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SIEMENS

La clé d’un meilleur rendement

En électronique, il est difficile de 
supprimer les pertes, on peut les 
réduire, les minimiser. Par 
exemple, en utilisant des 
transistors SIPMOS avec leur 
faible résistance, série Roson et 
qui ne requièrent qu’une faible 
puissance de commande et de 
commutation.
Avec une valeur Roson de 
seulement 30 mQ, le BUZ 15 est 
actuellement le mieux placé 
pour les applications suivantes:
• commutateur de puissance 

pour alimentations sur batterie; 
par ex.: moteur de véhicules
électriques

• commutateur rapide pour 
transistors bipolaires de 
puissance

• régulateurs de puissance dans 
des alimentations solaires 
photovoltaïques

• convertisseur d’énergie 
électrique

et dans toute application qui 
nécessite un rendement élevé.

Les transistors SIPMOS (Siemens 
Power MOS) ont une vitesse de 
commutation élevée et fonction
nent jusque dans la plage des 
kilowatts. Ils présentent une 
stabilité thermique inaccout
umée et ne connaissent pas de 
second claquage.
Le programme de fabrication 
comprend actuellement plus de 
60 types avec des tensions 
inverses allant de 50 à 1000 V.
Pour tout renseignement, 
veuillez écrire ou téléphoner à: 
Siemens S.A. Div. Composants 
BP 109 - 93203 Saint-Denis 
Cedex 01 (1) 820-61-20 
Mot-clef «SIPMOS» B 
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MOTOROLA VOTRE ALLIE
EN ÉLECTRONIQUE DE PUISSANCE

MOTOROLA 
premier fabricant mondial de transistors de puissance 

possède une gamme complète de composants 
pour vous aider à réaliser 

votre électronique de puissance

SWITCHMODE 111 : le 5 A à 
30 A-BVCES 850 V à 1500 V- 
TFI 50 ns à 80 ns - Boîtiers TO3 - 
TO220 -TO218 (TO3P) 
*MJ16020/22 série TO3 
le 30 A - BVCES 850 V - 
TFI 50 ns
*MJH16012 - TO218 
le 10 A - BVCES 1500 V - 
TFI 50 ns

TMOS (MOS de puissance) 
200 produits sont disponibles 
Canal N ou P
BVDSS 50 V à 1000 V 
Courant 0,35 A à 50 A 
Boîtiers TO3 - TO220 - TO218 
*MTH8N35 - Canal N TO218 
le 8 A - BVDSS 350 V

Diodes Sehottky - diodes 
ULTRA FAST RECOVERY 
(UFR)

* Nouveau boîtier POWER TAP
lo 100 A à 300 A
Voltage 30 V à 45 V (Sehottky) 

400 V (UFR)

Linéaires : circuits de contrôle et 
protection pour alimentations à 
découpage
TL494 - 78S40 - MC3424 - 
MC3426 - MC34060 à 34063

Régulateur de tension TL431

SMART POWER - nouvelle 
technologie alliant CMOS + 
bipolaire
* Régulateur de tension MPC100 
série le 8 A à 10 A - Vout 5 V à
15 V - Boîtier TO3 -TO218

* Nouveau

Nom .................................................................

Fonction ...........................................................

Société ............................................................

Adresse ............................................................

............................................................Tél. : .... 

désire recevoir une documentation détaillée.
MEP

AU SERVICE DE VOTRE SUCCÈS

53, rue Charles-Frérot 
94257 Gentilly Cedex
Tél. : (1) 546.13.13 - Télex : 200 485

Immeuble Kennedy
15, av. Foch - 54000 Nancy
Tél. : (8) 341.26.01 - Télex : 850 676
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Affaires à suivre

Unitrode Corporation a conclu un accord pour l’acquisition de Power General Corporation. Cet 
agrément est soumis à l’accord des possesseurs d’actions de Power 
General et à celui des autorités. Cette transaction est présentée 
comme un groupement d’intérêts — Les ventes de P.G. se sont 
élevées à 12,7 M $ l’année dernière sur un marché dont la 
croissance est d’environ 30 % an — Pour la première moitié de 
l’année fiscale les bénéfices d’Unitrode ont été de 7,1 M$ pour un 
CA de 65,6 M$.

L’ensemble des activités industrielles et commerciales pour les alimentations de Thomson CSF 
est désormais regroupé dans sa filiale AEA qui continue la gamme 
des produits anciennement Saphymo et AEA, et développe des 
produits nouveaux.

Avec le désir de devenir le leader européen de GTO très grande puissance (jusqu’à 
4 500 V/2 000 A), dont elle estime le marché à 2 millions de £ en 
1987, MEDL investit 2 millions de £ dans un programme de 
développement couvrant une période de trois ans. Aux dires de la 
société, une première gamme de produits devrait être proposée dans 
le premier trimestre 84 et trois autres au cours de l’année.

Tokyo Sanyo Electric aurait introduit au Japon 33 diodes Schottky dont certaines capables de 
supporter 220V. Nous ne disposons pour l’instant d’aucune de leurs 
caractéristiques. Ces diodes feraient appel à une structure planar et 
à une technologie similaire à celle employée par la société pour ses 
transistors 1500V, avec anneau de garde et utilisation d’un film de 
protection déposé en LPCVD. La production devrait atteindre un 
million de pièces par mois à partir de mai pour passer à 3 millions 
d’ici la fin de l’année.

L’Agence française pour la maîtrise de l’énergie fait un appel d’offre dans le cadre d’applications 
nouvelles des générateurs photovoltaïques. Parmi les domaines 
d’application mentionnés figure l’électronique de puissance, à 
l’exclusion des chargeurs de batterie.
Des subventions éventuellememt remboursables ne dépassant pas 
50 % du coût total pourrait être accordées aux projets retenus. Les 
demandes de dossier doivent être adressées à M. Michel Badaud, 
Agence française pour l’énergie, route des Lucioles 06565 Valbonne 
Cedex et les propositions doivent lui parvenir avant le 15 mars.

Le LETI a mis au point un capteur d’intensité basé sur la rotation de la polarisation de la lumière 
parcourant une fibre optique soumise à l’influence d’un champs 
magnétique induit par un courant. Parmi les avantages de ce 
capteur, l’insensibilité aux parasites électromagnétiques, la large 
bande passante, les très fortes intensités admissibles et l’isolation 
galvanique.
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Calendrier-Bibliographie

CALENDRIER
Février 1984
• 22-24 International Solid-State 
Circuit Conférence (ISSCC 84)
San Francisco Hôtel, San Fran
cisco, CA (Lewis Winner, 301 Almé
ria Ave, Coral Gables, FL 33134, 
305/446-8193)
• 23 Basic IC Technology
Boston, MA (Pat Furscello, ICE, 
15022 N. 75th St., Scottsdale AZ 
85260, 602/998-9780)

Mars 1984
• 27-2 mars Electrex 84. Centre des 
expositions, Birmingham. Angle
terre.
Oesmond Cavanagh, Cavanagh As
sociates, 10, Vaughan Road, Har- 
penden, Herts AL5 4ED. 
Téléphone : Harpenden (05827) 
68219. Téléfax : Harpenden (05827) 
68210.
• 1 Journée Interconnexion 
France-Angleterre, organisée par la 
SEE à l’Ecole Supérieure d’Electri
cité à Gif-sur-Yvette.
Renseignements complémentaires 
auprès de : M. Maury (Président de 
la Section 15) : tél. : 764.79.51 et M. 
Lacoste (Président de la Section 
12) : tél. : 765.38.38.
• 19-21 1984 Control of Power Sys
tems Conférence and Exposition 
Mayriad Convention Center, Okla- 

homa City, OK (E.R. Lamb, P.O. 
Box 321. Oklahoma City, OK 73101, 
405/272-3497)

