16 

T3 
���~�Ø� ����~�Ø� 

���~�Ø� ����~�Ø� … 
���~�Ø�± ����~�Ø�± ����~�Ø� ����~�Ø� … ����~�Ø�± 

T3’ 
���~�ÉØ� ����~�ÉØ� 

���~�ÉØ� ����~�ÉØ� … 
���~�ÉØ�± ����~�ÉØ�± ����~�ÉÔ� ����~�ÉÔ� … ����~�ÉÔ�± 

D3 �����Ø� �����Ø� … �����Ø�± 
Implicitement exprimée par les surtensions des IGBT 

D3’ �����ÉØ� �����ÉØ� … �����ÉØ�± 

Cellule 1 �����lvv�Ø� �����lvv�Ø� … �����lvv�Ø�± Considérée comme étant la surtension sur l’IGBT T3 

Cellule 2 �����lvv�Ø� �����lvv�Ø� … �����lvv�Ø�± Considérée comme étant la surtension sur l’IGBT T3’ 

 

Selon la résistance de grille « 	��s » et le découplage considérés « ���� », les paramètres de sécurité et 

de performance de chaque cellule de commutation peuvent être exprimée ainsi sous une forme matricielle. 
À titre d’exemple, les pertes dans T3 sont regroupées comme montré ci-dessous :  

 

 ���~� =
���~�(ÚÛÜ,�ÝÞÜ) ���~�(ÚÛÜ,�ÝÞß) ⋯ ���~�(ÚÛÜ,�ÝÞá)
���~�(ÚÛß,�ÝÞÜ) ���~�(ÚÛß,�ÝÞß) ⋯ ���~�(ÚÛß,�ÝÞá)

⋮ ⋮ ⋱ ⋮
���~�(ÚÛá,�ÝÞÜ) ���~�(ÚÛá,�ÝÞß) ⋯ ���~�(ÚÛá,�ÝÞá)

 (33) 

 

 ����~� =
����~�(ÚÛÜ,�ÝÞÜ) ����~�(ÚÛÜ,�ÝÞß) ⋯ ����~�(ÚÛÜ,�ÝÞá)
����~�(ÚÛß,�ÝÞÜ) ����~�(ÚÛß,�ÝÞß) ⋯ ����~�(ÚÛß,�ÝÞá)

⋮ ⋮ ⋱ ⋮
����~�(ÚÛá,�ÝÞÜ) ����~�(ÚÛá,�ÝÞß) ⋯ ����~�(ÚÛá,�ÝÞá)

 (34) 

Idem pour les surtensions : 

 ����lvv� =
����~�(ä��,�lm�) ����~�(ä��,�lm�) ⋯ ����~�(ä��,�lm�)
����~�(ä��,�lm�) ����~�(ä��,�lm�) ⋯ ����~�(ä��,�lm�)

⋮ ⋮ ⋱ ⋮
����~�(ä��,�lm�) ����~�(ä��,�lm�) ⋯ ����~�(ä��,�lm�)

 (35) 

 

 ����lvv� =
����~�É(ä��,�lm�) ����~�É(ä��,�lm�) ⋯ ����~�É(ä��,�lm�)
����~�É(ä��,�lm�) ����~�É(ä��,�lm�) ⋯ ����~�É(ä��,�lm�)

⋮ ⋮ ⋱ ⋮
����~�É(ä��,�lm�) ����~�É(ä��,�lm�) ⋯ ����~�É(ä��,�lm�)

 (36) 

 

Les pertes dans le composant T3’ ( ����~�É  , ���~�É ) et les pertes dans les diodes D3 et D3’ ( 
�����, �����É ) sont regroupées de la même façon. 

L’objectif principal de notre travail est de trouver un compromis entre les pertes par commutation et les 
surtensions ����lvv� et ����lvv�.  
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Ce triple objectif d’optimisation peut être formulé de plusieurs façons. À titre d’exemple, étant donné que 
le découplage ne concerne que la cellule 1, il se peut qu’un déséquilibre de tension apparaisse sur la cellule 
2. On peut donc transformer ����lvv� en contrainte d’optimisation au lieu que cette grandeur soit un 
objectif à optimiser.  

 
DEUXIEME ETAPE - SURFACES DE REPONSE ET MODELISATION POLYNOMIALE  

La deuxième étape de notre démarche consiste à construire des surfaces de réponse traduisant chacune 
des matrices-objectifs calculées ci-avant. L’objectif est d’approximer par des cartographies à trois dimen-
sions la sensibilité des fonctions objectif citées en fonction des variables continues (Rg, Ceq). 

Ces surfaces de réponse sont réalisées par des modèles d’interpolation sur lesquels l’algorithme d’optimi-
sation pourra être exécuté.  

Grâce à ces derniers, on peut ainsi remplacer le modèle équivalent du convertisseur par des modèles de 
substitution facile à calculer. On effectue ainsi les actions de la Figure V-4. 

 

 
Figure V-4  Optimisation sur surface de réponse  

Ø Remarque	

L’interpolation polynomiale est souvent utilisée pour modéliser des plans d’expériences. Le résultat est un 
modèle mathématique simple à identifier et facile à exploiter [21]. L’approche par interpolation linaire est 
utilisée pour représenter mathématiquement chacune des réponses électriques que donne le modèle numé-
rique aux plans d’expériences considérés.  
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Dans le cadre de ce travail, nous utilisons l’approche de minimisation des distances au sens des moindres 
carrés afin de former l’équivalent d’une surface de réponses pour chacune des matrices présentées précé-
demment.  

La spécificité ici est dans la nature 3D des plans d’expériences ; où les grandeurs électriques varient en 
effet en fonction de deux variables (Rg, Ceq). Il est donc nécessaire d’interpoler ces surfaces. La méthode 
des moindres carrés est très utilisée, par exemple, dans le domaine de la reconstitution d’image 3D [22]. 
L’outil d’interpolation linéaire de Matlab a été utilisé pour calculer les coefficients des polynômes. 

Cependant, ces polynômes ne seront valables que pour un point de fonctionnement donné et pour le 
convertisseur considéré. On présentera vers la fin de ce chapitre l’approche que nous avons adoptée pour 
essayer de généraliser ces résultats. 

 

TROISIEME ETAPE - OPTIMISATION MULTICRITERES SUR SURFACE DE REPONSE 

La troisième étape consiste à appliquer un algorithme d’optimisation sur les surfaces de réponse décrites 
par les modèles d’interpolation. L’algorithme évolutionnaire Multi Objective Evolutionary Algorithm 
(MOEA), plus particulièrement de type génétique, constitue une solution pertinente permettant de ré-
soudre notre problème d’optimisation multi-objectifs. Les résultats d’optimisation peuvent être représen-
tés sous la forme de fronts de Pareto. Ces choix sont dictés par la nécessité de déterminer l’optimum 
global du problème de conception inverse possédant des variables continues de type (Rg, Ceq).  

 

Ø Principe	général	d’un	algorithme	génétique	

L’algorithme génétique agit sur une « population d’individus ». Chaque individu est composé de « gènes 
». Un gène correspond dans notre algorithme à une variable d’optimisation ; résistance de grille Rg, ou 
capacité équivalente Ceq.  L’esprit des méthodes génétiques est basé sur la théorie de l’évolution. Une 
itération de l’algorithme peut être divisée principalement en 4 étapes : 

1) Une population est initialisée aléatoirement (à la première itération) ; 
2) La fonction objectif est évaluée pour chacun des individus et ces derniers sont ensuite classés en 

fonction de leur pertinence (sur le principe de la non domination) ;  
3) Les meilleurs individus de la population sont choisis et reconduits dans la prochaine population, 

les moins bons sont éliminés. Le problème d’optimisation que nous devons traiter est contraint par 
les intervalles d’évolution des variables d’optimisation et par les valeurs autorisées pour les gran-
deurs de sortie des modèles polynomiaux (voir §§ IV.5.4). Ainsi, lorsqu’un individu ne respecte pas 
les contraintes ou ne respecte pas la fonction, il se voit attribuer un mauvaise « fitness ». Ceci 
conduit à l’éliminer dès la prochaine génération.  

4) À partir des meilleurs individus, la population complète est reconstruite à l’aide d’opérateurs gé-
nétiques. Ce processus est répété jusqu’à la convergence de l’algorithme ou jusqu’à la vérification 
d’un critère d’arrêt. Le synoptique de l’algorithme est décrit sur la Figure V-5. 
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Figure V-5  Synoptique d’un algorithme évolutionnaire  

Ø Algorithme	génétique	utilisé	-	le	NSGA-II	

La principale différence entre les divers MOEA réside dans le processus de classement des individus. 
L’algorithme NSGA-II que nous avons utilisé est celui de l’outil MATLAB® qui reprend l’algorithme de 
[23] proposé au début des années 2000. Cet algorithme s’affirme actuellement comme l’un des algorithmes 
MOEA les plus populaires et l’un des plus utilisés grâce à son efficacité et sa simplicité [24].  

Un autre avantage vient du fait que le NSGA-II a introduit le principe de « non-domination rangée » 
(crowding distance et de crowd comparison operator) pour classer les individus uniformément sur le front 
de Pareto.  

 
QUATRIEME ETAPE -FRONT DE PARETO - REPRESENTATION ET ANALYSE DES RESULTATS 

L’ensemble des solutions Pareto-optimale constitue la surface de compromis, où des solutions qui sont 
toutes aussi performantes les unes que les autres sont représentées sous une forme dite « frontière de 
Pareto ». Sur la Figure V-6 on représente un cas de problème bi-objectif (f1 et f2), on des points o sont 
dominés par les x, donc la surface de compromis, où la frontière de Pareto, est constituée par les x. 
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Figure V-6  Représentation dans un plan de Pareto des résultats d’optimisation d’un problème multi-objectifs. 

Les x sont les solutions Pareto-optimales et les o sont les ponts dominés   

L’inconvénient est la nécessité d’un décideur pour le choix final de la solution. Dans notre étude, nous 
nous basons sur l’expertise et l’expérience du concepteur pour réaliser ces choix.  

Les deux premières étapes décrites ci-dessus sont coûteuses en temps puisqu’elles nécessitent la sollicita-
tion du modèle numérique. En revanche, la partie optimisation du problème (3ème étape) est très peu 
coûteuse en temps car l’algorithme d’optimisation s’exécute sur un espace de recherche connu au préalable. 

Enfin, pour s’assurer de la pertinence de la démarche, les résultats obtenus grâce à l’optimisation doivent 
être testés dans le modèle numérique.  

On peut remarquer qu’au final, notre démarche consiste à « modéliser pour optimiser » pour ensuite 
« optimiser pour modéliser ».  

  

 Optimisation sur plans d’expériences iso-puissances  

Nous allons maintenant appliquer la démarche d’optimisation développée précédemment au bras d’ondu-
leur à découplage intégré. L’objectif est ensuite l’analyse de l’efficacité et de la robustesse de ces solutions.  

Dans un premier temps, nous listons de manière détaillée les contraintes et objectifs qui ont été fixés pour 
l’optimisation du convertisseur (commutant en mode hacheur série) sur deux points de fonctionnement. 
Les plans d’expériences ont été ainsi élaborés pour un fonctionnement nominal du convertisseur 
(450V/400A), et un point de fonctionnement critique permettant un fonctionnement à iso-puissance 
(650V/276A).  

On présentera dans un deuxième temps l’outil d’aide à la conception qui est basé sur les résultats d’opti-
misation des deux points de fonctionnement cités. Cet outil sera utilisé pour estimer les couples (Rg, Ceq) 
optimaux permettant un point de fonctionnement 600V/300A. 

Enfin, nous concluons sur la pertinence des modèles développés et des optimisation effectuées via une 
comparaison du concept développé avec un le modèle d’un bras d’onduleur FS400. Une topologie hybride 
du concept développé a été également envisagée. Ce modèle est à base de composants IGBT-Si et de 
diodes de roue libre de type Schottky SiC.     
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 Objectifs  

Des condensateurs de découplage sont placés en amont de la cellule de commutation « Cellule 1 ». Nous 
allons maintenir ce choix d’emplacement pour ces éléments dans tous ce qui va suivre. Ce choix d’empla-
cement des condensateurs intégrés peut engendrer un déséquilibre de surtension au niveau de la Cellule 
2. Nous avons essayé de remédier à cela en prenant en compte ce déséquilibre dans le processus d’optimi-
sation. 

