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recherche français ou étrangers, des laboratoires
publics ou privés.

brought to you by COREView metadata, citation and similar papers at core.ac.uk

provided by Hal - Université Grenoble Alpes

https://core.ac.uk/display/51930819?utm_source=pdf&utm_medium=banner&utm_campaign=pdf-decoration-v1
https://hal.archives-ouvertes.fr
https://hal.archives-ouvertes.fr/hal-01361672


Symposium de Génie Electrique (SGE 2016) : EF-EPF-MGE 2016, 7-9 Juin 2016, GRENOBLE, France 

 

 

Estimation des contraintes électrothermiques sur les 

composants semi-conducteurs dans les onduleurs 

photovoltaïques   

M-G. DBEISS1, 2, Y.AVENAS2, H.ZARA1 

1Commissariat à l’Energie Atomique et aux Energies Renouvelables-Institut National de l’Energie Solaire (CEA-INES) 
2Univ. Grenoble Alpes, G2Elab, F-38000 Grenoble, France 

CNRS, G2Elab, F-38000 Grenoble, France 

Mouhannad.Dbeiss@cea.fr  

 

 
RESUME –Cet article présente une étude comparative entre 

les MOSFETs en SiC et les IGBTs en Si vis-à-vis des variations de 

leur température de jonction  dans une application d’onduleur 

photovoltaïque. L’estimation de ces variations est faite en 

introduisant dans un modèle de calcul, des profils de mission en 

courant extraits d’une centrale photovoltaïque sur une année 

entière. Les résultats sont les profils de mission de la température 

de jonction des semi-conducteurs, qui permettront d’étudier 

ultérieurement la durée de vie des onduleurs photovoltaïques à 

base de MOSFET en SiC, et d’IGBT en Si. 

 

 

Mots-clés—Onduleur photovoltaïque; MOSFET SiC; IGBT; 

Température de jonction; Profils de mission; Modèle thermique. 

 

 

I. INTRODUCTION 

Les composants semi-conducteurs en carbure de silicium 

(SiC) sont de plus en plus utilisés dans les applications de 

l’électronique de puissance, en raison, notamment, de leurs 

fortes vitesses de commutation permettant d’améliorer le 

rendement global et/ou la compacité des convertisseurs. 

[1][2][3] 

Dans le cas des installations photovoltaïques, l’onduleur est 

le premier élément défaillant dont il est difficile aujourd’hui 

d’anticiper la panne, et peu d’études ont été faites sur la fiabilité 

de ce type de convertisseur à base de MOSFETs en SiC. [4] 

Dans ce cadre, la température TJ des transistors et ses 

variations au cours du temps ΔTJ contribuent à l’accélération 

du vieillissement de l’onduleur [5][6][7], et il existe beaucoup 

d’articles qui essayent d’estimer cette température surtout pour 

les IGBT à partir de modèles thermiques [8][9][10]. L’objectif 

de notre étude sera donc de comparer ces variations au niveau 

d’un MOSFET en SiC et d’un IGBT en Si, utilisés dans un 

onduleur photovoltaïque à 2 niveaux, ayant les mêmes calibres 

en courant et en tension, et comparés sous les mêmes 

conditions, tout en utilisant un outil numérique permettant 

d’estimer cette température et ses variations à partir de profils 

de mission mesurés. 

La connaissance de la température et de ses variations au 

cours du temps couplée à l’étude des modes et mécanismes de 

dégradation et à la connaissance des profils de mission 

permettront ultérieurement d’estimer la durée de vie de ces 

semi-conducteurs dans les applications photovoltaïques.  

Dans cet article, nous décrivons la méthode utilisée pour 

estimer la température de jonction des transistors en utilisant un 

modèle de simulation sous Matlab. Ce modèle est composé de 

plusieurs sous-modèles, dont les principaux sont le modèle de 

pertes et le modèle thermique. Ces deux modèles peuvent être 

couplés afin de prendre en compte la variation des pertes en 

fonction de la température des composants. La température, 

estimée en fonction du temps, est ensuite injectée dans un 

algorithme de comptage de cycles nommé « Rainflow » qui 

permet d’obtenir, pour un profil de température donné, le 

nombre d’occurrences de chaque valeur de ΔTJ. Cette démarche 

est présentée sur la Fig. 1, où I est le profil du courant, P le 

profil des pertes pour un composant semi-conducteur donné, TJ 

le profil de la température de sa jonction, ΔTJ la variation de 

cette température, 𝑇𝐽𝑀
 la température moyenne et TA la 

température ambiante.  