Avril 1984
• 4-11 Foire de Hanovre. RFA
Rens. : Compagnie Commerciale 
Continentale, 16 rue Vezelay 75008 
Paris. Tél. (1)563.68.81
• 9-12 POWERCON 84
Loew’s Anatole Hôtel, Dallas, TX 
(Ronald Birdsall, Power Concepts, 
Inc., P.O. Box 5226, Ventura, CA 
93003, 805/656-1890)
• 17-18 Séminare Compatibilité 
électromagnétique.
Organise par Eaton-Ailtech. Ren
seignements : Melle Zaragaza. 
Tél. : (3)915.26.27.
• 24-26 National Engineering Elec- 
tromagnetic Compatibility Sympo
sium.
Hyatt Regency, San Antonio, TX 
(Melvin J. Johnson, Southwest Re
search Institute, P.O Drawer 28510, 
San Antonio, TX 78284, 
512/684-5111)

Juin 1984
• 18-21 Power Electronics Specia- 
lists Conférence (PESC 84)
National Bureau of Standards, Gai- 
thersburg, MD (Frank Oettingter, 
Division 726, National Bureau of

Standards, Washington, D.C. 20234, 
301/921-3541)

Juillet 1984
• 15-20 Power Engineering Society 
Summer Meeting
Washington Plaza, Seattle, WA 
(Jack Richardson, Puget Sound 
Power and Light Co., 10608 NE 
Fourth St., Bellevue, WA 98008, 
206/453-6800)

Octobre 1984
• 16-18 Symposium on Electroma- 
gnetic Compatibility
fohoku University, Tokyo, Japan 
(Prof. Risaburo Sato, Tohoku. Uni. 
Sendai, Japan 980, 0222-22-1800)
• 21-25 Conférence on Electrical 
Insulation & Dielectric Phenomena 
Univ. of South Carolina, Columbia, 
SC (Prfo. Thompson, Uni, of South 
Carolina, Dept. of Electrical Engi
neering, Columbia, SC)

Novembre 1984
• 13-17 ELECTRONICA
Munich Messegelânde.

Décembre 19841984
• 10-12 IEEE International Electron 
Devices Meeting
San Francisco Hilton Hôtel, San 
Francisco, CA (Melissa Widerkehr, 
Courtesy Associates, 202/296-8100).

Actes du colloque sur 
la Compatibilité 
Electromagnétique

Le CNET vient d’éditer les actes 
de la demi-journée ISM du 2e Col
loque National sur la Compatibilité 
Electromagnétique qui s’est tenu 
à Trégastel le 3 juin dernier. (ISM 
signifie appareils conçus pour 
produire et utiliser de l’énergie 
radio-électrique à des fins indus
trielles, scientifiques, médicales, 
domestiques ou analogues, à 
l’exclusion de tout usage de télé
communication). Renseigne
ments : (1) 638.44.42.

Power supply design 
séminar Unitrode

Ce manuel édité à l’occasion du 
séminaire organisé par Unitrode, 
dans une première partie traite : 
des circuits dits de base utilisés 
dans les alimentations à décou
page, des boucles de contre- 
réaction des filtres, des disposi
tifs, de compensation.

BIBLIOGRAPHIE
La deuxième partie est consa

crée aux produits spécifiques pro
posés par Unitrode.

Enfin l’ouvrage aborde de façon 
pratique les effets des inductances 
de fuite, la conception des alimen
tations à résonnance série, 
l’influence des effets thermiques 
sur la fiabilité, les circuits de com
mande, la conception des alimenta
tions flyback.

Compatibilité électro
magnétique

Presses polytechniques romandes. 
Mircea lanovici - Jean-Jacques Mort 

600 pages

Ce recueil rassemble les notes 
des cours donnés par les ensei
gnants des cours supérieurs sur 
la compatibilité électro-magnéti
que à l’Ecole Polytechnique de 
Lausanne en 1983.

Une particularité de cette bible 
de la CEM, les textes ont été 
conservés dans la langue d’ori
gine et 40 des 600 pages sont en 
allemand.

Catalogue Sipmos
Siemens France SA 

BP 109 93209 Saint-Denis Cedex 1

Le catalogue Sipmos publié 
par Siemens couvre les transistors 
faibles signaux et les transistors 

■de puissance de cette technolo
gie, soit environ 75 produits. 25 
pages sur les 380 que comporte ce 
catalogue sont consacrées aux 
définitions des symboles, et in
formations techniques générales.

Manuel « Ferrites 
doux » de la RTC

RTC vient de publier l’édition 
1983 de son manuel « ferrites 
doux » qui compte cette année 323 
pages. En dehors des caractéris
tiques détaillées des ferrites pro
duites par la société, cet ouvrage 
fournit des conseils sur le choix 
des convertisseurs et des ferrites 
qui doivent leur être associées.
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Vie professionnelle

TEXET
FRANCE : 
début de 

production

Vue de l’usine Texet.

La société Texet, créée en 1982 à l’initiative d’investisseurs français, 
commence à produire ses premiers semiconducteurs de puissance. Pour 
l’instant, il s’agit de produits MOS et bipolaires discrets classiques. Mais 
des MOS de hautes performances devraient bientôt être introduits de 
même que des circuits intégrés de puissance multitechnologies.

L’usine de Texet S.A. à St-Mi- 
chel-sur-Meurthe a commencé 
ses fabrications de transistors en 
boîtiers TO 220etTO 3.

Rappelons que la Société 
franco-américaine Texet a pour 
vocation la fabrication en France 
de semiconducteurs de puissance 
qu’ils soient discrets, intégrés, 
bipolaires, MOS, ou multitechno
logies.

La société mère Texet Corp. 
dont le président est M. Oschner 
ancien président de Texas Instru
ments et détenue au niveau de 
65% par un groupe d’investis
seurs français animés par Paribas, 
les 35 % restant appartenant à un 
groupe de technicien américain 
transfuges de grandes sociétés 
d’électronique US.

La société Texet S.A. société 
française est filiale à 100 % de 
Texet Corp sa direction est assu
rée par M. de la Brunière qui est 
également administrateur de 
Texet Corp.

Texet Corp. dispose d’une 
usine à Allen au Texas pour la
quelle le conseil municipal de la 

ville de Allen a consenti un prêt 
bonnifié de 7,5 M$.

Texet S.A. pour sa part a 
construit dans les Vosges une 
usine à St-Michel-sur-Meurthe re
présentant un investissement de 
23 MF, auquel les pouvoirs publics 
ont participé par le biais notam
ment du CIALA (Comité Interna
tional des Aides et Localisations 
d’Activités). L’investissement sur
5 ans serait de 100 MF. Les effec
tifs, 22 personnes aujourd’hui de
vraient atteindre 300 personnes 
en 1986.

Dans un premier temps les 
plaquettes sont réalisées par 
Texet Corp. aux USA ; leur pro
duction en France devrait être 
effective dans deux ans.

Les MOSFET de Texet appelés 
TRIMOS (le nom est identique et 
la structure voisine de celle des 
dispositifs de RTC) seront réalisés 
sur des tranches de silicium de
6 pouces en technologie verti
cale, les puces de géométrie 
triangulaire permettant, selon la 
société et pour des tensions de 
l’ordre de 50 V une augmentation 
de densité de plus de 13 % par 

rapport aux cellules carrées ou 
hexagonales ; la densité resterait 
encore supérieure à 5 % pour des 
tensions de 500 V. La puces sera 
active même sous les thermo
compressions, technique qu’em
ploie déjà Siemens par exemple 
pour ses produits avancés. Selon 
Texet, ses procédés originaux de 
fabrication permettraient de ré
duire capacité et résistance ON 
tout en atteignant des tensions de 
1 000 V.