En vue de tous ce qui a été présenté jusqu’ici, notre problème est donc triple :  

1- Minimisation des pertes totales par commutation dans le convertisseur  
2-  

 
min 	( �����´��l�¿ = �����lvv� + �����lvv�) 

 
(37) 

3- Minimisation des surtensions vues par le composant IGBT T3 :  
4-  
 min(	�����lvv� = ����~�) (38) 

 
5- Minimisation des surtensions vues par le composant IGBT T3’ 

 
 min	(�����lvv� = ����~�É) (39) 

 

2.1.a Minimisation des pertes 

Plusieurs écritures mathématiques peuvent être proposées pour expliciter analytiquement la fonction ob-
jectif relative aux pertes. L’une des manières de faire consiste à minimiser la moyenne des énergies de 
commutation dans le convertisseur. Cette écriture est résumée par l’équation suivante :  

 min 	(�1 = �����lvv� + �����lvv�
2 ) (40) 

 

2.1.b Minimisation des surtensions    

La surtension désignera ainsi la différence entre la tension aux bornes d’un composant IGBT et la tension 
du bus continu VDC.  

Les fonctions objectif des tensions sont données par l’équation (5). 

 

 
min	(�2 = ����~�)min	(�3 = ����~�É) (41) 

 

Les variables d’optimisation sont la résistance de la grille Rg, et la capacité équivalente Ceq intégrée dans 
le module. Aucune restriction sur la nature de ces variables n’est imposée. Elles peuvent être continues 
ou discrètes.  

En revanche, les couples (Rg, Ceq) doivent être strictement positifs et peuvent être amenés à respecter 
un certain nombre de contraintes que nous listons dans le paragraphe ci-après. 
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2.1.c Contraintes  

Le Tableau V-3 liste les contraintes intégrées à l’optimisation. Il présente les contraintes dites « uniques » 
qui ne sont calculées qu’une seule fois. 
 

Tableau V-3  Liste des contraintes d’optimisation  

Élément ou grandeur 
électrique 

Description de la contrainte  

Résistance de la grille 
(Rg)  

La résistance de la grille optimisée doit être strictement positive 

Capacité équivalente 
(Ceq) 

Les condensateurs présents aujourd’hui dans le marché ne per-
mettent pas d’intégrer dans notre concept plus de 6.2µF.  
Afin que l'étude soit générale et exploitable dans le futur, l’opti-
misation va être effectuée en prévoyant une limite à 10µF.   
En revanche, lors du choix final, on ne retiendra que les valeurs 
comprises entre 0 et 6.2µF.  

Déséquilibre de surtension  

Les condensateurs de découplage sont placés en amont de la cel-
lule 1, il faut dans ce cas minimiser le déséquilibre de surtension 
entre la cellule 1 et la cellule 2 :  

min(�4 = 	 ����~� − ����~�É ) 

 

Au global, il existe 3 contraintes uniques. D’autres contraintes dépendantes du point de fonctionnement 
peuvent être également intégrées à l’optimisation. On peut citer par exemple l’interdiction de dépasser 
200 V de surtension lorsque on est au régime nominal. Il est plus facile pour le concepteur d’effectuer ces 
choix directement sur les courbes de Pareto.  

La reformulation du problème d’optimisation est donnée ci-après : 

 Formulation  

���������	
min(��´tçÝèèÜé��´tçÝèèß

� )
min ����~�
min ����~�É

�����������	
−�� ≤ 0Ω

0 ≤ ��� ≤ 8µ�
min(�4 = 	 ����~� − ����~�É )

 (42) 

 
Avec  
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��������1 = ����3 + �����3 + ����3
��������2 = ����3′ + �����3′ + ����3′�����´��l�¿ = ��������1 + ��������2
��������(1	,2) = ��� − �������(1,2)

 (43) 

 

L’aspect thermique et CEM n’est pas optimisé ici. La température de jonction des modèles a été maintenue 
constante.  

Nous devons ainsi résoudre un problème multi-objectif contraint et à variables continues. Nous cherchons 
un optimum global représenté par un couple (Rg, Ceq). C’est l’objet du paragraphe suivant. 

  

 Application de la démarche d’optimisation  

Les résultats qui suivent ont été obtenus sur MATLAB® R2016b et Ansys Simplorer® avec un ordinateur 
portable équipé d’un Intel® Core™ i7-2720QM @2.20 ⇒	3.30GHz-turbo, 4 cœurs, 8 processeurs logiques 
et 16 Go de RAM.  

La partie « expériences numériques » contient 16 expériences par point de fonctionnement. Ce qui revient 
à simuler le circuit équivalent sur 32 combinaisons (Rg, Ceq) avec une durée de simulation d’une dizaine 
de minutes environ par combinaison. Les résultats de simulation de chaque combinaison sont exportés et 
traités dans Matlab pour calculer les fonction �1, �2 et �3.  
L’algorithme NSGA-II est autorisé à effectuer 200 générations issues d’une population de 5000 individus 
par surfaces de réponse. Le temps d’exécution de cette phase est d’environ 20 minutes. 

 

2.2.a Plans d’expériences et validation des modèles d’interpolation  

Les plans d’expériences élaborés précédemment ont été utilisés pour simuler le modèle équivalent du bras 
d’onduleur pour les deux points de fonctionnement considérés.  

Les matrices «  ����3	_	�����3	_	����3	_	����3′ 		_	�����3′ 	_		����3′		_	�����3 et ����~�É » sont ensuite 

interpolées pour établir leurs modèles polynomiaux respectifs qui sont majoritairement d’ordre 3.  Les 
formules de ces derniers sont données dans l’annexe.  

L’exécution de ces modèles permet d’obtenir des surfaces de réponses sur lesquelles l’optimisation peut 
être effectuée. Mais auparavant, une confrontation « modèles polynomial - modèle numérique » est pri-
mordiale pour estimer la cohérence de l’interpolation. La Figure V-7 représente l’une de ces comparaisons.  
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Modèles de substitution  Modélisation Simplorer® 

(a-1) Interpolation polynomiale (degré 3) des pertes totales par 
commutation  

(a-2) Pertes totales par commutation pour les points définis par le 
plan d’expérience   

 (b-1) Interpolation polynamiale (degré 3) des surtensions aux bornes 
de l’IGBT T3 

(b-2) Surtensions vues par l’IGBT T3 pour les points définis par le 
plan d’expérience  
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(c-1) Interpolation polynomiale (degré 3) des pertes dans la diode D3 
(c-2) Pertes dans la diode D3 pour les points définis par le plan 

d’expérience  

Figure V-7  Exemple d’évaluation des modèles de substitution  

Les modèles de substitution ont tous montré une très bonne concordance avec les résultats de simulation 
notamment ceux représentant les pertes par commutation. Les polynômes représentant les surtensions 
peuvent être néanmoins affinés car on constate une erreur d’environ 25 % pour certains points (Figure 
V-8).   

 

Figure V-8  Exemple d’évaluation des modèles de substitution - Modèle polynomial des surtensions vues par 

T3 (cas 450 V/ 400 A)  

 
 
 

5 3 

22 V (modèle circuit) 
28 V (modèle polynomial) 
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 Analyse des résultats sur fronts de Pareto - Optimisation du fonctionnement 

nominal  

La Figure V-9 représente le front de Pareto obtenu avec l’algorithme NSGA-II où l’on cherche à optimiser 
le point de fonctionnement (450 V/400 A) du nouveau concept de bras d’onduleur. 

 

Figure V-9  Front de Pareto issu du processus d’optimisation - Optimisation 450V/400A 

La première constatation est que l’algorithme a convergé vers un front de Pareto dont l’allure est satis-
faisante. Ceci indique le bon comportement de la méthodologie adoptée.  

Comme on s’y attendait, la réduction des surtensions passe par l’augmentation des pertes.  

Il est normal que le front présente un grand nombre d’optima car l’optimisation est effectuée sur tout le 
domaine de recherche sans restriction. L’ensemble des solutions trouvées est borné par les solutions les 
plus extrêmes [optimum 1 et optimum 4] détaillés dans le Tableau V-4. 

L’objectif est d’utiliser ces résultats ultérieurement si d’autres contraintes viennent s’ajouter au cahier 
des charges. Dans tous les cas, le choix du compromis est effectué ici par le concepteur.  

On résume dans le Tableau V-4 les optima les plus remarquables. 

Tableau V-4  Quelques résultats d’optimisation 

 
Pertes totales 

[mJ] 

Surtension 
aux bornes 
de T3 [V] 

Surtension 
aux bornes 
de T3’ [V] 

Rg [Ω] Ceq [µF] 

Optimum 1 34.98 171.2 207 0 0 

Optimum 2 40.74 130.5 76.49 0 1.9 

Optimum 3 40.74 110.5 17.57 0 9.73 

Optimum 4 146.92 0 2 10.46 5.04 

Rg=1,69Ω, Ceq=5,1µF 

• ΔVceT3=8V ΔVceT3’≈38V, 

• Ecomcellule=29,91mJ, 

• Ecomconcept ≈ 59,82mJ 

Optimum 1 
Optimum 2 

Optimum 3 

Optimum 4 

Optimum sélectionné 

Influence des contraintes 
d’optimisation 
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Optimum 
choisi  

2 x 29.91  10 38 1.69 5.1 

 
• L’optimum 1 et 2 donnent les pertes par commutation les plus faibles mais les surtensions sont 

élevées.  
• L’optimum 3 présente des pertes par commutation acceptables mais la répartition des surten-

sions est mauvaise. De plus, la quantité du découplage calculée ne rentre pas dans le cahier des 
charges actuel. 

• L’optimum 4 donne des surtensions équilibrées et quasiment nulles mais les pertes sont très 
élevées.  

Enfin, l’optimum qui a été choisi est celui mentionné en bleu dans la Figure V-9.  

Une gamme de surtension raisonnable, de 8 %, est tolérée. Il persiste un léger déséquilibre de surtension 
entre les cellules, estimé à 20 %. Ce dernier point peut être amélioré en plaçant la moitié du découplage 

calculé (
².�	óª
� ) en amont de la deuxième cellule, symétrisant ainsi la topologie. Faute de temps, ceci n’a 

pas été effectué.  

 

2.3.a Exploitation des résultats  

Le couple (Rg = 1.69Ω, Ceq = 5.1µF) a été intégré dans le circuit équivalent du bras d’onduleur. Ce 
dernier a été ensuite simulé et comparé avec le modèle du bras d’onduleur FS400.  

Les paramètres de simulation sont regroupés dans le Tableau V-5.  

Tableau V-5  Paramètres de simulation  

 Vdc/Ic 
Rgon 

=Rgoff 
Ceq Vg Fréquence 

Pas de 
calcul 

Température 
de jonction 

(Tj) 

FS400 
450V/400A 

Rg=5Ω  
-9V, +15V 10kHz 0.1ns 125°C 

Concept 1.69 Ω 5.1 µF 

 

On rappelle que pour le point de fonctionnement considéré, une résistance de grille inférieure de 5 Ω induit 
de fortes contraintes de surtension sur les composants du convertisseur conventionnel.  

La Figure V-10 représente les améliorations apportées grâce à l’optimisation.  
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(a) Amorçage (pertes Eon dans tout le convertisseur) 
(b) Blocage - surtension vue par la cellule 1 (pertes dans tout 

convertisseur) 

Figure V-10  Comparaison entre le bras d’onduleur optimisé et le bras d’onduleur du FS400 

Avant d’analyser en détail ces résultats, il convient tout d’abord d’évaluer les performances estimées par 
l’optimisation par rapport à celles simulées. Les pertes totales par commutation données par le simulateur 
sont égales à 58 mJ. Le résultat donné par l’optimisation est très proche : 59.82 mJ, soit 3 % d’erreur.  
L’analyse de la Figure V-10(b) permet également de conclure quant à la bonne corrélation entre les 
surtensions simulées et celles calculées par le modèle de substitution ; la simulation calcule une dizaine 
de volts sur la cellule 1 lorsque le modèle de substitution prévoit 8 V (- 20 % d’erreur). Le constat est le 
même pour l’autre cellule de commutation du module.  