 
Fig.1 Schéma bloc de la démarche suivie. 

 

II. METHODOLOGIE 

A. Choix des composants 

Pour réaliser notre étude, les modules choisis sont, pour 

l’IGBT, le module FF225R17ME4 [11] d’Infineon présenté sur 

la Fig. 2, et pour le MOSFET en SiC le module 

CAS300M17BM2 de CREE [12], présenté sur la Fig. 3. Ils ont 

1700V comme calibre en tension et 225 A comme calibre en 

courant. Notons que les diodes du module de puissance à IGBT 

sont des diodes PiN et que celles du module SiC sont des diodes 

Schottky. Etant données que les performances électriques et 

thermiques des  deux types de modules sont très différentes 

[2][3], nous avons choisi deux systèmes de refroidissement à air 

distincts, dimensionnés séparément pour chaque module.  

Nous partirons dans cette étude d’un onduleur triphasé à 

deux niveaux de tension présenté dans le cas du module SiC sur 

la Fig. 4, où 𝐸 est la tension du bus continu, 𝐶𝑏𝑢𝑠 la capacité du 
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bus, 𝐶1 à 𝐶6  les commandes d’amorçage respectives 

des 𝑀𝑂𝑆1 à 𝑀𝑂𝑆6, et LCL le filtre de sortie. Dans notre étude 

nous prenons une tension de bus E de 1200 V et une tension de 

sortie entre phases de 690 V avec la fréquence du réseau f=50Hz, 

en utilisant un facteur de modulation m=0.95 et une fréquence 

de commutation 𝑓𝑐=4 kHz, avec un facteur de puissance cos 𝜑 =
1. 

 
Fig.2 Le module IGBT en Si FF225R17ME4 
 

 
Fig.3 Le module MOSFET en SiC CAS300M17BM2 

 

 
Fig.4 L’onduleur triphasé à 2 niveaux à base de MOSFETs en SiC 

B. Les profils de mission 

Des mesures du courant produit et de la température 

ambiante provenant d’une centrale photovoltaïque du sud de la 

France, relevés en 2015, sont injectées au modèle de pertes. Sur 

les Fig. 5 et 6, ils sont représentés sur une année. La Fig. 7 

permet de voir une évolution typique de ces grandeurs sur une 

journée. Ces profils typiques sont présentés afin de mettre en 

exergue les spécificités des systèmes photovoltaïques. 

Les mesures sont prises avec un pas de temps de 5s. Afin 

d’estimer la température de jonction des modules de puissance 

à l’échelle de la période réseau TBF (i.e. chaque 20 ms), nous 

appliquons une interpolation linéaire sur les profils de mission 

entre chaque point de mesure. Notons que nous avons vérifié 

que l’échelle de 5s était suffisante pour observer l’ensemble des 

dynamiques de courant de la centrale photovoltaïque étudiée. 

 
Fig.5 Le profil du courant sur l’année 2015 

 

 
Fig.6 Le profil de la température ambiante sur l’année 2015 

 

 
Fig. 7  Profil de courant et de température ambiante sur une journée 

 

III. FONCTIONNEMENT ET MODELE DE PERTES 

A.    Considérations pour le  calcul 

L’évolution des pertes dans les composants semi-

conducteurs en fonction du temps est estimée grâce au profil de 

mission présenté ci-dessus. Vu que nous avons un nombre très 

important d’échantillons (un échantillon chaque 20 ms) tout au 

long de l’année, nous simplifierons le calcul en utilisant 

seulement la valeur des pertes moyennes sur une période basse 

fréquence TBF. Nous ne prendrons ainsi pas en compte les 

variations de température au sein de chaque période basse 

fréquence dans nos calculs [13]. 

Dans les parties qui suivent nous ne développerons que la 

méthode d’estimation des pertes dans le module à MOSFETs en 

SiC, car le cas des IGBTs est largement présenté dans la 

littérature [14][15]. 