Texet dont le réseau commer
cial et le réseau de distribution en 
Europe se mettent en place pro
pose d’ores et déjà 32 N MOS 
(jusqu’à 75 W) et 32 bipolaires 
(jusqu’à 70 W), seconde source de 
Siemens, IR, Motorola, RCA, Sili- 
conix et Tl, auxquels s’ajouteront 
courant 84 une famille de régula
teurs 10,5 et 3 A, à très faible 
chute de tension (de l’ordre de 
0,5 V).

■
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Vie professionnelle

Fairchild s ’in téresse 
à nouveau au marché 

de la puissance

Après l’abandon de la fabrication des discrets de puissance lors des années 1970, 
Fairchild/Schlumberger décidait, en 1980, de « refaire quelque chose en puissance ». 
Aujourd’hui, les premiers produits apparaisent sur le marché. Il s’agit de diodes 
rapides, de MOS et de transistors discrets. Mais Fairchild prépare aussi des innova
tions.

En 1981, une équipe, mise sur pied à San 
Rafael (Californie) se voit attribuer la responsabi
lité du plan puissance-Fairchild.

Dans un premier temps, une étude approfon
die du marché de la conversion d’énergie aux 
Etats-Unis montre que les efforts de recherche 
et de développement doivent porter sur des 
composants de commutation. Le marché vise 
alors celui des alimentations à découpage, des 
convertisseurs continu/continu et des alimenta
tions de secours. Ce marché croît à un rythme 
d’environ 28 % par an pour atteindre 8,5 M$ en 
1990, la part « non captif » devant devenir supé
rieure à la part « captif ».

Une étude technique, plus spécialement axée 
sur les applications, a montré que, d’une part, la 
fréquence de fonctionnement de ce type d’ali
mentation, d’environ 20 à 40 KHz aujourd’hui, 
atteindra 200 KHz et plus dans les années 
1985/1990 et que, d’autre part, les normes 
d’environnement deviendront au moins aussi 
sévères que les VDE allemandes. Sur un autre 
plan, les montages « transistor » de type Flyback 
et Forward prendront le pas sur les montages 
actuels à plusieurs transistors, d’où la nécessité 
de composants haute tension.

Les laboratoires de recherche et développe
ment de Palo Alto et San Rafael en Californie, et 
de Montrouge en France, sont donc amenés à 
développer des interrupteurs très performants, 
permettant des fréquences de fonctionnement 
« effectives » comprises dans la gamme de 
20 KHz à 300 KHz. Un accent particulier est mis 
sur la robustesse (second claquage et tenue en 
régime de court-circuits) et la fiabilité, ces 
caractéristiques venant au tout premier plan des 
desiderata des utilisateurs potentiels.

En 1982/83, le plan puissance s’étend à l’Eu
rope et c’est alors une étude du marché euro

péen de la commutation de puissance qui 
débute. Le but est, d’une part, d’évaluer le 
marché et, d’autre part, d’orienter les efforts 
des ingénieurs de développements vers des 
composants « européens » (caractéristiques 
quelque peu différentes des composants dits 
« américains »).

Sur le plan technique, une unité de produc
tion, complètement dédiée aux produits de 
puissance, devient opérationnelle à San Rafael. 
Occupant environ 600 m2, elle profite des tous 
derniers perfectionnements de la technique et 
fait appel à une automatisation très poussée. Un 
laboratoire d’applications et caractérisation est 
créé. Une ligne d’assemblage en boîtier TO 3 
permet de monter les premiers échantillons 
sortant des laboratoires de Palo Alto et de 
Montrouge. Ils servent aux premières caractéri
sations électriques et « rodages ».

Un catalogue classique
Le catalogue de Fairchild sera dans un pre

mier temps classique.
— Les transistors à effet de champ en techno

logie MOS occupent une place privilégiée. Les 
cellules carrées ont 50 nm de côté et la pastille 
mesure 4,65 x 3,30 mm pour un composant 
400 V/5A. Des dispositifs 500 V/1,5Q, 
500 V/0,8 Q et 400 V/1,5 Q sont échantillonnés.

— Viennent ensuite les transistors de commu
tation bipolaires PLANAR de première généra
tion, à structure dite « à peigne » (doigts d’émet
teur). Le meilleur compromis « Vitesse - Pertes - 
Robustesse - Tenue en tension » résulte d’une 
optimisation mise au point par ordinateur. Des 
transistors 500 V/100 ns seront proposés en 
versions 5 A et 10 A dans les semaines qui 
viennent.

6 ELECTRONIQUE DE PUISSANCE - 3



Vie professionnelle
— Les diodes rapides, composants complé

mentaires de tout interrupteur commandé, sont 
disponibles dès aujourd’hui dans la version 
« F.R.E.D. » où, là encore, le meilleur compromis 
« Vitesse - Pertes - Tenue en tension» a été 
recherché. Le caractère « SOFT » de ces diodes 
a fait l’objet d’un développement technologique 
tout spécial. Ces diodes 50 V à 200 V sont 
proposées en versions 8 A, 16 A, 2 x 8 A et 
2 x 16 A.

En 1984/85, Fairchild introduira sur le marché :
— 6 familles de MOS (dont un 30 A/200 V)
— 5 familles de transistors bipolaires (dont un 

20 A/1 000 V/100 M s)
— 4 familles de diodes rapides (dont une 10 

A/1 000 V/100 m s)
— 6 familles de diodes Schottky (dont une 

50 A/60 V).
Les applications visées demeurent, bien en

tendu, les alimentations à découpage et les 
convertisseurs, mais nous verrons apparaître 
des composants plus spécialement adaptés aux 
commandes de moteurs.

Si les composants sont développés suivant un 
cahier des charges « électrique », il n’en de
meure pas moins que les fonctions mécaniques 
et thermiques ne sont pas oubliées. D’où les 
introductions successives :

— du boîtier plastique TO 218.
— d’un boîtier plastique isolé, fonctionnel et 

facile à mettre en œuvre.
— d’une généralisation de l’isolement pour 

les applications où les rayonnements et parasi
tes (capacitifs ou électro-magnétiques) doivent 
être réduits au strict minimum.

De nouvelles structures permettront de re
pousser les limites technologiques actuelles. 
Ainsi, une structure multicellulaire et multicou- 
che, actuellement en développement à Mon
trouge, permettra d’annoncer une nouvelle gé
nération de transistors bipolaires haute tension 
très rapides et très robustes. Une nouvelle 
conception de base des diodes rapides garantira 
un minimum de pertes (Commutations + Etat 
passant) sur des dispositifs haute tension 
(1 000 V et plus). ®

SGS a investi 40 M$
en 3 ans 

en puissance
Après avoir décidé de miser sans 

demi-mesure sur les semiconducteurs 
de moyenne puissance en 1980 et suite 
à un incendie qui a ravagé l’usine de 
Catane, en Sicile, en 1981, SGS a investi 
40 M$ dans cette usine, l’essentiel de 
cet investissement étant consacré aux 
semi-conducteurs de moyenne puis
sance.

Les résultats concrets apparaissent 
aujourd’hui, à la fois dans les installa
tions de l’usine, dans l’augmentation de 
son CA, et pour la première fois depuis 
six mois dans l’annulation de ses per
tes.

Le réacteurd’épitaxie de l'usine de Catane.