L’analyse de la Figure V-10  permet de conclure sur la méthodologie de l’optimisation employée. On le 
voit, les pertes à l’amorçage ont été réduites d’environ 12 %, celle au blocage de 35 % lorsque les surten-
sions ont été presque supprimées. Les vitesses de commutation ont été multipliées par un facteur 3 environ.  

Ces performances n’ont pas été atteignables sans avoir optimisé la quantité du découplage à intégrer. 
Cette dernière contribue à réduire l’inductance parasite apparente autant que possible pour qu’une fois 
associée à la bonne valeur de la résistance de grille, ceci permette l’exploitation de tout le potentiel du 
module. 

Contrairement au cas classique pour lequel on ne pouvait agir que sur la résistance de grille pour réaliser 
tous ces compromis, on a su proposer et tirer profit d’un deuxième degré de liberté représenté ici par un 
découplage optimal.   

Le problème restant concerne les fronts de montée de courant. En effet, les critères de performance et la 
surtension nettement améliorés, on voit apparaitre le problème du sur-courant. Ce facteur n’ayant pas 
été pris en compte dans l’optimisation, il est difficile de dire s’il reste une marge pour optimiser d’avantage 
ces aspects électriques sans détériorer les gains réalisés. La solution évidente pour remédier à cela est 
l’utilisation de diodes Schottky SiC. Ceci ouvre de nouvelles voies vers une optimisation de type « com-
posant » du convertisseur proposé. Quelques éléments de réponse vont être apportés en fin de chapitre. 
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 Analyse des résultats sur fronts de Pareto - Optimisation d’un point support 

Le front de Pareto représenté par la Figure V-11 rassemble les résultats d’optimisation d’un point de 
fonctionnement 650 V/276 A. 

 

 
Figure V-11  Front de Pareto issu du processus d’optimisation - Optimisation 650V/276A 

Étant donné le point de fonctionnement considéré, aucune surtension n’est tolérée. Il est ainsi évident 
qu’on choisit un optimum extrême. C’est-à-dire celui qui induit les pertes les plus détériorées mais les 
surtensions les plus faibles. Ainsi, le couple de variables qui répond à ces exigences est celui d’une résis-
tance de grille de 11.98 Ω et un découplage équivalent de 3.52 µF. Les surtensions sont données nulles et 
les énergies de commutation approchent 200 mJ.  

Pour ce point de fonctionnement, on représente dans le Tableau V-6 la comparaison de ces résultats avec 
un FS400 conventionnel.   

Tableau V-6  Comparaison des résultats d’optimisation des deux structures de conversion - 650 V/276 A 

 Concept optimisé  FS400  

 
Rg=11.98 Ω 
Ceq=3.52 µF 

Rg=11.98 Ω Rg=15 Ω Rg=20 Ω 

Pertes totales par 
commutation [mJ] 

192 194.35 231 294 

Surtension [V] 0 55 46 38 

 

On peut remarquer que le module de puissance de référence ne peut en aucun cas assurer un fonctionne-
ment 650 V/276 A. Ceci est dû aux surtensions qui apparaissent, et ce, malgré le choix de résistances de 

Rg=11,98Ω, Ceq=3,52µF 
• ΔVce

T3
≈ ΔVce

T3’
≈0V 

• Ecom
cellule

≈ 95mJ, 

• Ecom
concept

 ≈ 190mJ 
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grille de valeurs élevées. En revanche, l’optimisation par algorithme génétique a permis au nouveau con-
cept de réaliser des commutations à surtension nulle tout en maintenant des faibles pertes par commuta-
tion en comparaison avec le module conventionnel.  

 

2.4.a Exploitation des résultats  

Afin de valider les estimations de pertes et des surtensions données par les modèles de substitution, des 
simulations des circuits équivalents ont été effectuées à fonctionnement nominal et à 650 V. La simulation 
du nouveau module avec ces nouveaux paramètres a permis la validation des estimations des pertes et 
des surtensions données par l’algorithme génétique. 

Les simulations réalisées ont montré que les surtensions données par l’optimisation et issues des modèles 
de substitution polynomiaux ont été relativement sous évaluées ; on constate une erreur de 9% sur les 
surtensions.  

En ce qui concerne les pertes par commutation, les estimations données par les modèles de substitution 
sont très proches de ceux simulées. L’erreur est inférieure à 2 %.  

Le couple (Rg, Ceq) qui ressort de cette optimisation constitue avec celui calculé précédemment, deux 
points « support » pour l’élaboration d’un outil d’aide à la conception. Ce dernier repose en effet sur ces 
résultats d’optimisation pour constituer une sorte de « guide de conception » pour le concepteur du 
convertisseur en question.  C’est l’objet de la section suivante. 

  L’outil d’aide à la conception  

Les deux couples (Rg, Ceq) calculés par la procédure d’optimisation ne sont valables que pour les points 
de fonctionnement 450 V/400 A et 650 V/276 A. Dans le cas où le convertisseur est amené à fonctionner 
à un point de fonctionnement différent de ceux cités, il est nécessaire de reprendre toute la démarche 
d’optimisation. Pour contourner ce problème, un modèle mathématique qui calcule les couples (Rg, Ceq) 
pour plusieurs points de fonctionnement à iso-puissance est proposé. Ce dernier est basé sur l’interpolation 
polynomiale des deux couples en question sur leurs points de fonctionnement respectifs ; en partant des 
couples (VDC = 450 V, (Rg450, Ceqg450)) et (VDC = 650 V, (Rg650, Ceqg650)) on remonte vers les fonctions 
représentées par l’équation ci-dessous.  

 
��,fg(Ω) = �(���(�) = ����(�)

��(�) )

���,fg(µ� ) = �(���(�) = ����(�)
��(�) )

 (44) 

 

Avec (��,fg, ���,fg) le couple optimal pour un cahier des charges donné, �Id(� ) la tension de bus DC 

en volt, ��(�) le courant de charge en Ampère, enfin �Jo,(� ) est l’iso puissance en W représentant une 

exploitation maximale du module. Ainsi, l’expression donnant les couples (��,fg, ���,fg) en fonction de 

la tension VDC peut être approximée par une droite (équation (45)). 

 
��,fg Ω = 5.1 ∙ 10−2 ∙ ���(�) − 21.7

���,fg µ� = −7.9 ∙ 10−3 ∙ ��� � + 8.65
 (45) 
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Cette démarche nous a permis de combler l’intervalle entre les deux points support déjà optimisés par 
quatre points de fonctionnement supplémentaires. Ceci représente 4 nouveaux cahiers des charges dont 

les couples (��,fg, ���,fg) sont déjà prédéfinis et optimisés. Ainsi, nous n’avons pas besoin de faire appel 

aux plans d’expériences numériques, lourds en simulation, pour calculer ces paramètres.  

Enfin, il ne restera plus au concepteur qu'à intégrer la quantité de découplage préconisée et de fixer sur 
le driver la résistance de grille optimisée pour passer à la phase de prototypage réelle du convertisseur.  

Ainsi, on regroupe dans le Tableau V-7 les cahiers de charges crées avec leurs couples (��,fg, ���,fg) 

optimaux. 

Tableau V-7  Paramètres de sortie de l’outil d’aide à la conception  

 600V/300A 550V/327A 500V/360A 400V/450A 

Rg [Ω] 8.87 6.12 3.7 0 

Ceq [nF] 3915 4310 4705 5495 

 

On regroupe graphiquement à la Figure V-12 l’ensemble de ces résultats. Chaque point de fonctionnement 
a été ensuite simulé avec son couple de paramètres optimaux. Il a été jugé utile de comparer les résultats 
issus de ces simulations avec le bras d’onduleur FS400. La résistance de grille a été choisie dans ce dernier 
cas de manière à ce que ce module présente les pertes les plus faibles possibles, et ce, tout en restant très 
proche de ses limites de fonctionnement en tension. 

La Figure V-12(a) représente les couples optimaux pour chaque cahier des charges. On retrouve également 
les résistances de grille choisies pour le bras d’onduleur conventionnel. 

La  Figure V-12(b) représente les pertes totales pour chacun des deux convertisseurs et pour chacun des 
cahiers des charges considéré.  

La  Figure V-12(c) représente les surtensions vues par le composant T3 dans chacune des deux structures. 

Le  Figure V-12(d) évalue le comportement des deux convertisseurs en termes de valeur de l’inductance 
équivalente de l’ensemble de la maille. Cette inductance est une fonction de la chute de tension et de la 
pente de commutation du courant (di/dt). Les courbes de tension/courant au blocage ont été donc ex-
ploitées, et pour chaque cahier des charges, afin de calculer ce paramètre.    
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(a) Graphique d’aide à la conception 
(b) Evaluation de l’outil d’aide à la conception - Pertes totales par 

commutation 

  
(c) Surtension  (d) Inductance parasite optimisée  

Figure V-12  Évaluation par simulation de l’outil d’aide à la conception du bras d’onduleur à fonction de dé-

couplage intégrées  

À l’exception de la problématique du sur-courant et des fronts de tension élevés, le convertisseur à con-
densateurs de découplage « optimalement intégrés » donne des résultats satisfaisants.  

Un point de fonctionnement 600V/300A a été considéré comme étant l’un des principaux centres d’intérêt 
de nos travaux vu les avantages que cela représente, en l’occurrence pour le système de traction d’un 
véhicule électrique (fonctionnement hautes vitesses, compacité, etc.).   

On représente par la Figure V-13 les résultats de simulation des deux structures étudiées lorsqu’un tel 
cahier des charges est retenu. Le FS400 est simulé pour Rg = 15 Ω. 

 

(a) Amorçage  (b) Blocage  

 
Figure V-13  Possibilité de monter en tension du bus DC avec l’amélioration des critères de performances 

Ls
concept

 
Ls

FS400
 

73mJ 
48mJ (-23%) 

1,63kV/µs 

0,93kV/µs 

Seuil de tension maximale 

55nH 
8nH 

2.8kA/µS 

1.43kA/µs 

99mJ (-33%) 

148mJ 
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L’inductance parasite apparente est donc passée de 55 nH à quasiment 8 nH. On aurait pu la réduire 
d’avantage mais cela, comme vu au chapitre III, détériorera les pertes par commutation. Ces dernières 
ont été en effet améliorées grâce au bon choix de la résistance de la grille.   
Les gains réalisés en pour cent (%) par rapport au module conventionnel sont présentés dans le tableau 
V-5.  

Tableau V-8  L’apport de l’optimisation inverse et de la modélisation analytique pour la commutation du bras 

d’onduleur à découplage intégré  

 ������������ 
�����lvv�[V] Ls [nH] 

600V/300A 30% 8.42 9.93 

550V/327A 32% 8.7 7.86 

500V/360A 32% 9.78 5.78 

450V/400A 36% 11.24 5.19 

400V/450A 17% 12.26 4.8 

 

Outre ces performances, les contraintes de sur-courant causées par l’accélération des commutations peu-
vent causer la destruction du convertisseur. L’une des solutions consiste à remplacer les diodes PiN sili-
cium par des diodes Schottky en carbure de silicium. On étudiera dans la section qui suit l’avantage 
d’équiper le concept développé par des diodes de roue libre de type Schottky SiC. 

  Vers l’hybridation du module de puissance à fonctions de 

découplage intégrées -  

 Module de puissance hybride à fonctions de découplage optimisées   

La diode Schottky SiC (carbure de silicium) est une solution très utilisée pour remplacer les diodes PiN-
Si. Contrairement à la diode PiN, la diode Schottky ne présente pas de courant de recouvrement. Les 
pertes à l’amorçage sont ainsi réduites et les contraintes sur les composants IGBT atténuées. On propose 
ici un modèle équivalent pour le concept à découplage intégré où les modèles des diodes Si sont remplacées 
par des diodes Schottky dont la modélisation a été effectuée au chapitre III. 

La procédure d’élaboration de ce nouveau modèle équivalent est la même que celle suivie pour modéliser 
le bras d’onduleur FS400 avec diode Schottky (voir chapitre III section 2.2.a). 

On se sert du Tableau V-5 et du Tableau V-7 pour établir les paramètres de simulation du circuit. On 
représente par la Figure V-14 les résultats de simulation pour un fonctionnement 600V/300A. 