 



Symposium de Génie Electrique (SGE 2016) : EF-EPF-MGE 2016, 7-9 Juin 2016, GRENOBLE, France 

 

 

B.    Fonctionnement dans le premier quadrant 

Dans le cas où le MOSFET est commandé à la fermeture et 

que le courant IT qui le traverse est positif, la relation entre ce 

courant et la tension VDS à ses bornes est : [1] 

     𝑉𝐷𝑆 = 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
𝐼𝑇                                           (1) 

avec  RDSon la résistance à l’état passant du MOSFET 

C.    Fonctionnement dans le 3e quadrant 

Quand le courant est négatif et que le MOSFET est passant, 

celui-ci peut passer à la fois dans la diode Schottky en 

antiparallèle et dans le MOSFET. La répartition du courant dans 

ces deux composants dépend alors du niveau de courant global 

imposé par la charge. La Fig. 8 présente la modélisation du 

courant dans le transistor IT, celle du courant dans la diode ID et 

le courant total I en fonction de la tension VDS aux bornes des 

deux composants. Nous noterons E0 la tension de seuil de la 

diode Schottky. Pour notre modélisation, nous supposons que la 

diode est bloquée si sa tension est plus petite que E0 et qu’elle 

est équivalente à une source de tension E0 en série avec une 

résistance RD dans le cas contraire.  

Ainsi, si 𝑉𝐷𝑆 < 𝐸0, le MOSFET conduit tout seul et 𝐼𝑇 = 𝐼. 

Si 𝑉𝐷𝑆 ≥ 𝐸0, le MOSFET et la diode conduisent ensemble, 

avec : 

        𝐼𝑇 =
𝐸0 + 𝑅𝐷 ∗ 𝐼

𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
+ 𝑅𝐷

                                  (2) 

 Et 

       𝐼𝐷 =
𝑅𝐷𝑠𝑜𝑛

∗ 𝐼 − 𝐸0

𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
+ 𝑅𝐷

                               (3) 

 

La diode Schottky en SiC, ayant une tension de seuil 𝐸0 plus 

petite que celle de la diode body, cette dernière conduit très peu 

ce qui permet de minimiser les pertes en commutation, qui sont 

quasiment nulles dans la Schottky SiC. [16] 

La Fig. 9 montre l’allure du courant 𝐼𝑇  et la Fig. 10 celui  du 

courant 𝐼𝐷 sur une période basse fréquence 𝑇𝑏𝑓. Nous pouvons 

remarquer sur la Fig. 9 qu’à un moment donné durant 

l’alternance négative du courant I, l’allure sinusoïdale du 

courant 𝐼𝑇  se déforme ; c’est à ce moment-là que la diode 

commence à conduire en dehors des temps morts.  

 
Fig. 8  Courbes de I, IT, ID = f(VDS)  

 

 
Fig. 9 Courbe de IT = f(VDS) 

 

 
Fig. 10 Courbe de ID = f(VDS) 

 

 
Fig. 11 Les pertes en conduction du MOSFET  

D. Les pertes  du MOSFET en conduction 

      Comme cité avant, nous nous intéressons au calcul des pertes 

moyennes sur une période basse fréquence. Pour cela nous 

utiliserons une méthode analytique basée sur l’intégration des 

pertes moyennes sur chaque période de découpage. La Fig. 11 

montre les pertes instantanées en conduction dans le MOSFET 

sur 𝑇𝑏𝑓 . Ces pertes sont exprimées dans les paragraphes suivants 

[17][18][19]. 

 

1) 𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝑇1 

Ce sont les pertes moyennes en conduction durant 

l’alternance positive du courant dans la charge I, données par 

l’équation suivante : 

              𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑 𝑇1
= (

1

𝑇𝑏𝑓

) ∗ ∫ 𝛼 ∗ 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
∗ 𝐼2

𝑇𝑏𝑓

2

0

 𝑑𝑡               (4) 
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2) 𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝑇2 

Ce sont les pertes moyennes en conduction durant 

l’alternance négative du courant I, où le MOSFET conduit tout 

seul, données par l’équation suivante : 

     𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑 𝑇2
= 2 ∗ (

1

𝑇𝑏𝑓

) ∗ ∫ 𝛼 ∗ 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
∗ 𝐼2

𝑡𝑚1

𝑇𝑏𝑓

2

𝑑𝑡           (5) 

3) 𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝑇3 

Ce sont les pertes moyennes en conduction durant 

l’alternance négative du courant I, où le MOSFET conduit avec 

la diode Schottky, données par l’équation suivante : 

     𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑 𝑇3
= (

1

𝑇𝑏𝑓

) ∗ ∫ 𝛼 ∗ 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
∗ 𝐼𝑇

2 𝑑𝑡

𝑡𝑚2

𝑡𝑚1

                 (6) 

où α est le rapport cyclique « instantané », 𝑡𝑚1 et 𝑡𝑚2 sont 

respectivement le moment où la diode commence et s’arrête de 

conduire. Les pertes moyennes totales en conduction seront la 

somme de ces 3 types de pertes. 