Selon Dataquest, SGS couvrait, en puissance, 
3,5 % du marché mondial en 1982, les prévisions 
portant sur 4,3 % en 1983. SGS n’hésite pas à 
planifier 5,6 % pour 1984 et 7,2 % pour 1985, le 
but, à terme, étant de devenir le n° 1 mondial du 
secteur. Sur un chiffre d’affaires de 227 milliards 

de lires en 1982 (+ 32 % prévus en 1983 avec un 
taux d’inflation de 15 % environ), l’activité dis
crets de SGS entre aujourd’hui pour 28 %, soit 
63,6 milliards de lires ou 320 MF. 60 % de ce 
chiffre est réalisé grâce aux transistors de 
puissance, 34 % grâce aux transistors petits
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signaux et enfin 6 % grâce à une activité TTL-LS 
et C-MOS grille métallique qui est, chez SGS, 
sous la responsabilité de l’usine de Catane 
(division discrets et logiques standard).

Une ligne de montage TO3 
automatique

Au niveau des investissements, les aspects 
les plus spectaculaires de cette usine actuelle
ment sont une unité 5 pouces qui sert de ligne 
pilote pour les nouveaux produits, les installa
tions d’épitaxie rapide qui constituent l’un des 
points forts de SGS et une ligne de montage en 
boîtier TO3 dont toutes les étapes sont auto
matisées, de la mise en place de la puce sur les 
socles des boîtiers jusqu’au marquage laser 
automatique après tri, en passant bien entendu 
par la couture (bonding). A notre connaissance, 
Catane est la seule unité en Europe sinon en 
Occident à disposer d’une ligne de montage 
automatique TO3. Quand elle fonctionnera à 
pleine capacité, elle produira 15 millions de TO3 
par an à elle seule.

83 % à l’export
La division discrets, qui emploie 1 650 per

sonnes et dont le CA devrait augmenter de 20 % 
cette année, réalise maintenant 83 % de son CA 
à l'export, et couvre, selon elle, 9 % du marché 
européen des transistors de puissance de 
commutation et 1,7% du marché américain; 
elle investit par ailleurs 7 % de ses facturations 
en recherches et développements. Les diffu
sions se font à Catane et à Rennes, l’assem
blage et le test se faisant à Malte, Muar, 
Singapour et, ponctuellement à Catane et Ren
nes.

Selon la SIA, SGS couvrait en 1981 4,5 % du 
marché mondial hors Japon des transistors de 
puissance (y compris les RF). Cette proportion 
passait à 5,3 % fin 83 puis à 6,1 % au 2e 
trimestre de 1983. Selon SGS, cette proportion 
va dépasser les 6,5 % prévus fin 83 et elle 
pourrait atteindre 9 % fin 1984.

En tenant compte des Japonais, SGS prévoit 
de couvrir 5,6 % du marché mondial en 1984 
(10,5% de l’Europe; 5% aux USA; 3,4% 
ailleurs) et 7,2 % du marché mondial en 1985 
(12 % du marché européen ; 7 % aux USA ; 
3,4 % ailleurs).

Actuellement, la répartition du CA par secteur 
pour les discrets de puissance est la suivante : 
industriel 30 %, informatique 20 %, automobile 
20 %, grand public 20 %ettélécom10 %.

Pour rester dans les chiffres et montrer l’ac
croissement de sa compétitivité, SGS souligne 
que ses coûts en discrets de puissance sont 
passés progressivement, en partant d’une base 
100 en 1981, à 55 en 1983 ; ils devraient passer à 
50 en 1984 puis décroître progressivement jus
qu’à 35 en 1987. Pour les quantités produites, la

Unité centrale de commande du four de diffusion 4".

croissance est spectaculaire : en partant d’une 
base de 100 en 1980, ces quantités sont passées 
à 171 en 1982 et 244 en 1983. Les chiffres de 
400 sont prévus pour 1984, 533 pour 1985 et 
600 pour 1986.

Au niveau de la qualité, même évolütion 
spectaculaire, le but étant « de rattraper la 
qualité japonaise » : le taux de défauts cumulés 
des discrets de puissance passerait de 
2 000 ppm en 1982 à 900 ppm en 1983, 400 ppm 
en 1984, 200 ppm en 1985 et 100 ppm en 1986 (le 
taux de défauts catastrophiques atteignant 
15 ppm à cette époque).

Vers des Darlington 
à commande intégrée

Pour réussir, SGS ne s’appuie pas, toutefois, 
seulement sur un dynamisme commercial, sur 
des investissements assurant bas prix de revient 
et fortes capacités de production, et sur un 
programme qualité. La société mise sur une 
gamme de produits originale, l’aspect le plus 
visible de cette originalité étant l’une des plus 
vastes gammes de boîtiers existant au monde, y 
compris les récents SOT 82 et TO 240 (ces 
derniers résultent d’un récent accord avec 
Semikron).

SGS ne fait ni thyristors ni diodes de puis
sance (pour l’instant), la société consacrant 
toutes ses ressources aux transistors et Darling
ton en tous genres. Sa gamme de Darlington, en 
particulier, couvre depuis peu de nombreuses 
variations de configurations, dont des Darlington 
et « Trilinton » (triple Darlington) à protection 
Zener intégrée (pour l’allumage et la commande 
de petits moteurs). SGS est l’une des rares 
sociétés au monde à exploiter au maximum les
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performaripes de la technologie multi-épitaxiée 
qui permet non seulement la réalisation aisée de 
NPN et PNP complémentaires ainsi que de 
transistors à aire de sécurité améliorée, mais qui 
autorise des fabrications sur tranches de plus de 
3 pouces (ce qui est un avantage seulement 
pour le fabricant).

SGS a fait passer sa gamme de MOS de 
puissance de 28 modèles à 100 modèles fin 
1983, développe sa famille de produits en boîtier 
miniature SOT-83, introduit de nouveaux transis
tors d’usage général y compris dans sa gamme 
de boîtiers TO240, met au point des Darlington 
sans diode parasite et enfin développe de 
nouveaux bipolaires haute tension très rapides.

A moyen terme, aucune étude n’est prévue 
sur des dispositifs du type GTO, IGT ou Comfet. 
SGS étudie, par contre, à Catane, la possibilité 
d’intégrer sur une puce de puissance la partie 
commande de cette puce. (Rappelons qu’à l’in
verse l’usine d’Agrate développe des circuits 
intégrés faisant appel à une partie puissance sur 
la puce pour répondre à des applications bien 
typées). Catane ne développe pas, actuelle
ment, de boîtiers plus complexes que les TO240.

100 MOS fin 83
Le but de SGS en MOS de puissance est de se 

placer sur ce marché et de profiter de sa 
croissance sans vouloir se distinguer particuliè
rement, sauf, peut-être, au niveau des boîtiers 
(5 modèles différents). Les estimations de parts 
de marchés des MOS dans le domaine de la 
moyenne puissance sont plus réalistes chez 
SGS que chez ses concurrents : 4,8 % en 1981 ; 
6,1 % en 1982 ; 7,5 % en 1983. La technologie de 
SGS semble aussi en avance que celle des 
derniers produits de ses concurrents (IR, Moto
rola, Siemens). SGS fait actuellement appel à 
trois tailles de puce et à deux technologies 
suivant la tension (100 V et 400 V plus une 
variante 60 V). Dans un premier temps, la so
ciété fait des secondes sources. A moyen 
terme, elle introduira des modèles 200 V pour 
les télécom et 500 V pour la majorité des appli
cations industrielles. Une famille à surface de 
puce de 31 mm2 est également prévue. Mais la 
fabrication de P-MOS n’est pas dans les plans 
de SGS car ces produits seraient cinq fois plus 
coûteux que les N-MOS.

JPDM

GE croit beaucoup 
en son « IGT »

Suite à notre article « Naissance du premier « BIPMOS à réaction » paru dans « Electronique de Puis
sance » n° 2, General Electric vient d’apporter de nombreux compléments d’informations concernant 
son dispositif IGT, compléments qui montrent que ce composant pourrait trouver des débouchés à court 
terme dans certains types d’applications, en particulier la commande à vitesse variable de moteurs 
synchrones (avec ou sans balais) et asynchrones, dans un premier temps jusqu’à 25 A pour les applica
tions 220 V. GE est tellement convaincu de l’économie que peuvent apporter les IGT dans les circuits de 
commande qu’il n’a pas hésité à investir dans une usine de moteurs synchrones à commutation électro
nique (à rotor à aimant permanent) capable de produire chaque année, dans un premier temps et rien 
que pour les besoins du groupe 1 à 2 millions de tels moteurs destinés aux machines à laver.