Il est évident qu’il ne sera présenté que la commutation à l’amorçage. Au blocage, les diodes Schottky 
n’ont pas d’influence sur les commutations. 
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Figure V-14  Modèle équivalent du bras d’onduleur optimisé dans une topologie hybride - commutation à 

l’amorçage 

Ce modèle hybride avec des fonctionnalités optimisées présente des pertes par commutation réduite de 6 
% par rapport à celles d’un modèle à base de composants Si. Ceci est dû à la réduction des pertes totales 
à l’amorçage d’environ 10mJ.  
 

  Conclusion 

Nous concluons ce chapitre par une comparaison des 4 structures développées dans cette thèse, à savoir, 
le fonctionnement en mode hacheur série 600V/300A d’un : 

• Bras d’onduleur conventionnel à base de composants Si,  
• Bras d’onduleur conventionnel Hybride (IGBT Si, Diodes SiC),  
• Bras d’onduleur à base de composants Si et avec intégration optimisée, 
• Bras d’onduleur Hybride (IGBT Si, Diodes SiC) avec intégration optimisée. 

 
Nous ne focalisons les comparaisons que sur les pertes par commutation. Les surtensions sont bien plus 
élevées (50 V pour VDC = 600 V) dans les bras d’onduleur FS400 que celles dans le cas d’un découplage 
optimisé (8.4 V pour VDC = 600V). Les résultats de cette comparaison sont donnés à la Figure V-15. 
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Figure V-15  Bilan des convertisseurs modélisés, (600 V/ 300 A, surtensions vues par la cellule 1) 

 
On le voit ici, la topologie hybride est la mieux adaptée dans un contexte de montée en tension du bus 
DC. Cette solution est ainsi la topologie la mieux adaptée pour une intégration de fonctions de découplage 
assistées par procédures d’optimisation. Ceci permet la réduction des pertes par commutation d’environ 
14 % par rapport au concept optimisé, de 35 % par rapport à un bras FS400 hybride, et de 43 % par 
rapport à un bras d’onduleur FS400 conventionnel.  

FS400 Si FS400 Hybride  Concept optimisé Concept optimisé 

Hybride 

-8 % 

-21 % 

-14 % 

-83 % 
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 Conclusion générale  

Le véhicule électrique (VE) s'inscrit actuellement dans un contexte industriel fortement corrélé aux con-
traintes environnementales. Un tel contexte où la minimisation des coûts est également vitale impose par 
conséquent des contraintes de développement et de réalisation.  

La chaine de traction constitue un élément important permettant d’améliorer les rendements, la masse et 
le coût du système. Afin de gérer au mieux tous ces défis, des efforts considérables sont investis pour 
optimiser certains éléments électriques de la chaine de traction d’un VE. Ceci est typiquement le cas des 
modules de puissance constituant à eux seuls environ 40 % du coût d’un système de conversion pour 
l'automobile.  Pour diminuer le coût de ces dispositifs, les industriels font appel à l’ingénierie numérique. 
L’intérêt peut en effet être multiple : un gain sur les coûts et les délais comparé au prototypage physique, 
la possibilité d’explorer des solutions originales ou contraignantes pour les composants. La conception 
d’un module de puissance suit évidement cette évolution.  

Les travaux détaillés dans ce mémoire de thèse se placent dans le domaine de l'intégration en électronique 
de puissance visant plusieurs objectifs :  

• Challenger l’existant en termes de réduction du cout et des étapes de développement de modules 
de puissance classiques dédiés à l’automobile,  

• Amélioration des performances électriques et de la sécurité par la conception numérique des con-
vertisseurs.  

Pour atteindre simultanément ces objectifs, nous avons visé une approche d'intégration de fonctions de 
découplage par la méthode de conception inverse basée sur une démarche d’optimisation par algorithmes 
génétiques. Il s'agit en particulier d’exploiter tout le potentiel d’un module de puissance existant en 
redéfinissant l’emplacement routage avec un juste dosage entre la quantité du découplage à intégrer et le 
choix de la résistance du driver.  

La problématique de cette thèse a été donc est au croisement de trois thématiques de recherche :  

• L’utilisation de la modélisation et de la simulation numérique pour qualifier un module de puis-
sance existant dédié à l’automobile. 

• La définition de règles de conception dans le cadre d’un prototypage virtuel d’un nouveau module 
permettant l’intégration des condensateurs de découplage en son sein.  

• L’élaboration d’une démarche de conception inverse par algorithme d’optimisation qui consiste à 
maximiser ou minimiser une ou plusieurs performances du système sous contraintes.  

Nous nous sommes placés dans le contexte des modules de puissance à IGBT en technologie silicium qui 
assurent les fonctions de conversion d’énergie (AC/DC ou DC/AC) pour des applications moyennes et 
fortes puissances (10 - 100 kW sous 400 à 600V DC). L’un des points les plus limitant de ces modules est 
l’aspect inductif de la maille de commutation. Les lyres de puissance, les pistes en cuivre du DBC ou 
encore les fils de bonding impactent tous les aspects liés à la commutation du convertisseur (pertes, aire 
de sécurité et CEM).  
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L’intégration de condensateurs de découplage (Ceq) au sein du module permet en effet de réduire les effets 
des inductances parasites car ils offrent un chemin à basse impédance au courant commuté et augmentent 
la vitesse de commutation du composant. C’est cette solution que nous avons étudiée. Le but est de 
démontrer la faisabilité d’une telle solution couplée avec le choix optimal de la résistance de grille (Rg) 
des puces IGBT. Nous avons apporté quelques éléments de réponse dans cette voie.   

- Dans ce contexte, nous avons présenté au deuxième chapitre les modèles mis en œuvre pour le prototy-
page virtuel du module FS400. Ces modèles ont eu pour objectif de simuler le comportement d’un tiers 
de ce convertisseur fonctionnant en hacheur lors du découplage. L’objectif a été le repérage des éléments 
parasites prédominants.  

Grâce à Ansys Q3D extractor, l’extraction puis l’analyse des éléments parasites du bras d’onduleur étudié, 
a permis d’établir le modèle des impédances parasites qui, associés aux modèles des IGBT/Diodes, ont 
facilité la construction d’un modèle électrique équivalent complet. Quelques simulations préliminaires ont 
été néanmoins effectuées pour justifier les quelques hypothèses simplificatrices adoptées pour répondre à 
nos besoins de modélisation et de temps de calcul. Nous avons vu que les connectiques (notamment 
externes) sont la principale cause de l’inductance de maille de cette structure. Il faut donc diminuer 
efficacement l’impact de ces éléments. La méthodologie du découplage capacitive à adopter doit ainsi 
prendre en compte ces résultats et doit être performante, permettant ainsi d’améliorer les performances 
de ce module, mais aussi réalisable et commercialisable. 

On a traité dans le troisième chapitre l’évaluation en statique (voir annexe) et en dynamique du modèle 
électrique équivalent du tiers du FS400. Les limites de fonctionnement de ce dernier ont été ensuite 
étudiées par la simulation de ce modèle : 

- Les simulations à l’amorçage et au blocage de ce module de référence ont permis de constater que les 
paramètres de performances de ce convertisseur sont conditionnés par la valeur de la résistance de grille 
choisie ainsi que l’inductance parasite de son circuit interne. L’inductance parasite est responsable du 
ralentissement du temps de commutation de l’interrupteur de puissance à l'amorçage et d'une surtension 
au blocage. Cela a pour conséquence de rajouter des pertes supplémentaires en commutation. Selon le 
point de fonctionnement considéré, ces contraintes peuvent être relativement atténuées par un choix 
judicieux de la résistance de grille du driver. Ceci ne s’effectue pas cependant sans contrepartie : d’autres 
paramètres de performances se voient dégradés notamment ceux liés à la sécurité et aux perturbations 
que subit le convertisseur. Il s’agit donc de « réduire l’inductance parasite suffisamment et choisir la 
résistance de grille correctement afin d’améliorer les performances de tout le système ». 

- Nous avons présenté au quatrième chapitre les fondements d’une démarche de conception par algo-
rithmes d’optimisation visant à trouver un meilleur compromis entre paramètres de performances et de 
sécurité du module. Nous avons établi ainsi des règles de conception qui nous ont permis d’établir un 
modèle circuit d’un nouveau bras d’onduleur permettant l’intégration de fonction de découplage. Ce der-
nier nous a permis de réduire les surtensions aux bornes des composants mais les paramètres de perfor-
mances, caractérisées par les pertes par commutation n’ont pas pu être améliorées en comparaison au 
module de puissance conventionnel. La démarche suivie pour résoudre les problèmes bloquants est dans 
l’optimisation par algorithmes génétiques et la représentation par un front de Pareto. Ces outils mathé-
matiques constituent le cœur de la démarche de conception inverse que nous avons élaborée. 

- Ainsi, dans le chapitre V, nous avons appliqué cette méthode pour optimiser l’aspect électrique du 
concept de convertisseur proposé.  
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- Grace à la méthode de conception développée, nous avons démontré que la topologie hybride (IGBT Si 
Diodes Schottky SiC) est la mieux adaptée dans un contexte où une intégration d’un découplage est 
envisagée. En effet, des simulations ont montré que cette solution permet la réduction des pertes par 
commutation d’environ 43 % par rapport à un bras d’onduleur FS400 conventionnel fonctionnant à 
600V/300A. Les surtensions et les oscillations ont été naturellement très inférieures comparant à celles 
constatées dans un FS400 conventionnel. Ainsi la montée en tension sur le bus DC tout en utilisant les 
mêmes composants semi-conducteurs devient une réalité.  

Ainsi, ce travail nous a permet d’envisager le transit de fortes puissances tout en réalisant des commuta-
tions à faibles pertes par commutation, faibles surtensions mais surtout à faibles pertes par conduction. 
Les contraintes thermiques et les perturbations électromagnétiques conduites se trouvent ainsi naturelle-
ment réduites. 
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 Perspectives  

Les perspectives de ce travail de thèse consisteront à aller plus loin aussi bien sur le plan des performances 
et de la sécurité du nouveau concept développé que sur le choix des composants semi-conducteurs. Cela 
commence tout d’abord par la distribution du découplage sur la deuxième cellule de commutation. Ceci 
permettra une meilleure répartition des surtensions et par conséquent un équilibrage des contraintes entre 
les bras du module. La procédure d’optimisation doit être cependant relancée pour estimer les nouvelles 
performances de ce nouveau design. Ce dernier doit être ensuite dupliqué pour reconstituer un module 
onduleur triphasé complet pour simulation et réalisation sur banc de test. Les problèmes d’échauffement 
et de refroidissement doivent cependant être étudiés. Ceci n’a pas été effectué dans cette thèse ce qui 
implique que les modèles thermiques des puces et du packaging doivent être établis et intégrés aux simu-
lations.  

Les perturbations CEM conduites étant supposées réduites par le fait de la diminution du courant suite 
à l’augmentation de la tension sur le bus DC, il en demeure important d’étudier cette hypothèse pour 
confirmation. Quant au perturbations CEM rayonnées, ces dernières demeurent néanmoins omniprésentes 
voire intensifiées du fait de la multiplication des vitesses de commutation par un facteur deux dans le 
nouveau concept. Ceci est dû en effet à l’augmentation des dv/dt, ce qui représente une vraie probléma-
tique de CEM rayonnée nécessitant une réelle investigation.      

De nouvelles puces MOSFET-SiC (ref : CPM3-0900-0010A) de puissance verticale (4.36 mm x 7.26 mm) 
ont été commercialisées récemment par l’entreprise Cree et dont la datasheet et donnée dans l’annexe. Ce 
composant est destiné pour le domaine de la moyenne et haute puissance. La particularité de ce composant 
est la gamme de courant qui peut supporter ; 196 A à température ambiante et 140 A à 100°C environ-
nante pour une tenue de tension de 900 V avec une résistance à l’état passant de moins de 10 mΩ. Les 
dimensions de ce composant ainsi que les caractéristiques qui sont annoncées peuvent convenir au module 
de puissance que nous avons développé dans cette thèse. Ceci permettrait d’optimiser d’avantage les 
performances en augmentant la fréquence de commutation et en supprimant éventuellement les diodes de 
roue libre. En revanche, la problématique de ces composants se situe au niveau de la commande (20 V), 
de la fiabilité, des perturbations CEM mais surtout du coût qui reste très élevé. Le cahier de charges doit 
être ainsi redéfini, ouvrant de nouvelles voies vers d’autres axes de recherche. 
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 Modules de puissance avec découplage intégré – État de l’art 

 
A. Vers l’intégration de fonctions capacitives au plus près de la commutation   

Plusieurs solutions existent pour réduire l’inductance parasite interne d’un assemblage classique. Les 
principes adoptés différent d’un concepteur à un autre et sont principalement tournés vers l’optimisation 
du routage, la minimisation des fils de bonding, l’intégration du bus bar dans le module ou l’intégration 
d’un découplage capacitif dans le boitier.  