E. Les pertes  du MOSFET en commutation 

       Le MOSFET commute juste durant l’alternance positive du 

courant I, comme on peut voir sur la Fig. 12. 𝑃𝑐𝑜𝑚 𝑇𝑀
  sont les 

pertes moyennes en commutation du MOSFET sur 𝑇𝑏𝑓, données 

par l’équation suivante : 

               𝑃𝐶𝑜𝑚 𝑇𝑀
= 𝐸 ∗ 𝐼𝑚 ∗ 𝑓𝑐 ∗

𝐸𝑜𝑓𝑓 + 𝐸𝑜𝑛

𝐼𝑟𝑒𝑓 ∗ 𝜋 ∗ 𝑉𝑐𝑐

                        (7) 

où 𝐸𝑜𝑛  𝑒𝑡 𝐸𝑜𝑓𝑓  sont respectivement les énergies de 

commutation à la fermeture et à l’ouverture issues des 

documentations constructeur, 𝐼𝑚 la valeur maximale du courant 

I sur 𝑇𝑏𝑓, 𝑓𝑐 la fréquence de commutation. 𝑉𝑐𝑐  𝑒𝑡 𝐼𝑟𝑒𝑓  sont des 

grandeurs issues des documentations constructeur et reliées aux 

courbes de 𝐸𝑜𝑛 = 𝑓(𝐼) 𝑒𝑡 𝐸𝑜𝑓𝑓 = 𝑓(𝐼). 

F. Pertes dans la diode Schottky SiC 

Comme cité avant, les pertes en commutation dans une 

diode Schottky SiC sont fortement négligeables puisque 

l’énergie de recouvrement correspondante 𝐸𝑟𝑒𝑐   [16] est quasi 

nulle. La Fig. 13 présente la courbe 𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝐷
= 𝑓(𝑡), où 𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝐷

 

sont les pertes en conduction instantanées de la diode sur 𝑇𝑏𝑓. 

La Fig. 14 est un zoom de la Fig. 13 pour mieux observer les 

différentes phases de conduction. Nous voyons que la diode 

conduit tout le courant I durant les temps morts et que le niveau 

du courant diminue lorsque le MOSFET devient passant. 

Les pertes moyennes en conduction de la diode sont exprimées 

dans les paragraphes suivants. 

 

1) 𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝐼𝑛𝑣 

Ce sont les pertes moyennes en conduction de la diode 

durant le fonctionnement en inverse du MOSFET, où les deux 

conduisent ensemble, données par l’équation suivante :  

     𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝐼𝑛𝑣 = (
1

𝑇𝑏𝑓
) ∗ ∫ 𝛼 ∗ (𝐸0 + 𝑅𝐷 ∗ 𝐼𝐷) ∗ 𝐼𝐷   𝑑𝑡

𝑡𝑚2

𝑡𝑚1
      (8)  

2) 𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝑡𝑚 

Ce sont les pertes moyennes en conduction de la diode 

durant le temps mort, données par l’équation suivante : 

𝑃𝐶𝑜𝑛𝑑𝑡𝑚 = (
1

𝑇𝑏𝑓

) ∗ ∫ (2 ∗ (
1

𝑇𝑐

)

𝑇𝑏𝑓

𝑇𝑓𝑏

2

∗ ∫  (𝐸0 + 𝑅𝐷 ∗ 𝐼𝐷) ∗ 𝐼𝐷  𝑑𝑡

𝑇𝑐

𝑇𝑐−𝑡𝑚

)   𝑑𝑡  (9) 

 

où 𝑡𝑚 est le temps mort et 𝑇𝐶  la période de commutation. 