Un problème de prix
Lors de la naissance d’un nouveau composant, la 

première réaction des utilisateurs, après l’examen 
des caractéristiques, est de regarder son prix poten
tiel au niveau du composant puis d’évaluer une éco
nomie possible au niveau système. Le gain, dans ce 
dernier cas, doit être appréciable pour que les utilisa
teurs acceptent de redécouvrir tout un savoir-faire 
pour la mise en œuvre du nouveau composant. Au 

moment de la rédaction de l’article précité, nous ne 
disposions d’aucun schéma d’utilisation. D’où notre 
première réaction relativement sceptique quant à 
l'intérêt de l’IGT que nous avons qualifié d’« assez 
coûteux » au niveau composant (par rapport aux Dar
lington ») : nous ajoutions, cependant : « si une éco
nomie doit être recherchée, c’est plus, à notre avis, 
au niveau système car ces BIP MOS à réaction sont 
simples à commander, du moins à priori ».

En fait, un montage complet utilisant l’IGT a été 
mis au point pour le dernier Salon des Composants.
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Il s’agissait d’un circuit de commande de moteur à 
vitesse variable (pour ventilateur dans l’exemple du 
Salon). Non seulement sa mise au point n’a, appa
remment, pas posé plus de problèmes que s’il 
s’agissait d’un montage à MOS, mais il s’avère très 
simple. Le grand avantage de la solution IGT se 
retrouve au niveau du prix du système : le circuit de 
commande peut en effet s’alimenter directement à 
partir de la haute tension redressée (à travers une 
résistance de 2 W) du fait de la très faible consomma
tion des grilles des IGT. La commande de Darlington 
par exemple, à l’inverse, aurait exigé un petit trans
formateur d’alimentation pour éviter des pertes trop 
importantes.

Or il se trouve que rien que l’application comman
des à vitesses variables dans le domaine domesti
que, par l'importance des séries qui sont derrière, 
justifie pour GE une industrialisation des IGT, indus
trialisation qui devrait entraîner des chutes de prix. 
On retrouve là un phénomène bien connu dans le 
monde des semiconducteurs, qui veut qu'un nouveau 
dispositif puisse prétendre à un succès global s’il 
existe ne serait-ce qu’une application tirant un déve
loppement industiel.

A l’opposé, les GTO entre 25 A et 200 A/1 000 V par 
exemple auront mis 20 ans pour s’imposer car aucun 
marché précis n’aura trouvé en lui le composant 
indispensable au prix proposé.

Jusqu’où ira la chute de prix des IGT ? Sur ce point 
également, GE apporte des précisions intéressantes 
depuis la parution de notre précédent article.

Actuellement, en petites quantités, l’IGT 10 A/500 V 
échantillonné est proposé à 7 $ (deux fois, environ, le 
prix d’un HEX 3-3 A/500 V de même surface). A 
terme, toutefois, son prix devrait être le même que 
celui d’un MOS à surface de puce identique. La tech
nologie de l’IGT est en effet très voisine de celle 
d’un MOS : elle consiste à superposer l’une sur 
l’autre, en gros, une structure bipolaire et une struc
ture MOS. Comme c’est cette dernière qui détermine 
pratiquement les rendements de fabrication, le coût 
de l’IGT sera pratiquement le même que celui d’un 
MOS de puissance de même surface (les structures 
bipolaires ne posent pas de problèmes de rendement 
de fabrication pour de telles surfaces de puce). Mais 
les performances, elles, sont différentes : l’effet 
thyristor de la partie bipolaire permet une densité de 
courant qui, à 500 V, est « commercialement » 3,5 fois 
celle d’un MOS. (Nous précisons « commerciale
ment » car un MOS 10 A/500 V de 6,6 x 6,6 mm2 pré
sente en fait à 10 A une chute de tension série supé
rieur à celle d’un IGT 10 A/500 V de surface de puce 
de 10 mm2).

A moyen terme, donc, le prix de l’IGT 10 A/500 V 
de GE devrait rejoindre celui d’un MOS d’une surface 
de 10 mm2.

Pas plus de 50 A sous 500 V

Convaincu que le prix de l’électronique de commande 
de moteurs synchrones sans balais va pouvoir baisser 
considérablement dans les années à venir, General Elec
tric vient d’investir massivement dans une usine de fabri
cation de ce type de moteur dont le premier client sera 
General Electric lui-même, entre autres pour les 1 à 2 mil
lions de machines à laver qu’elle fabrique chaque année. 
La société espère vendre quelque 15 millions de moteurs 
de ce type par an avant 10 ans, ce qui correspond à un 
marché de l’ordre de 700 M$/an.

La percée du synchrone

Les moteurs synchrones à commutation électronique 
(rotor à aimants permanents, donc sans balais) sont très 
avantageux par rapport aux moteurs asynchrones et à cou
rant continu, non seulement parce qu’ils sont très sim
ples, faciles à fabriquer, et très fiables, mais aussi parce 
que leur couple au démarrage est aussi bon que celui des 
moteurs à courant continu. Malheureusement, ces 
moteurs ne peuvent fonctionner qu’à l’aide d’un circuit 
électronique de commande. Et ce circuit, à ce jour, coûte 
de l’ordre de 5 fois le prix du moteur !

La naissance des MOS et du composant IGT a tout remis 
en question pour General Electric. La société espère en 
particulier pouvoir produire ses IGT à un coût tellement 
bas que l’ensemble du circuit de commande, avec un cir
cuit prédiffusé, devrait passer, selon GE, en dessous de 
celui des moteurs, par ailleurs moins coûteux qu’un 
moteur asynchrone pour des puissances supérieures au

Au-delà de 10 A, le prix sera malheureusement, 
comme celui des MOS, plus que proportionnel à 
l’intensité. Et comme pour les MOS, il sera en prati
que économiquement impensable à moyen terme 
selon nous d’introduire des dispositifs d’une surface 
supérieure à 45 mm2. GE devrait introduire en France 
son IGT 25 A/500 V 5 x 5 mm2 début 84. Aucune date 
n’est fixée officiellement pour un dispositif 
50 A/500 V 6,6 x 6,6 mm2 actuellement à l’étude. (La 
densité de courant de ce dernier dispositif étant 

supérieure à celle des deux premiers, il faut s’atten
dre à ce qu’il soit plus lent ; cf Electronique de Puis
sance n° 2).

Il faut dire que 25 A est déjà une belle intensité 
pour les applications 220 V. Pour les applications 
380 V, GE étudie des dispositifs 800 V (des échantil
lons fonctionnent déjà en laboratoire) et espère 
atteindre les 1000 V en 1984. Aucune intensité n’est 
annoncée mais des extrapolations peuvent être sup
posées à partir des surfaces de puce déjà à l’étude
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General Electric 
investit 
dans les moteurs 
synchrones pour 
l’électroménager

kW. Certes, l’ensemble, avec sa commande, restera plus 
coûteux qu’un moteur asynchrone ; mais l'utilisateur 
pourra bénéficier de la souplesse apportée par l’électro
nique et en particulier la variation de vitesse : rappelons 
que, pour alimenter ces moteurs, le courant alternatif est 
redressé puis découpé par l’électronique avant de com
mander, à la fréquence souhaitée, le moteur synchrone.