Afin de pouvoir monter en tension et améliorer tous les indicateurs de performances d’un module existant, 
nous nous sommes inspirés des avantages de quelques-unes de ces solutions, et avons éliminé d’autres. 
Ceci dans le but de fonder la base d’une conception virtuelle d’un module de puissance intégrant des 
fonctions de découplage capacitive. Cette solution doit être avant tout réalisable et commercialisable mais 
surtout efficace et moins coûteuse en termes de temps de développement et de mise en œuvre. Ci-dessous 
sont résumés les quatre principales solutions de réduction de l’inductance parasite que nous avons adaptées 
à nos besoins de conception. 

A.1 L’optimisation du routage  

Cette solution consiste généralement à réduire la taille des pistes de cuivre et rapprocher les composants 
du convertisseur [1]. Ceci est en contradiction avec la contrainte thermique qui consiste à distribuer le 
plus possible les puces pour évacuer le flux de chaleur. Le routage est basé sur des algorithmes d’optimi-
sation qui préconisent parfois des formes de routage difficilement réalisables [2].  

 

 
Exemple d’optimisation de l’emplacement des puces selon des 

critères thermique [2] 
Exemple d’optimisation selon des critères de densité de puissance 

par composant [1] 
Figure 1 Exemples d’optimisation de routage - Placement optimal des puces semi-conductrice 

 

L’optimisation du routage consiste dans notre cas à seulement repositionner les puces tout en gardant les 
mêmes distances et les mêmes proportions des pistes cuivre qu’un FS400 standard. Il s’agit donc de 

Position initiale 

Position optimisée 

Positions selon l’algo-
rithme d’optimisation 

Problème de départ 

Coordonnées des puces dans le 
plan x, y du module 
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proposer un repositionnement des pistes et des composants sans impacter les dimensions internes et/ou 
externes d’un module standard.  

A.2 Amélioration du busbar 

Nous avons vu précédemment que la connectique externe d’un assemblage classique génère une grande 
partie de l’inductance de la maille de commutation. On montre par la Figure 2 quelques-unes des solutions 
récentes appliquées à des modules conventionnels visant à diminuer l’effet parasite de ces éléments. 

 

 

Optimisation du bus bar par intégration de découplage [3] 
(b) Rapprochement du busbar à forte intégration de condensateur 

au plus près de la cellule de la commutation et intégré [4] 

Figure 2 Exemples d’amélioration du busbar 

 

Il s’agit de rapprocher le bus bar au plus près de la maille de commutation. Une des solutions pour le 
faire consiste à intégrer des capacités de découplage directement sur cette partie du module [3][4]. Malgré 
les avantages qu’elle présente, cette solution n’a pas été adoptée dans cette thèse faute de temps.  

 
A.3 Suppression des fils de bonding, utilisation de rubans 

La matrice des parasites du FS400 est constituée d’une grande partie d’inductances parasites des fils de 
bonding. L’alternative qu’on trouve souvent citée dans la littérature consiste à les remplacer par des 
rubans en aluminium [5]. Une solution développée dans [6] consiste à supprimer les fils de bonding avec 
des rubans en PCB flexible faisant office d’un bus bar. Les auteurs proposent donc de rapprocher le bus 
DC au plus près des cellules de commutation, réduisant ainsi l’effet néfaste des fils de bonding.  

 
 

(a) Connexion par ruban [7] (b) Double connexion par ruban [7] 
Principe du remplacement des fils de bonding par des rubans [7] 
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(a) Principe de la technologie SKiN - Suppression des fils de 
bonding directement par un bus bar en PCB flexible [6] 

(b) Maquette de l’onduleur [6] 

 Prototype d’un bras d’onduleur tout SiC (8 x MOSFET- SBD Schottky 1200V-50A) sans fils de bonding et avec bus bar optimisé [6] 

Figure 3 Exemples de suppression des fils de bonding 

D’un point de vu conductivité thermique, un ruban en cuivre peut remplacer jusqu’à 5 fils de câblage en 
Al de diamètre de 400 µm [7].	Il faut noter en revanche que dans ce cas la métallisation des puces doit 
être du même matériau que le ruban. Contrairement aux fils de bonding, les rubans sont moins flexibles 
ce qui réduit la possibilité de les incliner ou les orienter afin de s’adapter à une telle ou telle forme de 
routage [5] . Ceci impose par conséquents des restrictions sur la forme et position de ce dernier dans le 
module. 

De plus, la suppression de fils de bonding va déporter la problématique de l’inductance parasite vers la 
connectique externe. Cette approche a été donc écartée également dans ce travail. 

Le « copper clip » est une autre alternative au câblage filaire ou au ruban. C’est une solution qui est 
destinée généralement aux modules de puissance à base de composant MOSFET.  

 

 
 

(a) Principe du « copper clip » [8] 
(b) Plaque de cuivre remplaçant les bondings du circuit commande 

et de la puissance [9] 
Remplacement des fils de bonding par des plaques en cuivre [8] [9] 

Figure 4 Exemples de suppression des fils de bonding 

Le « clip » consiste à relier la partie supérieure de la puce semi-conductrice de puissance aux métallisations 
du substrat avec une plaque en cuivre. Appliquée à un transistor MOSFET, cette solution permet de 
réduire la résistance Ron totale du module tout en améliorant la liaison électrique et le rendement ther-
mique du convertisseur [8]. Les fils de bonding ne sont pas complétement remplacés car ils sont employés 
pour acheminer les signaux de commande vers la grille des semiconducteurs.  

NXP Semiconductors [9] a développé une nouvelle technologie « full copper clip » qui permet de placer 
les clips à la fois sur la grille et sur la source d’un transistor MOSFET. Leur méthode s’appelle « Matrix 
Clip Assembly ». Il est toutefois important de souligner les problèmes de fiabilité de cette technologie. 

Plaque en cuivre sur le côté puissance 
du semi-conducteur remplaçant les 

bondings  

Signal de commande acheminé à la 
grille moyennant un fil de bonding  

Plaques de cuivre remplaçant les bonding de la 
commande et de la puissance  
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Selon les auteurs de [10], des gauchissement apparaissent sur le clip suite à la disparité des coefficients de 
dilatation thermiques entre la plaque cuivre et l’encapsulant. 

Les solutions de remplacement des fils de bonding n’ont pas été retenues dans le cadre de cette thèse pour 
leurs nombreux problèmes de fiabilité d’une part et pour l’incompatibilité avec une technologie à IGBT 
Si de forte puissance d’autre part. De plus, exploiter l’axe Z de l’espace pour réaliser de telles connexions 
émane beaucoup plus d’un assemblage 3D qu’un assemblage classique planaire.  

A.4 Les solutions 3D 

Le but des modules de puissance dits « 3D » est de répondre à la demande d’augmentation de la densité 
de puissance de la fréquence de commutation, et de la diminution des volumes des packagings. La majorité 
de ces structures sont basées sur des systèmes de refroidissement à double face pour un design plus 
compact. La fiabilité, le comportement thermique et le coût de fabrication de ces solutions sont les prin-
cipaux blocages de leur introduction dans le marché du module de puissance. 

Notre intérêt s’est porté sur le découplage intégré. Il s’agit d’introduire dans un module de puissance des 
actions virtuelles afin de réduire les inductances parasites. La présence de condensateurs au plus près des 
cellules de commutation permet de créer de nouveaux chemins pour le courant commuté ce qui diminue 
artificiellement les gradients de courant que voient les inductances parasites durant la commutation. 
Ainsi, les IGBT voient durant ces phases un apport en énergie nécessaire à des commutations rapides si 
les condensateurs de découplage sont installés dans leur environnement immédiat.  

B. Modules de puissance à découplage intégré - Les solutions existantes  

Comme il a été mentionné précédemment (§I.I.5.a), les inductances parasites de collecteur et émetteur de 
l’IGBT (LC, et LE) et celles vues par l’anodes et la cathode de la diode (LA, LCAT) du bras d’onduleur que 
nous avons étudié peuvent impacter intrinsèquement tous les aspects liés à la commutation de cette 
structure. L’intégration du condensateur de découplage au sein du module permet de réduire les effets de 
ces inductances équivalentes car elles offrent un chemin de type basse impédance au courant commuté et 
augmentent la vitesse de commutation du composant. C’est la solution que nous avons retenue, appliquée 
à un module standard, elle reste néanmoins très rare dans l’industrie. C’est pour cette raison que nous 
allons apporter de nouveaux éléments de réponse qui viennent enrichir cette voie.  

On a recensé par la Figure 5 les principales solutions qui existent actuellement dans la littérature visant 
à réduire l’inductance parasite d’un module de puissance classique.  
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(a) Onduleur de puissance classique 1200 V/200 A à découplage extérieur renforcé - 1.2 µF externe [11] 

 

 

(b) Module onduleur 1200 V/23 A -MOSFET-Schottky SiC - 47 nF/bras onboard [12] 
 

 
 

(c) Onduleur triphasé 450 V/40 A à base de JFET SiC Normally off- Schottky SiC - 880 nF onboard/bras [13] 
 

  

(d) Bras d’onduleur 1200 V/20 A à base de MOSFET SiC et diode SBD SiC - 14.1 nF onboard/bras [14] 

Figure 5 Principales solutions de découplage destiné aux assemblages classiques. État de l’art 

D’amblée, on s’aperçoit que trois des quatre solutions de découplage intégré sont principalement à base 
de composants en carbure de silicium (SiC). En effet, le MOSFET-SiC-1200V, tend à s’imposer comme le 
composant SiC de référence notamment pour les applications hautes tensions. Cependant, il existe de 
potentiels défis associés aux semi-conducteurs SiC :  
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- D’abord les circuits de commande qu’on connait actuellement (typiquement en -9V au blocage et 15V 
pour la mise en conduction) doivent être entièrement repensées car la tension de commande des compo-
sants SiC MOSFETs est de 20V. Ce changement se répercutera immédiatement sur le prix de commer-
cialisation de ces composants. [15] 

- Bien que quelques-unes des solutions présentées dans Figure 5 proposant un découplage intégré, et 
équipé de composants MOSFET SIC soient actuellement disponibles dans des niveaux de moyennes ten-
sions, les aspects économiques (coût élevé) empêchent l'intégration de cette technologie dans l'électrifica-
tion des transports commerciaux [16][17]. 

La taille occupée par les composants Si notamment l’IGBT-Si dans le marché du module de puissance est 
pour l’instant tellement large qu’il n’est pas envisageable qu’ils soient remplacés par la montée de puis-
sance et de gamme des composants SiC. Il existe encore bel et bien une grande marge de progression pour 
les composants IGBT notamment dans le cas d’application à faible coût et à basse fréquence (<50kHz). 
Le composant IGBT-Si dispose en tous cas d’un bel avenir devant lui.   