 

 
Fig. 12 Les pertes en commutation du MOSFET 

 

Fig. 13 Les pertes en conduction de la diode  

 

 
Fig. 14  Les pertes en conduction de la diode (zoom de la Fig. 13) 

 

IV. COUPLAGE ELECTROTHERMIQUE 

Le couplage électrothermique est la prise en compte de  

la dépendance de certains paramètres électriques vis-à-vis de la 

température de jonction des composants. Ce couplage existe 

dans le cas d’un IGBT, mais son effet est beaucoup plus 

important dans le cas du MOSFET, en particulier pour RDSon. Les 

Fig. 15 à 17 représentent respectivement la dépendance en 

température des paramètres E0, RD et RDSon. Notons que ce 

dernier paramètre dépend aussi du courant IT, c’est pourquoi la 
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Fig. 17 représente son évolution vis-à-vis de la température et 

du courant. [19] 
 

 
Fig. 15 Courbe de 𝐸0 = 𝑓(𝑇𝑗) 

 

 
Fig. 16 Courbe de 𝑅𝐷 = 𝑓(𝑇𝑗) 

 
Fig. 17 Courbe de 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛

= 𝑓(𝑇𝑗 , 𝐼) 

 

V. LE MODELE THERMIQUE 

Ce modèle a comme entrée les profils de pertes. Dans ce 

modèle, nous utilisons les impédances thermiques Boîtier-

Refroidisseur  𝑍𝑡ℎ𝐶𝐻 (Case-Heatsink), Refroidisseur-Ambient 

 𝑍𝑡ℎ𝐻𝐴 (Heatsink-Ambient) et Jonction-Boîtier 

 𝑍𝑡ℎ𝐽𝐶 (Junction-Case). Cette dernière est donnée par 

l’équation suivante selon le modèle de Foster : [14][15][20] 

       𝑍𝑡ℎ𝐽𝐶 = ∑ 𝑅𝑡ℎ𝑖
∗ (1 − 𝑒

−
𝑡

𝜏𝑇𝑖)𝑖=𝑁
𝑖=0                      (10) 

où Rthi est la résistance thermique au point i du modèle et τTi la 

constante de temps au point i, et N le nombre de couches du  

modèle. Cette impédance thermique représente une image de 

l’évolution de la température en appliquant un échelon de 

puissance au modèle équivalent électrique présenté Fig. 18.   

      L’utilisation de modèles de Foster n’est normalement 

possible que si la température du boîtier TC reste constante. 

Toutefois, si cette dernière varie lentement par rapport à la 

constante de temps du module de puissance (de l’ordre de la 

seconde), l’utilisation de ce type de modèle donne de bons 

résultats. C’est en général le cas pour les dissipateurs à air [10]. 

 

 
Fig. 18 Les impédances thermiques  𝑍𝑡ℎ𝐽𝐶 pour le transistor et la diode. 
 

      L’impédance thermique totale du système ZthT n’est que 

l’image de la réponse indicielle du système, c.à.d. la réponse à 

un échelon de puissance. Alors, pour obtenir la température de 

chaque composant qui correspond aux profils de pertes PT, nous 

convoluons cette dernière avec la dérivée de l’impédance ZthT’, 

qui est la réponse impulsionnelle du système complet (semi-

conducteur + refroidisseur), d’où dans le cas d’un module d’un 

seul  transistor et diode on a : 

                      𝑇𝑗 𝑇
= ∆𝑇𝐽𝐴 + 𝑇𝐴 = 𝑃𝑇  (∗)𝑍𝑡ℎ 𝑇

′  + 𝑇𝐴              (11) 

      Mais, comme nous avons un onduleur triphasé à 2 niveaux 

composé de 3 modules de puissance contenant chacun 2 

transistors et 2 diodes, nous pouvons représenter le modèle 

thermique du système par le schéma électrique présenté sur la 

Fig. 19. Sur cette figure, 𝑃𝑇  𝑒𝑡 𝑃𝐷 sont les pertes dans un 

transistor et dans une diode respectivement, 𝑍𝑡ℎ𝐽𝐶
𝑇 et 𝑍𝑡ℎ𝐽𝐶

𝐷 

les impédances thermiques Jonction-Boîtier, 𝑍𝑡ℎ𝐶𝐻
𝑇 et 𝑍𝑡ℎ𝐶𝐻

𝐷 

les impédances thermiques Boîtier-Refroidisseur, du transistor 

et de la diode respectivement. 𝑍𝐻𝐴 est l’impédance thermique 

Refroidisseur-Ambient et 𝑇𝐴 la température ambiante. Notons 

que les impédances thermiques représentées sur le circuit sont 

les schémas équivalents électriques et non les impédances 

thermiques (grandeurs dépendant du temps). 