C’est ainsi que GE utilisera ce qu’il a baptisé moteur 
programmable (moteur + électronique) pour entraîner 
directement le brasseur et la rotation du cylindre de la 
cuve des machines à laver, éliminant ainsi totalement le 
mécanisme de transmission coûteux des machines actuel
les et améliorant le lavage grâce à des cycles de lavage et 
d’essorage variables adaptés à la nature et au poids du 
linge.

GE songe également à utiliser ses « moteurs program
mables » dans des pompes à chaleur, des systèmes de 
climatisation, puis ultérieurement, dans des machines- 
outil à bois pour le grand public. Mais des applications indus
trielles importantes devraient aussi être intéressées 
comme le remplacement des vannes de débits et atténua
teur des pompes et des ventilateurs.

GE voit également dans le moteur programmable la pos
sibilté d’un autodiagnostic (dépassement de température, 
de charge, etc...) et de l’établissement automatique d’un 
calendrier de révision.

Parmi les autres qualités du concept, notons la possibi
lité de commande directe par microprocesseur, d’inver
sion du sens de rotation, un fonctionnement silencieux, et 
un meilleure rendement, surtout à basse vitesse.

GE a déjà commencé la production de moteurs program
mables 115V/40W pour des ventilateurs de plafond à 
vitesse variable. (Pour cette application, des MOS de puis
sance suffisent pour la commande). La société s’attaque 
maintenant aux moteurs pour les unités de disques d’ordi
nateurs, pour les appareils électroménagers et les climati
seurs (115 V/230 V/250 W) ; pour ces applications, GE fera 
appel à des MOS ou à des Darlington. Il est prévu de rem
placer ces composants à partir de 1985, par des IGT et des 
circuits intégrés haute tension câblés sur un circuit 
imprimé commun.

et des lois fondamentales de ces semiconducteurs : 
selon GE, alors que la surface de la puce est en gros 
proportionnelle à la tension supportée puissance 2,1 
pour les transistors bipolaires, puissance 1,9 pour les 
Darlington, puissance 1,1 pour les thyristors mais 
puissance 2,5 pour les MOS, celle des IGT est pro
portionnelle à la tension puissance 1,4. Ces chiffres 
montrent d’ailleurs l’un des grands avantages des 
IGT en haute tension par rapport aux Darlington et 
aux MOS. Pour les applications 380 V au-delà de 25 A, 

nous pensons toutefois que le GTO (qui est fonda
mentalement un thyristor) aura de bien meilleures 
chances de pouvoir s’imposer que ce que nous 
avons appelé les BIP MOS à réaction car ces derniers 
seront limités pendant encore 3 ou 4 ans à des surfa
ces de puce économiquement réalisables de l’ordre 
de 45 mm2.

Pas de verrouillage en deçà de 
40 A

Dans notre précédente édition, nous avions enfin 
émis des craintes en ce qui concerne la stabilité des 
BIP MOS à réaction vis-à-vis de dV/dt importants. 
Selon GE, pour l’IGT 10 A/500 V, aucun verrouillage 
ne se produit en deçà de 40 A, ce qui constitue une 
marge de sécurité au moins aussi bonne que celle 
des Darlington. En outre, si un verrouillage se pro
duit, le dispositif redevient linéaire tout seul, dès que 
la cause de perturbation a disparu. En tout état de 
causes, en pratique, les seuls problèmes ne peuvent 
venir que d’un manque de précautions vis-à-vis des 
dV/dt entre la grille et l’émetteur.

JP Délia Mussia

GE échantillons ses premiers 
MOS de puissance

General Electric a commencé l’échantillonnage, en 
France, de ses premiers MOS de puissance. Ces tran
sistors font appel à la technologie D-MOS classique. 
Actuellement, trois séries principales sont proposées, 
chacune recevant plusieurs sous-familles de puces.

La série D 86 D est une série conditionnée en boî
tier T03 classique. Elle comporte le D 86 DR 1/2 - 
450 V/500 V à résistance de 1,5 Q max à 25 °C, les D 86 
DQ 1/2 et D 86 D 3/4 - 350 V/400 V à résistance respec
tive de 1 Q à 1,5 Q, le D 86 DN 1/2 - 180 V/200 V à 
résistance de 0,4 Q, le D 86 DM 4/N4 - 150 V/200 V à 
résistance de 0,55 Q, le D 86 DL 1/2 - 80/100 V à résis
tance de 0,18 Q, le D 86 DK 4/L4 - 60/100 V à résis
tance de 0,25 F4F1et enfin le D 86 DK 1/2 - 50/60 V à 
résistance de 0,18 Q.

La deuxième série dite D 84 fait appel au boîtier 
TO 220 AB. Elle comprend le D 84 DR 1/2 - 
450 V/500 V à résistance de 1,5 Q, le D 84 DQ 3/4- 
350/400 V à résistance de 1,5 Q, le D 84 DQ 1/2 - 
350/400 V à résistance de 1 Q, le D 84 DN 1/2 - 
180/200 V à la résistance de 0,4 Q, le D 84 DM 4/N4 - 
150 V/200 V à résistance de 0,55 Q, le D 84 DM 1/2 - 
120V/150V à résistance de 0,4 Q, le D 84 DL 1/2 - 
80V/100V à résistance de 0,18 Q, le D 84 DK/L4 - 
60 V/100 V à résistance de 0,25 Q et enfin le D 84 DK 
1/2-50 V/60 V à résistance de 0,18 Q.

La dernière série fait appel au petit boîtier TO 237. 
Elle comprend pour l’instant le D 80 AN 1/2 - 
180 V/200 V à résistance de 25 Q, le D 80 AM 1/2 - 
120V/150V à résistance de 25 Q, le D 80 AL 1/2 - 
80V/160V à résistance de 7,5 Q et le D 80 AK 1/2 - 
50 V/60 V à résistance de 7,5 Q.
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Produits nouveaux

Motorola prépare 
sa 4e génération de transistors

Au cours d’un séminaire, concernant l’électronique de puissance, organisé par Motorola le 26 octobre 
dernier, cette société a annoncé d’importants développements qui risquent de remettre en cause les 
conceptions de schéma actuelles, du moins pour les plus sophistiqués d’entre eux, car ces composants 
ne seront sûrement pas très économiques dans un premier temps. Le composant le plus important est 
une combinaison d'un discret et d’un circuit intégré sur une même puce, combinaison appelée Smart 
Power par Motorola et qui éliminera les querelles MOS/bipolaires puisque la commande se retrouvera 
alors sur la puce. Mais l’annonce de transistors Schwitchmode IV, à aire de sécurité carrée, encore 
plus rapides que la série Schwitchmode III, retient également l’attention.

C-MOS + bipolaire
Le premier circuit de Motorola 

intégrant un circuit de commande 
et la partie puissance est mainte
nant en production. Il s’agit, rap- 
pelons-le, d’un régulateur sé
rie 10 A de référence MPC100 
annoncé il y a un an, qui fait appel 
à un circuit C-MOS intégré à la 
surface du circuit et à un transis
tor bipolaire de puissance intégré 
verticalement. Ce circuit a été 
créé essentiellement pour tester 
les solutions aux problèmes ther
miques posés par cette technolo
gie. Motorola s’attaque mainte
nant à des produits haute tension 
sur lesquels la société va tester 
les problèmes de dV/dt posés par 
la proximité des composants de 
commande intégrés. Ultérieure
ment, toutes les combinaisons de 
technologies sur une même puce 
seront étudiées (MOS de puis
sance, bipolaires, PMOS, ECL... 
cf. Electronique de Puissance 
n° 2).