On présentera ci-dessous quelques-unes des performances des modules à découplage intégré regroupés dans 
la Figure 5. 

v La Figure 5(a) présente des travaux de qui sont en réalité une contribution à l’intégration de con-
densateur de découplage dans un assemblage onduleur classique. Le concept a été développé par 
Vincotech en 2010. Bien que l’aspect recherché ici est le rapprochement des condensateurs de décou-
plage au plus près des cellules de commutation, cette solution ne rentre pas dans le cadre d’une 
intégration de condensateur proprement dite. En effet, les condensateurs (1.7 µF au total) sont dis-
posés à l’extérieur du module ce qui revient à une redistribution du condensateur du bus DC sur les 
contours du module. Les condensateurs considérés n’ont pas les mêmes effets sur les inductances 
parasites comme cela va être envisagé dans notre étude. La nouveauté consiste en revanche à repro-
duire l’effet de condensateurs virtuels en installant des pistes/ponts en PCB offrant des chemins 
alternatifs pour le courant afin de relaxer les inductances parasites face aux gradients de courant. 
L’onduleur est destiné à des applications fort courant /forte tension 600 V/600 A tel que chaque bras 
est constitué par la mise en parallèle de trois IGBT Si 600 V/200 A ce qui impacte directement les 
dimensions de ce module.  
L’inductance parasite de ce module est d‘environ 7 nH et une commutation 350 V/720 A (252 kW) 
n’engendre selon les auteurs qu’une surtension de 190 V. La tension de bus DC peut donc être portée 
à 400 V avec cette structure. Cette solution est celle qui se rapproche le plus de notre démarche 
même si les dimensions et l’application visée par chacune des deux ne sont pas les mêmes. La solution 
[11] propose donc une rupture avec un assemblage classique destiné à l’automobile. 

 
v La Figure 5(b) représente le premier onduleur classique à découplage intégré commercialisé par Vin-

cotech en 2014 et destiné pour les applications faible puissance/haute tension/haute fréquence 
(100kHz) [12]. L’intégration d’un découplage d’environ de 47 nF et l’utilisation de composants SiC 
permet d’augmenter les performances du module. Il est difficile d’imaginer qu’un tel module puisse 
être amené à fonctionner dans un environnement automobile s’il l’on sait qu’il faut associer au moins 
treize boitiers (1200 V/23 A, 61.4 mm x 31.5 mm x 25 mm) afin d’assurer une commutation de 400 
V/300 A tel qu’un FS400 standard. Ce qui revient à occuper un volume d’environ à 1118 cm3 si on 
considère un condensateur de découplage EPCOS (300 µF 150 mm x 72 mm x 50 mm) similaire à 
celui qui équipe un assemblage tel que le FS400, soit une puissance volumique de 161 kW/cm3. Le 
FS400 n’occupe en revanche que 725 cm3 condensateur de découplage compris ce qui revient dans cas 
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à 248kW/cm3. Cette différence de taille ajoutée prix unitaire d’un module SiC et les problèmes de 
fiabilité liés à cette technologie fait que cette solution est rarement employée dans le domaine auto-
mobile. 

v La Figure 5(c) présente la maquette d’un onduleur triphasé (450 V/40 A) à base de composants SiC 
développée dans le but de porter à 100kHz la fréquence de commutation d’un variateur de vitesses 
de type ALECTIS-VEV40 A à base de composants Si [18] équipant un sous-marin de type Barracuda.  
Le prototype développé par [13] est équipé de transistors JFET- SJEP120R063-1200 V/30A de Se-
misouth et de diode Schottky SiC SDP30S120 de même calibre. 
La mise en parallèle des composants a été nécessaire pour assurer le courant nominal de 40 A. Ce 
choix de disposition engendre des inductances parasites entre cellules de commutation que les auteurs 
ont choisi de découpler moyennant un condensateur d’entrée sur le bus DC (220 µF, 700 V) et un 
découplage intégré composé de quatre condensateurs par bras (4 x PHE450-220 nF-1600 V). Étant 
donné la gamme des puces SiC utilisées par les auteurs (30 A par puce SiC contre 100 A pour un 
seul IGBT-ALECTIS), la nécessité de paralléliser les semiconducteurs est l’autre inconvénient de cet 
onduleur. La parallélisation de composants SiC détériore leur comportement et augmente le risque 
de défaillance. 
Il est enfin important de noter que suite à la fermeture de la société Semisouth, le JFET Normally-
Off n’est plus disponible à la vente. Une alternative peut être trouver en utilisant la gamme des 
MOSFET SiC comme ceux proposées par les solutions (b) et (d). On tombera donc dans les mêmes 
problématiques que celles soulignées précédemment. L’intégration de découplage proposée par [13] ne 
convient pas donc, pour le moment, au domaine du véhicule électrique et hybride. 

La Figure 5(d) présente un prototypage virtuel d’un bras d’onduleur planaire dont on a intégré une 
quantité de découplage équivalente d’environ 14 nF. Trois condensateurs par bras de technologie AVX 
multicouches en céramique (3x4.7 nF CMS, -55 °C,125 °C) sont nécessaires pour réduire l’inductance 
parasite équivalente d’environ 6.7nH. Les fronts de montée de courant atteignent 6.7 kA/µs et les surten-
sions ne dépassent pas 55V pour une tension du bus DC de 600 V et un courant commuté de 40 A environ 
(24 kW de puissance). Ceci se traduit par une diminution des pertes et une réduction de la température 
de fonctionnement à système. Il est cependant important de noter que pour assurer une commutation 400 
V/300 A, il faut placer au moins huit composants en parallèle. 
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 Feuilles des spécifications  

A. Spécifications du module de puissance FS400 
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B. Spécifications des puces IGBT du module FS400 
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C. Spécifications des puces diodes du module FS400 
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D. Évaluation statique des modèles extraits dans Simplorer  

On s’intéresse ici à deux caractéristiques particulièrement importantes pour l’évaluation statique du mo-
dèle d’IGBT, car elles sont typiquement les plus représentatives du fonctionnement du module FS400 
durant son cycle de vie hors régime extrême et destructif (régime de court-circuit ou déclenchement 
thyristor parasite).  

Une comparaison simulation/feuille de spécification concerne dans un premier temps la caractéristique de 
transfert. Celle-ci est représentée par la variation du courant collecteur Ic en fonction de la tension de 
commande Vg, de la température de jonction Tj et pour une tension collecteur-émetteur (Vce) donnée. 
L’objectif de cette confrontation est triple : évaluer la sensibilité du modèle à la tension de commande 
Vg, comparer la tension de seuil modélisée avec celle mesurée et constater enfin la susceptibilité du modèle 
lorsque la température de jonction Tj change.  

 
 

(a) (b) 

Figure 6 Caractéristique de transfert Ic = f (Vce, Tj°, Vce=20 V). (a) circuit de simulation (pas de calcul 10 ps), (b) caracté-

ristique de transfert de l’IGBT (donnée constructeur) 

On montre à la Figure 6(a) le circuit de simulation utilisé. À l’aide d’une commande adéquate et pour 
chaque valeur de température de jonction (25 °C, 125 °C, 150 °C), on fait varier très lentement la tension 
Vg et on mesure le courant de collecteur Ic. Ceci est répété pour chacune des températures de jonction. 
La tension (Vce) est maintenue constante et égale à 20 V.   

Dans un second temps, on s’intéressera à la caractéristique de sortie Ic (Vce, Vge) lorsque la température 
est constante. Il s’agit ici d’évaluer la sensibilité du modèle à la variation de la tension Vce lorsque la 
température Tj et la tension de commande sont maintenues constantes et égale respectivement à 150°C 
et 15 V. Il sera ainsi l’occasion d’analyser la manière dont le modèle différencie et représente un régime 
linéaire d’un régime saturé. On montre dans la Figure 7(a) le circuit de simulation utilisé.  
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(a) (b) 

Figure 7 Caractéristique statique Ic = f (Vce, Vg, Tj=150 °C). (a) circuit de simulation (pas de calcul 10 ps), (b) caractéris-

tique statique de l’IGBT (donnée constructeur) 

La tension collecteur-émetteur Vce est commandée de manière à ce qu’elle varie par paliers d’un demi 
volte en partant d’une tension nulle pour atteindre 5 V à la fin de la simulation.  Le courant de collecteur 
Ic est ainsi simulé à chaque pas de calcul. Cette procédure est répétée pour quatre tension de commande 
9 V, 11 V, 13 V, et 17 V.  

Remarque : 

Il est normal que des parasites (typiquement à caractère inductif) peuvent exister dans les circuits expé-
rimentaux sur lesquels le constructeur s’est basé pour fournir les données de la Figure 6(b) et celles de la 
Figure 7(b). Ces éléments parasites peuvent venir compléter les circuits de simulation présentés ci-avant. 
Ces informations ne sont malheureusement pas communiquées. Les seules informations dont nous dispo-
sons concernant les caractéristiques en statique des IGBT sont celles présentées dans ce paragraphe. Ceci 
peut constituer une première source d’erreur lorsqu’il s’agit de confronter les résultats de simulation des 
circuits précédents aux données de la Figure 6(b) et Figure 7(b). 

 Caractéristique de transfert  

Les simulations des caractéristiques statiques de transfert Ic(Vge) pour les températures de 25 °C, 125 °C 
et 150 °C sont données à la Figure 8. 

0 

A 

B 

A 

B + 
V 

V 

A Ice 

+ 
V 

A
 + 

V 

V
ér

if
ic

at
io

n 
de

 l
a 

te
ns

io
n 

V
g 

+ 
V 

Vérificat ion de la tension Vg 

GAIN 
Modélisation du signal  de la tension 

Vg 

Tension variable imposée 

Tension de commande  
constante 

Temps de simulation 

V (V) 
5 

0 
Temps de simulation 

Vg (V) 

9 11 13 17 

IGBT modélisé  
(Tj constante) 

Paramètres du circuit de ca-

ractérisation non communi-
qués par le constructeur  

Paramètres du circuit de ces mesures n’est 
pas fourni dans la datasheet du composant 



 
Annexes | Feuilles des spécifications       
 

194 

 
Figure 8 Caractéristique de transfert Ice = f(Vce) à Vge = 20 V à différentes températures 

On voit que le modèle de L’IGBT montre un bon comportement. L’écart entre le tracé simulé et les 
spécifications est en moyenne inférieur à 12 %. En effet, la différence la plus grande (12% d’écart) est 
relevée pour la tension Vg égale à 8 V quand la température de jonction est égale à 25 °C :  c’est-à-dire 
à un courant de 57 A, Δ = 12 %.  A la température de jonction de 125°, on relève un écart de 6 % pour 
un courant de 134 A. Enfin à 150°C, une erreur de 7.1 % est constatée.  

Le modèle a un comportement plutôt convaincant notamment lorsqu’il s’agit d’estimer la tension de seuil 
de l’IGBT selon la température qui lui a été assignée. Étant donné qu’à ce stade le modèle simulé n’a 
montré aucun problème de convergence, ce dernier sera probablement intéressant particulièrement si des 
simulations prenant en compte la variation de la température sont envisagées.     

Caractéristique de sortie  

La caractéristique de sortie statique en fonction de la tension de grille a été simulée et représentée à la 
Figure 9. 

 
Figure 9 Comparaison simulation/Datasheet Ic(Vce) à 150 °C pour plusieurs valeurs de Vg 
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Pour des besoins de clarté de la figure, les courbes de tension Vg = 15 V et Vg = 19 V n’ont pas été 
représentées.  

La feuille de spécification fournissant cette caractéristique à une température de 150 °C, le composant a 
été simulé à cette même température. Comme dans le cas précédent, une estimation d’erreur a été effec-
tuée. Les écarts des courants entre la simulation et les données ont été calculés, et ce, à chaque tension 
de grille et pour une tension Vce allant de 1 V à 5 V. Les résultats sont regroupés dans le Tab 1.  

Tab 1 Écart moyen constaté entre la courbe Ic (1V< Vce < 5V, T= 150 C)) simulée et les données constructeur (T = 150 °C) 

pour plusieurs niveaux de tension de grille 

T=150°C Vg[V] 9 11 13 15 17 19 

Écart moyen  6 % 5 % 11 % 12.5 % 13 % 16 % 

Des tension Vce de références ont été choisies pour calculer l’écart du courant Ic par rapport aux feuilles 
de spécification. Cinq valeurs de tension Vce sont ainsi choisies tel que  ���J=1 à 5 = [1 V, 2 V ,3 V, 4 V, 
5 V]. Pour chacune de ces tensions et pour chacune des six tensions ��s=1 à 6 considérées, le calcul d’erreur 
est effectué selon l’équation (46) :  

 �����(%)÷�løùÜ	à	ú÷�û = 
�������é� − �������ℎ���

�������ℎ���

×100 (46) 

Enfin, pour chacune des tension Vg, l’erreur moyenne est calculée selon l’équation (47) : 

 �����	�����	 % ÷�û = �����(%)÷�lø÷�û²s��
5  (47) 

De manière générale, et lorsque la tension Vce est supérieure à 1 V, le modèle est convaincant et s’avère 
relativement cohérent pour toutes les tensions de grille envisagées. En effet, le modèle présente un écart 
inférieur à 16 % quel que soit le niveau de courant considéré. En revanche, à tension Vce inférieure à 1 V 
des écarts beaucoup plus importants peuvent apparaitre entre les simulations et les données constructeur. 
Ces erreurs peuvent émaner du simulateur notamment à chaque début de simulation (étape d’initialisa-
tion). Les premiers pas de calcul sont généralement les plus délicats à gérer par le logiciel.   