 Grâce à ce circuit nous pouvons calculer la 

température de jonction du transistor de la manière suivante : 

𝑇𝑗 𝑇
= ∆𝑇𝑗𝑎 + 𝑇𝐴 = 𝑃𝑇  (∗) (𝑍𝑡ℎ𝐽𝐶

𝑇 + 𝑍𝑡ℎ𝐶𝐻
𝑇)

′

 

                                  +6(𝑃𝑇 + 𝑃𝐷)(∗)𝑍𝑡ℎ𝐻𝐴
′ + 𝑇𝐴                  (12)                                              

Et celle de la diode : 

𝑇𝑗𝐷
= ∆𝑇𝑗𝑎 + 𝑇𝐴 = 𝑃𝑇  (∗) (𝑍𝑡ℎ𝐽𝐶

𝐷 + 𝑍𝑡ℎ𝐶𝐻
𝐷)

′

 

                                  +6(𝑃𝑇 + 𝑃𝐷)(∗)𝑍𝑡ℎ𝐻𝐴
′ + 𝑇𝐴                  (13)                                             

 

L’écriture des équations 12 et 13 repose sur le fait que nous 

avons utilisé une modélisation par réseaux de Foster qui permet 

d’avoir une conservation du courant (du flux de chaleur) dans 

tout l’assemblage (ce qui est faux physiquement mais qui 

permet, avec nos hypothèses, d’obtenir des résultats 

relativement précis). 

Pour que le couplage électrothermique de 𝐸0 , 𝑅𝐷 𝑒𝑡 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
 

soit pris en compte, la température Tj obtenue à chaque instant 

est réinjectée dans le modèle de pertes.  
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Fig. 19  Modèle thermique complet de l’onduleur triphasé. 

 

La Fig. 20 montre le résultat de l’estimation des 𝑇𝐽  

moyennes correspondantes au profil du courant de la Fig. 5, qui 

est introduit dans le modèle de pertes, puis dans le modèle 

thermique, et à la température ambiante 𝑇𝐴 de la Fig. 6. Nous 

indiquons ici que les refroidisseurs choisis pour les deux 

modules, tout en ayant la même constante thermique (200s), ont 

des résistantes thermiques différentes qui sont choisies de telle 

manière à avoir la même valeur de 𝑇𝐽=131 °C pour un courant 

maximal en régime permanent de 150 A. Ce choix permet 

d’obtenir des variations de températures comparables car, 

comme nous l’avons dit plus haut, les performances électriques 

et thermiques des deux modules sont très différentes. Sur la Fig. 

20 nous pouvons remarquer que, pour le même courant et pour 

la même température ambiante 𝑇𝐴, les valeurs moyennes 𝑇𝑗𝑀
 du 

MOSFET sont plus basses que celles de l’IGBT. Cela est 

principalement dû à la forte dépendance de la résistance du 

MOSFET à la température, résistance qui augmente fortement 

avec cette dernière. 

 
Fig. 20   𝑇𝐽𝑀

 estimée sur une année pour l’IGBT et pour le MOSFET en SiC. 

VI. INTEGRATION DES MODELES ET ALGORITHME DE 

« RAINFLOW »  

« Rainflow » est un algorithme de comptage de cycles 

(contenus dans un profil de mission). Les profils de 𝑇𝐽𝑀
 des 

différents modules sont les entrées de cet algorithme, qui donne 

à sa sortie le nombre d’occurrence N de chaque niveau de ∆𝑇𝐽  à 

un niveau de 𝑇𝐽 moyenne 𝑇𝐽𝑀
 donné, sous forme de tableaux et 

d’histogrammes N=f (𝑇𝐽𝑀
,∆𝑇𝐽) [21][22][23]. 

En appliquant cet algorithme sur les profils de température 

obtenus sur la Fig. 20, nous obtenons des histogrammes 

comparatifs pour 𝑇𝐽𝑀
 (Fig. 21) et pour ∆𝑇𝐽 (Fig. 22) dans le cas 

de l’IGBT et du MOSFET. 