Pour l’instant, Motorola se 
concentre surtout sur une combi
naison C-MOS + bipolaire pour 
des questions de rendements de 
fabrication qui, on l’imagine, sont 
moins bons que pour des discrets 
simples (moitié moindre environ 
pour une puce de 30 mm2 typi
que). Mais le C-MOS a aussi été 
choisi pour sa souplesse dans des 
schémas de commande du type 
décodeurs série ou parallèle, cir
cuits d’anti-saturation, circuit de 
protection, commande d’alimenta
tion à découpage. En 1984, Moto
rola a l’intention de développer un 
circuit 150V/8A (la société n’a 
pas précisé lequel), mais aussi 

des circuits 450 V/3 A et 40 V/10 A 
qui feront appel à une combinai
son de C-MOS pour la commande 
et de N-MOS pour la puissance. 
De nouveaux boîtiers à dissipation 
adaptée seront parallèlement dé
veloppés.

Un bipolaire sans 
commande négative

L’autre grande nouveauté an
noncée par Motorola lors de son 
séminaire a été une technologie 
bipolaire dite Switchmode IV ou, 
si l’on préfère, une technologie 
bipolaire de 4e génération. Au
cune caractéristique, aucune date 
d’introduction n’ont été annon
cées. Mais le peu qui a été révélé 
est alléchant : transistors encore 
plus rapides que les Switch
mode III ; tension de commande 
négative inutile ; aire de sécurité 
carrée ou presque. On sait seule
ment que Motorola fait appel à des 
géométries de lithographie très 
fines pour parvenir au but. Rien 
n’a toutefois été dit sur le prix des 
composants qui seront dévelop
pés autour de cette technologie.

Déjà, pour les transistors 
Switchmode III, les pertes de ren
dement de fabrication par rapport 
aux Switchmode I sont de l’ordre 
de 20 % pour les petites puces et 
de 40 à 50 % pour les grosses. 
(C’est d’ailleurs la raison pour 
laquelle Motorola avait introduit 
son Switchmode II, plus écono
mique, parallèlement au Switch
mode III). Il n’empêche que l’utili
sateur gagne, en général, au ni
veau système et pour les monta
ges sophistiqués, à adopter les 

modèles III. Un Darlington III de
vrait d’ailleurs être bientôt com
mercialisé, les Darlington l’empor
tant progressivement sur les tran
sistors dans la majorité des 
schémas. Mais aucun Darlington 
PNP ne sera proposé : des pro
blèmes de fiabilité se posent et la 
surface des puces est très impor
tante.

Signalons par ailleurs que Moto
rola espère commercialiser son 
premier BIP MOS à réaction 
(GEMFET) mi-84.

Vers un MOS
200 A/60 V/10 mQ

Lors de son séminaire, la so
ciété américaine a annoncé de 
très nombreux développements 
pour 1984, en particulier en MOS. 
Fin 83, rappelons-le, ont été com
mercialisés des modèles tripuces 
en boîtier 25 kVA, 100 A/50 V/20 mQ 
et 60 A/200 V/50 mQ. Un modèle 
60 A/200 V/50 mQ. Un modèle 
600 V devrait suivre début 84 puis 
un modèle 200 A/60 V/10 mQ mi 
84. Des versions canal P seront 
aussi introduites. En ce qui 
concerne les bipolaires Switch
mode III, Motorola introduit ac
tuellement un modèle 30 A et une 
série 1000 V. L’an prochain de
vraient suivre des versions à 
VCEVde1500 Vet 2000 V.

Le boîtier 25 kVA devrait inces
samment être proposé en version 
isolée (avec résistance thermique 
garantie identique à celle de la 
version non isolée). Les diodes 
FRED seront enfin bientôt propo
sées jusqu’à 1 000 V.
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Produits nouveaux

10 modules 
Semipack 
à base de 
Darlington

SGS, dans le cadre de son 
accord avec Semikron lui donnant 
le savoir-faire du boîtier « Semi
pack» (TO 240), a introduit 
10 modules de puissance à base 
de Darlington ou de transistors 
dans des configurations 1/4 de 
pont ou 1/2 pont. Ces modules 
intègrent une diode de roue libre 
discrète et supportent 200 V, 450 V 
ou 700 V. Les temps de coupure 
vont de 1,5 à 3 ms et les intensités 
s’étagent de 20 A à 80 A.

A l’avenir, SGS envisage d’incor
porer à ces modules des Darling
ton rapides et des couples PNP- 
NPN ; l’intensité montera jusqu’à 
120 A ; des Darlington avec Zener 
pourraient également faire appel à 
ces boîtiers. Selon SGS, un 
TO 240, une fois monté revient, 
tout compris, environ 40 F moins 
cher que quatre TO3 montés en 
parallèle.

RTC développe des MOS 
compatibles IR

En juin dernier, RTC commen
çait l’échantillonnage des pre
miers MOS de puissance à struc
ture triangulaire développés à 
Caen. Aujourd’hui, une gamme 
complète 60 V et 150 V est dispo
nible en seconde source d’inter
national Rectifier. Les premiers 
échantillons de modèles 200 V 
(RTC 620) devraient maintenant 

être disponible. Mais, en principe, 
Caen ne développera pas de MOS 
haute tension dans le futur.

La politique de Philips/RTC en 
MOS de puissance s’est concréti
sée par trois décisions :

— commercialiser la gamme 
Sipmos en revendant des produits 
Siemens pour combler le retard ;

— développer (chez Mullard 

pour l’instant) une gamme BUZ 
équivalente à celle de Siemens ;

— produire une gamme se
conde source d’international Rec
tifier à partir de la technologie 
TRIMOS de Caen.

Les premiers échantillons de la 
gamme BUZ d’origine Philips sont 
proposés depuis décembre 1983. Il 
s’agit des BUZ 20/21. Toute la
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gamme va être proposée en 1984, 
de 50V à 1 000 V, surtout en 
TO 220. Les SIPMOS II seront éga
lement développés.

L’unité RTC de Caen, de son 
côté, a mis au point avec le sou
tien des administrations une tech
nologie dite TRIMOS, annoncée 
lors du Salon des Composants 
Electronique de 1982. Cette tech
nologie qui exploite bien le sili
cium (capacité d’entrée de 500 pF 
pour une puce de 9 mm2 à résis
tance série de 0,18 Q) sert au 
développement d’une famille 
basse tension qui comprend au
jourd’hui huit modèles.

En 60 V et 100 V existent des 
versions à 0,4 Q, 0,25 Q et 0,18 Q ; 
en 150 V existent en outre des 
versions 0,4 Q et 0,18 Q. Le MOS 
200 V qui devrait maintenant être 
échantillonné présente une résis
tance série de 0,4 Q mais RTC 
espère pouvoir ramener cette 
valeur à 0,18 Q d’ici mars prochain.

Géométrie des transistors TRIMOS

Un modèle 300 V/1 A vient par 
ailleurs tout juste d’être échantil
lonné.

En ce qui concerne l’avenir, RTC a 
à l’étude des dispositifs intégrés sur 
puce de 3,9 mm x 3,9 mm, mais la 
société ne devrait pas s’attaqueraux 
très grosses puces car les marchés 
visés sont ceux de la téléphonie 
(moteurs pas à pas d’imprimantes et 
convertisseurs continu-continu).

ELECTRONIQUE DE PUISSANCE ■ 3

SIMULATEURS 
D’IMPULSIONS CALIBREES 
Foudre, EMP, ESD, normes.