Les limitations calculées au Tab 1 étaient attendues puisque la procédure de modélisation elle-même 
dépend de plusieurs paramètres de précision ; On trouve dans un premier lieu l’interpolation des données 
du constructeur. En effet, ne disposant pas d’un format numérique de ces informations (sous forme Excel 
par exemple), ces dernières ont été interpolées graphiquement en se basant sur les images en format PDF. 
Cela peut constituer une source d’erreur.  

Rappelons ici que des améliorations peuvent être apportées pour faire fonctionner ce modèle en similitude 
avec les données constructeur. Il s’agit dès lors d’exploiter deux solutions ; Une analyse approfondie de 
tous les paramètres calculés par Simplorer® en essayant de reprendre élément par élément. Une autre 
démarche peut s’avérer fructueuse si on revient à la physique du semi-conducteur en modélisant par des 
équations mathématiques les puces IGBT/diode du module FS400. Ces deux pistes nous auraient trop 
éloignés de notre objectif principal qui est la simulation circuit d’un module en vue de l’optimisation de 
ses performances. Nous sommes en effet à la recherche d’un modèle simple à simuler et qui permet de 
reproduire globalement, néanmoins correctement, le comportement d’un circuit de l’électronique de puis-
sance.  
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En conclusion, en vue du contexte de l’étude et suite aux résultats présentés dans cette section, le com-
portement du modèle est jugé intéressant. La confrontation des modèles Simplorer® avec les données 
constructeur montre quelque limites. Néanmoins, le comportement en statique des modèles IGBTs n’est 
pas si éloigné de la réalité de sorte à compromettre la suite des travaux.  

Il est essentiel de souligner que les diodes de roue libre ont été modélisées indépendamment des puces 
IGBT. La procédure de modélisation Simplorer® reste similaire à celle présentée pour l'IGBT.  

Une autre validation consiste à confronter le modèle avec un environnement réel de commutation. Il s’agit 
de la validation dynamique du circuit équivalent sur une charge inductive et fonctionnant en mode ha-
cheur. 
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E. Spécifications des diodes Schottky SiC  

 



 
Annexes | Feuilles des spécifications       
 

198 



 
Annexes | Feuilles des spécifications       
 

199 



 
Annexes | Feuilles des spécifications       
 

200 

 
 
 
 
 



 
Annexes | Feuilles des spécifications       
 

201 

F. Spécifications du MOSFET SiC 
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 Polynômes d’interpolation  

Les modèles de substitution sont une fonction de la résistance de grille Rg et de la quantité du découplage 
intégrée Ceq. On rappelle que les plans d’expériences numériques sont basés sur 16 points de simulation 
discrets (4 valeurs de Rg et 4 valeurs de Ceq). Une fois l’interpolation de ces plans d’expériences numé-
riques réalisées, « Rg, Ceq » sont nommés respectivement xv et yv dans les modèles de substitution : 
soit « xv650, yv 650 » pour le point de fonctionnement 650V/276A, et « xv450, yv 450 » pour le point 
de fonctionnement 450V/400A.   
Afin de réaliser une reconstitution des modèles de substitution, néanmoins fine dans ce cas, « xv et yv » 
sont mieux discrétisés ; soit 40 valeurs de Rg et 25 valeurs de Ceq.      
   
Plan d’expérience 650V/276A :  
 
Modèle de substitution (nommé z_v_650) représentant les surtensions sur la cellule 2 :  
 
Coefficients :  

  
   p00_v =        161.5  ; 
       p10_v =     -13.79 ; 
       p01_v =     -61.63  ; 
       p20_v =     0.632    ; 
       p11_v =     2.148    ; 
       p02_v =      7.693   ; 
       p30_v=       -0.01177; 
       p21_v =      -0.02411  ; 
       p12_v =      -0.1032 ; 
       p03_v =        -0.3029  ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 

 
xv650=0.5:0.5:20; 
yv650=0:0.5:12; 
 
i650=0; 
j650=0; 
 for i650=1:length(xv650) 
      
     for j650=1:length(yv650) 
      
z_v_650(j650,i650) = p00_v + p10_v*xv650(i650) + p01_v*yv650(j650) + 
p20_v*xv650(i650)^2 +p30_v*xv650(i650)^3 + p11_v*xv650(i650)*yv650(j650) + 
p02_v*yv650(j650)^2 + p21_v*xv650(i650)^2*yv650(j650) 
+p12_v*xv650(i650)*yv650(j650)^2 + p03_v*yv650(j650)^3 ; 
      
      
     end 
     
 end 
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Modèle de substitution (nommé z_v2_650) représentant les surtensions sur la cellule 1 :  
 
Coefficients :  

  

   p00_v2 =      195.8 ; 
       p10_v2 =     -21.1    ; 
       p01_v2 =       -61.83     ; 
       p20_v2 =      1.224  ; 
       p11_v2 =       1.754 ; 
       p02_v2 =      8.353 ; 
       p30_v2=    -0.02626 ; 
       p21_v2 =    -0.01868 ; 
       p12_v2 =   -0.08751   ; 
       p03_v2 =   -0.3475  ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
 
xv650=0.5:0.5:20; 
yv650=0:0.5:12; 
i2650=0; 
j2650=0; 
 for i2650=1:length(xv650) 
      
     for j2650=1:length(yv650) 
      
     z_v2_650(j2650,i2650)= p00_v2 + p10_v2*xv650(i2650) + p01_v2*yv650(j2650) + 
p20_v2*xv650(i2650)^2 +p30_v2*xv650(i2650)^3 + p11_v2*xv650(i2650)*yv650(j2650) + 
p02_v2*yv650(j2650)^2 + p21_v2*xv650(i2650)^2*yv650(j2650) +... 
                     p12_v2*xv650(i2650)*yv650(j2650)^2 + p03_v2*yv650(j2650)^3; 
     end 
     
 end 

 
Modèle de substitution (nommé Z_igbt_650_pol) représentant les pertes par commutation dans T3 :  
 

Coefficients :  
  

    p00ibt1650 =        13.66   ; 
       p10ibt1650 =    6.84 ; 
       p01ibt1650 =       2.173       ; 
       p20ibt1650 =  -0.04519       ; 
       p11ibt1650 =     0.02139      ; 
       p02ibt1650 =    -0.3597     ; 
       p30ibt1650 = 0.001168; 
       p21ibt1650 =   -0.0002857    ; 
       p12ibt1650 =-0.0007253   ; 
       p03ibt1650 =    0.01692     ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
 

ibt650=0; 
jbt650=0; 
Z_igbt_650_pol=0; 
 for ibt1650=1:length(xv650) 
      
     for jbt1650=1:length(yv650) 
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     Z_igbt_650_pol(jbt1650,ibt1650) = p00ibt1650 + p10ibt1650*xv650(ibt1650) +...  
     p01ibt1650*yv650(jbt1650) + p20ibt1650*xv650(ibt1650)^2 + 
p30ibt1650*xv650(ibt1650)^3 +...  
     p11ibt1650*xv650(ibt1650)*yv650(jbt1650) + ... 
     p02ibt1650*yv650(jbt1650)^2 + p21ibt1650*xv650(ibt1650)^2*yv650(jbt1650) +... 
     p12ibt1650*xv650(ibt1650)*yv650(jbt1650)^2 + p03ibt1650*yv650(jbt1650)^3; 
      
      
     end 
     
 end 

 
Modèle de substitution (nommé Z_igbt2_650_pol) représentant les pertes par commutation dans T3’ :  

 
Coefficients :  

  
   p00ibt650 =        12.45; 
       p10ibt650 =       6.995   ; 
       p01ibt650 =      2.173 ; 
       p20ibt650 =      -0.05527   ; 
       p11ibt650 =      0.02343;  
       p02ibt650 =     -0.3604   ; 
       p30ibt650 =    0.001404  ; 
       p21ibt650 =   -0.000349; 
       p12ibt650 =  -0.0007722  ; 
       p03ibt650 =     0.01696   ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
 

ibt650=0; 
jbt650=0; 
Z_igbt2_650_pol=0; 
 for ibt650=1:length(xv650) 
      
     for jbt650=1:length(yv650) 
      
     Z_igbt2_650_pol(jbt650,ibt650) = p00ibt650 + p10ibt650*xv650(ibt650) +...  
     p01ibt650*yv650(jbt650) + p20ibt650*xv650(ibt650)^2 
+p30ibt650*xv650(ibt650)^3 +...  
     p11ibt650*xv650(ibt650)*yv650(jbt650) + ... 
     p02ibt650*yv650(jbt650)^2 + p21ibt650*xv650(ibt650)^2*yv650(jbt650) +... 
     p12ibt650*xv650(ibt650)*yv650(jbt650)^2 + p03ibt650*yv650(jbt650)^3; 
      
      
     end 
     
 end 

 
Modèle de substitution (nommé Z_diode_650_pol) représentant les pertes par recouvrement dans D3 :  
 

Coefficients :  
  

   p00d1650 =      5.336       ; 
       p10d1650 =   -1.08; 
       p01d1650 =   -0.2204    ; 
       p20d1650 =    0.08036   ; 
       p11d1650 =   0.007174  ; 
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       p02d1650 =   0.03536 ; 
       p30d1650 = -0.001926; 
       p21d1650 = -7e-05   ; 
       p12d1650 =-0.000362   ;  
       p03d1650 =  -0.001628  ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
 

id1650=0; 
jd1650=0; 
Z_diode_650_pol=0; 
 for id1650=1:length(xv650) 
      
     for jd1650=1:length(yv650) 
      
     Z_diode_650_pol(jd1650,id1650) = p00d1650 + p10d1650*xv650(id1650) + 
p01d1650*yv650(jd1650) + p20d1650*xv650(id1650)^2 +p30d1650*xv650(id1650)^3+ ... 
p11d1650*xv650(id1650)*yv650(jd1650) + p02d1650*yv650(jd1650)^2 + ... 
          

p21d1650*xv650(id1650)^2*yv650(jd1650) +p12d1650*xv650(id1650)*yv650(jd1650)^2 + 
p03d1650*yv650(jd1650)^3; 
      
      
     end 
     
 end 
 

Modèle de substitution (nommé Z_diode2_650_pol) représentant les pertes par recouvrement dans 

D3’ : 
       
Coefficients :  

  

 p00d650 =    5.446 ; 
       p10d650 =  -1.02 ; 
       p01d650 =    -0.5488   ; 
       p20d650 =     0.07424 ; 
       p11d650 =   0.01944   ; 
       p02d650 =  0.07984     ; 
       p30d650=       -0.00176       ; 
       p21d650 = -0.0003043  ; 
       p12d650 =  -0.0008211  ; 
       p03d650 =  -0.003517   ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
xv650=0.5:0.5:20; 
yv650=0:0.5:12; 
  
id650=0; 
jd650=0; 
Z_diode2_650_pol=0; 
  
for id650=1:length(xv650) 
      
     for jd650=1:length(yv650) 
      
Z_diode2_650_pol(jd650,id650) = p00d650 + p10d650*xv650(id650) + 
p01d650*yv650(jd650) + p20d650*xv650(id650)^2 +p30d650*xv650(id650)^3+ 
p11d650*xv650(id650)*yv650(jd650) + p02d650*yv650(jd650)^2 + 
p21d650*xv650(id650)^2*yv650(jd650) +p12d650*xv650(id650)*yv650(jd650)^2 + 
p03d650*yv650(jd650)^3; 
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     end 
     
 end 
 
 

Plan d’expérience 450V/400A :  
 
Modèle de substitution (nommé z_dv_450) représentant les surtensions sur la cellule 2 :  
 
Coefficients :  