Sur la Fig. 21 nous remarquons que, sur les basses valeurs 

de la température de jonction moyenne (< 60 °C), le MOSFET 

présente plus d’occurrences que l’IGBT, par contre pour les 

hautes valeurs de 𝑇𝐽𝑀
 (> 60 °C), l’IGBT commence à avoir plus 

d’occurrences que le MOSFET, notamment pour 𝑇𝐽𝑀
>

100 °𝐶  , là où les variations de la température de jonction sont 

les plus contraignantes. Sur la Fig.22 nous négligeons les 

valeurs de ∆𝑇𝐽 < 10 °C qui sont majoritaires (et liées entre autre 

au bruit de mesure), et nous nous intéressons seulement aux 

valeurs les plus contraignantes en terme de vieillissement. Sur 

cette figure nous remarquons que ces variations sont, dans la 

plupart des cas, plus importantes dans le cas de l’IGBT que dans 

le cas du MOSFET, notamment pour les forts ∆𝑇𝐽. 

 Pour mieux quantifier la différence entre les deux 

modules, on calcule  un Facteur des Contraintes 

Electrothermiques qui est le résultat de la multiplication des 

𝑇𝐽𝑀
 par les 𝛥𝑇𝐽 correspondantes : 

                           𝐹𝐶𝐸 =
∑ 𝑇𝐽𝑀𝑖

∗ 𝛥𝑇𝐽𝑖
∗ 𝑛𝑖

𝑖=𝑁
𝑖=1

𝑁
                         (14) 

où 𝑇𝐽𝑀𝑖
, 𝛥𝑇𝐽𝑖

 et 𝑛𝑖 sont respectivement les ièmes valeurs de la 

température de jonction moyenne, la variation correspondante 

de cette température et le nombre d’occurrences du 

couple (𝑇𝐽𝑀𝑖
, 𝛥𝑇𝐽𝑖

), et N le nombre total de ces couples de 

valeurs. Dans le cas de l’IGBT ce facteur vaut 32 et 24 dans le 

cas du MOSFET donc 1.3 fois plus petit que celui de l’IGBT. 

Ceci vérifie bien que les contraintes électrothermiques sont plus 

importantes sur le module IGBT. 

Ces différences entre les valeurs obtenues dans les 

deux cas sont dues au couplage électrothermique de 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛 
dans 

le cas du MOSFET, qui est moins important pour le cas des 

paramètres électriques de l’IGBT. Même si cela demande à être 

confirmé car d’autres paramètres rentrent en compte, il 

semblerait donc que la durée de vie du package (fils de bonding, 

métallisation en face avant et brasures) soit améliorée par 

l’utilisation de composants en SiC. 

 
Fig. 21   𝑇𝐽𝑀

 estimée sur une année pour l’IGBT et pour le MOSFET en SiC. 
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Fig. 22  𝛥𝑇𝐽 estimée sur une année pour l’IGBT et pour le  MOSFET en SiC. 

VII. CONCLUSION 

Dans cette article, nous avons utilisé un modèle 

d’estimation de la température de jonction (modèle de pertes + 

modèle thermique) pour comparer son évolution  pour deux 

technologies de modules de puissance grâce à un profil de 

courant mesuré sur une année dans une centrale photovoltaïque. 

Ces deux modules utilisent des IGBTs en Si et des MOSFETs 

en SiC de même calibres en courant et en tension.  

Le profil de température obtenu a ensuite été injecté dans 

un algorithme de « Rainflow ». Les résultats obtenus permettent 

de remarquer que le niveau de la température de jonction 

moyenne et la variation de cette température sont plus bas dans 

le cas du MOSFET en SiC, en raison du fort couplage 

électrothermique lié à la variation de 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛
 avec la température. 

Dans une première approche, cette différence laisse penser 

que les éléments du package des modules en SiC seraient moins 

contraints au niveau thermomécaniques et donc auraient une 

durée de vie plus longue [5][7]. De nombreuses études restent à 

mener pour vérifier cette hypothèse. Nous prévoyons d’une part 

de vérifier expérimentalement les modèles thermiques proposés 

et, d’autres part, d’effectuer des campagnes de vieillissement à 

partir de profils de mission représentatifs de l’application 

photovoltaïque.  
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