  

   p00_dv450 =       207 ; 
       p10_dv450 =      -22.66 ; 
       p01_dv450 =     -53.39  ; 
       p20_dv450 =        1.544    ; 
       p11_dv450 =      0.5515 ; 
       p02_dv450 =       7.605  ; 
       p30_dv450 =        -0.03819 ; 
       p21_dv450 =        0.01509 ; 
       p12_dv450 =      -0.05818 ; 
       p03_dv450 =      -0.3225    ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
 
xv650=0.5:0.5:20; 
yv650=0:0.5:12; 
i450=0; 
j450=0; 
 for i450=1:length(xv650) 
      
     for j450=1:length(yv650) 
      
     z_dv_450(j450,i450) = p00_dv450 + p10_dv450*xv650(i450) + 
p01_dv450*yv650(j450) + p20_dv450*xv650(i450)^2 +  p30_dv450*xv650(i450)^3 
+p11_dv450*xv650(i450)*yv650(j450) + p02_dv450*yv650(j450)^2 + 
p21_dv450*xv650(i450)^2*yv650(j450) +p12_dv450*xv650(i450)*yv650(j450)^2 + 

p03_dv450*yv650(j450)^3; 
      
      
     end 
     
 end 
 
  

Modèle de substitution (nommé z_dv1_450) représentant les surtensions sur la cellule 1 :  
 
Coefficients :  

  
   p00_dv1450 =        171.2; 
       p10_dv1450 =      -11.21 ; 
       p01_dv1450 =      -63.51      ; 
       p20_dv1450 =        0.4306  ; 
       p11_dv1450 =        1.872   ; 
       p02_dv1450 =      7.886  ; 
       p30_dv1450 =    -0.008068  ; 
       p21_dv1450 =      -0.01101   ; 
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       p12_dv1450 =       -0.1038 ; 
       p03_dv1450 =      -0.3065     ; 
 

Reconstitution du modèle polynomial : 
 
xv650=0.5:0.5:20; 
yv650=0:0.5:12; 
i1450=0; 
j1450=0; 
 for i1450=1:length(xv650) 
      
     for j1450=1:length(yv650) 
      
     z_dv1_450(j1450,i1450) = p00_dv1450 + p10_dv1450*xv650(i1450) + 

p01_dv1450*yv650(j1450) + p20_dv1450*xv650(i1450)^2 +  p30_dv1450*xv650(i1450)^3 
+p11_dv1450*xv650(i1450)*yv650(j1450) + p02_dv1450*yv650(j1450)^2 + 
p21_dv1450*xv650(i1450)^2*yv650(j1450) +p12_dv1450*xv650(i1450)*yv650(j1450)^2 + 
p03_dv1450*yv650(j1450)^3; 
      
      
     end 
     
 end 
 

Modèle de substitution (nommé Z_igbt1_450_pol) représentant les pertes par commutation dans T3 :  
 
Coefficients :  

  

   p00ibt1450 =       12.5   ; 
       p10ibt1450 =     5.786 ; 
       p01ibt1450 =      2.546  ; 
       p20ibt1450 =  -0.07092      ; 
       p11ibt1450 =     0.02596     ; 
       p02ibt1450 =      -0.4082    ; 
       p30ibt1450 =0.001858 ; 
       p21ibt1450 =    -0.0004074  ; 
       p12ibt1450 =  -0.0005913   ; 
       p03ibt1450 =  0.01876   ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
 
ibt1450=0; 
jbt1450=0; 
Z_igbt1_450_pol=0; 
 for ibt1450=1:length(xv650) 
      
     for jbt1450=1:length(yv650) 
      
     Z_igbt1_450_pol(jbt1450,ibt1450) = p00ibt1450 + p10ibt1450*xv650(ibt1450) 

+...  
     p01ibt1450*yv650(jbt1450) + p20ibt1450*xv650(ibt1450)^2 + 
p30ibt1450*xv650(ibt1450)^3 +...  
     p11ibt1450*xv650(ibt1450)*yv650(jbt1450) + ... 
     p02ibt1450*yv650(jbt1450)^2 + p21ibt1450*xv650(ibt1450)^2*yv650(jbt1450) +... 
     p12ibt1450*xv650(ibt1450)*yv650(jbt1450)^2 + p03ibt1450*yv650(jbt1450)^3; 
      
      
     end 
     
 end 



 
Annexes | Polynômes d’interpolation         
 

213 

 
Modèle de substitution (nommé Z_igbt2_450_pol) représentant les pertes par commutation dans 

T3’ :  

 
Coefficients :  

  
   p00ibt450 =      11.36  ; 
       p10ibt450 =       5.872  ; 
       p01ibt450 =      2.492    ; 
       p20ibt450 =    -0.07624      ; 
       p11ibt450 =     0.0323    ; 
       p02ibt450 =    -0.4024    ; 
       p30ibt450 =0.001994; 
       p21ibt450 =     -0.0005657 ; 
       p12ibt450 =  -0.0007865  ; 
       p03ibt450 =    0.01855    ; 
 

Reconstitution du modèle polynomial : 
 
ibt450=0; 
jbt450=0; 
Z_igbt2_450_pol=0; 
 for ibt450=1:length(xv650) 
      
     for jbt450=1:length(yv650) 
      
     Z_igbt2_450_pol(jbt450,ibt450) = p00ibt450 + p10ibt450*xv650(ibt450) +...  
     p01ibt450*yv650(jbt450) + p20ibt450*xv650(ibt450)^2 + 

p30ibt450*xv650(ibt450)^3 +...  
     p11ibt450*xv650(ibt450)*yv650(jbt450) + ... 
     p02ibt450*yv650(jbt450)^2 + p21ibt450*xv650(ibt450)^2*yv650(jbt450) +... 
     p12ibt450*xv650(ibt450)*yv650(jbt450)^2 + p03ibt450*yv650(jbt450)^3; 
      
      
     end 
     
 end 

 
Modèle de substitution (nommé Z_diode1_450_pol) représentant les pertes par recouvrement dans 

D3 :  
 
Coefficients :  

  
   p00d1450 =     5.462  ; 
       p10d1450 =     -1.041; 
       p01d1450 =  -0.2047   ; 
       p20d1450 =   0.07541; 
       p11d1450 =     0.001536   ; 
       p02d1450 =  0.04227  ; 
       p30d1450 =  -0.001779 ; 
       p21d1450 =    3.318e-05 ; 
       p12d1450 = -0.0001596;  
       p03d1450 =    -0.00216   ; 
 
Reconstitution du modèle polynomial : 
 
id1450=0; 
jd1450=0; 
Z_diode1_450_pol=0; 
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 for id1450=1:length(xv650) 
      
     for jd1450=1:length(yv650) 
      
     Z_diode1_450_pol(jd1450,id1450) = p00d1450 + p10d1450*xv650(id1450) + 
p01d1450*yv650(jd1450) + p20d1450*xv650(id1450)^2 +p30d1450*xv650(id1450)^3+ ... 
p11d1450*xv650(id1450)*yv650(jd1450) + p02d1450*yv650(jd1450)^2 + ... 
         p21d1450*xv650(id1450)^2*yv650(jd1450) 
+p12d1450*xv650(id1450)*yv650(jd1450)^2 + p03d1450*yv650(jd1450)^3; 
      
      
     end 
     
 end 
 

Modèle de substitution (nommé Z_diode2_450_pol) représentant les pertes par recouvrement dans 

D3’ : 
       
Coefficients :  

  
       p00d450 =     5.65 ; 
       p10d450 =    -0.9449 ; 
       p01d450 =     -0.6587   ; 
       p20d450 =  0.06551  ; 
       p11d450 =   0.01448  ; 
       p02d450 =    0.1063  ; 
       p30d450 = -0.001512 ; 
       p21d450 = -0.0001387 ; 
       p12d450 = -0.0007334 ;  
       p03d450 =    -0.004934  ; 

 
Reconstitution du modèle polynomial : 

 
id450=0; 
jd450=0; 
Z_diode2_450_pol=0; 
 for id450=1:length(xv650) 
      
     for jd450=1:length(yv650) 
      
     Z_diode2_450_pol(jd450,id450) = p00d450 + p10d450*xv650(id450) + 
p01d450*yv650(jd450) + p20d450*xv650(id450)^2 +p30d450*xv650(id450)^3+ ... 
p11d450*xv650(id450)*yv650(jd450) + p02d450*yv650(jd450)^2 + ... 
         p21d450*xv650(id450)^2*yv650(jd450) +p12d450*xv650(id450)*yv650(jd450)^2 
+ p03d450*yv650(jd450)^3; 
      
      
     end 
     
 end 
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Titre : Méthodologie de conception numérique d'un module de puissance dédié à l'automobile 
électrique en vue de l'optimisation des surtensions, des pertes et des émissions conduites  

Mots clés : Module de puissance, inductance parasite, découplage intégré, surtension, pertes par 
commutation, couples (Rg, Ceq).  

Résumé : Le véhicule électrique (VE) s'inscrit 
actuellement dans un contexte industriel 
fortement corrélé aux contraintes 
environnementales. Un tel contexte où la 
minimisation des coûts est également vitale 
impose par conséquent des contraintes de 
développement et de réalisation. Les modules de 
puissance constituent un coût conséquent dans 
un système de conversion pour l'automobile.  
Nous nous plaçons dans le contexte des modules 
de puissance à IGBT en technologie silicium qui 
assurent les fonctions de conversion d’énergie 
(AC/DC ou DC/AC) pour des applications 
moyennes et fortes puissances. L’un des points 
les plus limitant de ces modules est l’aspect 
inductif de la maille de commutation. 
L’intégration de condensateurs de découplage 
(Ceq) au sein du module permet de réduire les 
effets des inductances parasites car ils offrent un 
chemin à basse impédance au courant commuté 
et augmentent la vitesse de commutation du 
composant.   

C’est cette solution que nous avons étudiée. Le 
but est de démontrer la faisabilité   d’une telle 
solution couplée avec le choix optimal de la 
résistance de grille (Rg) des puces IGBT.  
Nous avons établi des règles de conception 
permettant la construction de modèles circuit 
d’un bras d’onduleur permettant l’intégration de 
fonction de découplage. Ce dernier nous a permis 
dans un premier temps de réduire les surtensions 
aux bornes des composants mais les pertes par 
commutation n’ont pas pu être améliorées 
significativement en comparaison à un module 
conventionnel. La démarche suivie pour aller 
plus loin a consisté à chercher un compromis 
entre les valeurs des condensateurs distribués 
dans le module et le choix des résistances de 
grille des puces IGBT. L’optimisation par 
algorithmes génétiques est la solution qui a été 
trouvée pour contourner les problèmes bloquants 
et améliorer significativement les performances 
du module.   

 

Title: Automotive power module design methodology for lowering overvoltage, power losses and 
conducted emissions. 

Keywords: Power module, stray inductance, decoupling capacitors, genetic algorithms, overvoltage, 
switching losses, switching speed, (Rg, Ceq) couples. 
 

Abstract: Modern converter concepts demand 
increasing energy efficiency and flexibility in 
design and construction. Considering that the 
dependency of the switching losses on various 
factors such as the switching voltage, switching 
current, stray inductance (Lstray) and the re-
verse recovery process of the freewheeling di-
ode, various concepts have been developed to 
decrease power modules stray inductance for the 
purpose of loss reduction but with risk of ex-
ceeding the maximum rated blocking voltage. 
However, considering practical design require-
ment, lower stray inductance is not necessarily 
beneficial for the system. This leads to the ques-
tion of tolerable size of parasitic inductance and 
best dI/di and dv/dt rate for low commutation 
losses and low voltage spikes.  In this thesis, de-
sign methodology for a low inductive,  

Modern converter concepts demand increasing 
energy efficiency and flexibility in design and 
construction. Considering that the dependency 
of the switching losses on various factors such 
as the switching voltage, switching current, stray 
inductance (Lstray) and the reverse recovery 
process of the freewheeling diode, various con-
cepts have been developed to decrease power 
modules stray inductance for the purpose of loss 
reduction but with risk of exceeding the maxi-
mum rated blocking voltage. However, consid-
ering practical design requirement, lower stray 
inductance is not necessarily beneficial for the 
system. This leads to the question of tolerable 
size of parasitic inductance and best dI/di and 
dv/dt rate for low commutation losses and low 
voltage spikes.  In this thesis, design methodol-
ogy for a low inductive,  
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