51, RUE DE LA RIVIERE 
BP 1 

78420 CARRIERES S/SEINE 
Tél. : (3) 947.41.40

KeyTeK

VOTRE NOUVELLE SOURCE 
DE VARISTORS (MOV)

Pour plus d’informations, contacter M. ARNAUD 
CP Electronique. Tél. : (3) 947.41.40.
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Produits nouveaux

MC 34060/MC 35060 

Brochages

COMPOSANTS 
ACTIFS

___________ —___ ______

Entrée non inverseuse

Entrée inverseuse

Entrée comparateur
PWM

Commande du temps 
mort

Ct

Rt

Masse

Entree inverseuse

Vréf

VCC

Entree non inverseuse

Emetteur du transistor 
de sortie

Non connectée

Collecteur du transistor 
de sortie

Cl de commande pour 
alimentation à découpage

Thomson Semiconducteurs 
introduit un circuit de commande 
pour alimentation à découpage de 
type fly-back de puissance infé
rieure à 100 W.

Le circuit TEA2018 commande 
directement le transistor de puis
sance, en positif et négatif (max. 
0,5 A). Il dispose d’une protection 
contre les surcharges et les courts 
circuits ainsi que d’une limitation 
de courant ; le courant de sortie 
est programmable. Son prix est de 
8,50 F par 100 pièces.

(fig. V

Une diode 500 V/25 ns

Unitrode devrait introduire en 
février 84 deux familles de diodes 
rapides 1 à 20 A : l’une supportera 
500 V et offrira un temps de recou
vrement inverse aux normes amé
ricaines de 25 ns ; l’autre suppor
tera 1 000 V avec un temps de 
100 ns. La première devrait pré
senter une chute de tension série 
de 0,9 ou 1 V ; celle de la seconde 
devrait être de l’ordre de 1,5 V. 
Ces diodes feront appel à un 
dopage platine.

Vue de dessous

Une diode 5A/200 V/5 ns 
en laboratoire

Le Centre de Recherches et 
Développements de General Elec
tric vient de mettre au point une 
diode Schottky à l’arsémiure de 
gallium capable de commuter 
5A/200 V en 5 ns. La chute de 
tension est toutefois de 1 V à 5 A 
bien que GE ait annoncé à la 
récente manifestation IEDM que la 
résistance série de cette diode 
représente le dixième de celle 
d’une résistance silicium.

1

2

3
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Produits nouveaux
Modules thyristors 
demi pont jusqu’à 100 kW

Dans le domaine de la grande 
puissance, les fabricants de com
posants ont de plus en plus ten
dance à proposer des modules de 
commutation complets... En géné
ral, ces modules sont développés 
à la demande d’un client ; puis un 
second client se montre intéressé 
à une solution voisine. Le fabri
cant de composant en arrive vite 
alors à la définition d’une formule 
standard qui puisse répondre à 
une tendance dans les besoins. 
Dans un premier temps, seuls les 
semiconducteurs et les radiateurs 
à eau ou à air ont été associés. 
S’y ajoutent maintenant parfois un 
circuit de commande de gâchette 
pour les montages à thyristors et 
les composants de protection. 
Demain, non seulement le refroi
dissement sera intégré aux modu
les mais la commande se fera 
certainement par moyens opti
ques, par l’intermédiaire de fi
bres. BBC a ainsi récemment 
développé sous la référence 
SHER-A une famille de modules 
demi-pont (H) à thyristors à 
conduction inverse montés en 
pile. Les modules d’une puis
sance allant jusqu’à 100 kW, re
froidis à l’eau, sont prévus pour 
des circuits oscillants série jus
qu’à 50 kHz. Les composants de 
protection et d’allumage sont pour 
i’instant ajoutés à la demande.

PWM monotransistor

D’un coût inférieur au TL 494, 
les MC 34060 et 35060 de Motorola 
sont particulièrement destinés aux 
montages inverseurs, élévateurs 
ou abaisseurs de tension n’utili
sant qu’un seul transistor ou pour 
les convertisseurs fly-back ; 
démarrage progressif, limitation 
de tension ou de puissance sont 
faciles à mettre en œuvre. Ces cir
cuits disposent d’une commande 
de largeur d’impulsion du temps 
mort (réglable) ; ils comportent un 
oscillateur 100 kHz pouvant fonc
tionner en maître/esclave, deux 
amplificateurs d’erreur et une 
source de tension de référence 
(5 V) et sont proposés, selon la 
gamme de température, en boîtier 
14 broches plastique ou cérami
que.

(fig. 2)
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Cl pour alimentation à 
découpage

Siemens complète sa gamme de 
circuits de commande pour ali
mentations à découpage en intro
duisant les TDA 4700 - 4716 - 4718.

Ces trois circuits bénéficient 
d’une limitation dynamique du 
courant, d’une protection des sur
tensions, d’une mise en route pro
gressive et d'un dispositif de sup
pression des impulsions parasites.

Le TDA 4700 (qui dispose 
d’entrées symétriques) et le 
TDA 471 sont dotés d’une synchro
nisation PLL, d’un circuit de con
trôle des sous-tensions et possè
dent tous les deux un interrupteur 
marche/arrêt.

Le TDA 4700 et le TDA 4716 com
portent un amplificateur de régula
tion supplémentaire.

(fig- 3)

Darlington grande 
puissance

PTC, représenté par ISC France, 
propose un module darlington de 
forte puissance, le 8080.

Ce module est composé de 
4 puces NPN mesa triple diffusées 
passivées en verre.

La résistance thermique est de 
0,5 °C/W et la puissance dissipée 
250 W.

Selon la version, le Vceo (sus) 
peut atteindre 450 V pour un le de 
100 A en régime continu et de 
120 A pic.

Ce module est livré en boîtier de 
6,35x3,17x1,59 cm.

Diodes THT

Marconi MEDL Powerdivision 
représenté par GEC Composants 
SA propose une gamme d’assem
blages de diodes à avalanche pour 
des tensions pouvant atteindre 
100 kV et des courants de 0,7 A à 
4,1 A.

Les produits de cette gamme 
HTZ peuvent être livrés nus pour 
immersion dans l’huile ou encap
sulés dans des blocs munis 
d’inserts de connexions.

Toutes précautions ont été pri
ses dans la conception de ces 
assemblages pour minimiser 
l’effet Corona.

Ampli op de puissance

Apex représenté par Microel 
commercialise une série d’ampli 
op de puissance destinés plus 
particulièrement aux applications 
basse tension, fort courant de sor
tie.

Ces amplis, référencés PA02 et 
PA02A, sont caractérisés par une 
faible tension de déchet : 3 V à 
partir d’une alimentation ± 6 à 
± 18 V et un courant de sortie de 
5 A et une vitesse de balayage de 
20 V/Ms.

Ces amplificateurs sont équipés 
à l’entrée d’un FET et leur étage 
de sortie travaille en classe A/B 
ce qui assure une faible distor
sion ; ils comportent un dispositif 
de protection thermique.

Le PA02 est disponible au prix 
de 200 F par 100 pièces.

Modules drivers
MOS mono et triphasés

Toshiba vient de développer 
deux modules MOS de commande 
de moteurs mono et triphasés 
capables, dans un premier temps, 
de commuter 15 A sous 250 V. La 
production vient de commencer 
au rythme de 5 000 pièces par 
mois. La versions 450 V est prévue 
pour ce printemps.

Les modules ont été étudiées 
pour les besoins des moteurs des 
compresseurs de climatiseurs. 
Ces modules comportent respec
tivement 4 et 6 branches. Leur 
temps de recouvrement est an
noncé à 250 ns soit, selon Tos
hiba, la moitié de celui des dispo
sitifs bipolaires.

Module redresseur basse 
tension

Le MH 25 de Marconi représenté 
par GEC Composants SA, est un 
pont onde entière à thryristor 
capable de délivrer 25 A à 200 V. 
L’isolement entre cosse et boîtier 
est de 2 kV RMS. Les puces des 
diodes et des transistors sont 
montées directement sur un subs
trat d’alumine assurant à la fois un 
bon isolement et un bon transfert 
thermiques.

Le MH 25 200 est particulière
ment adapté à la charge de batte
ries et à la galvanoplastie.
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Produits nouveaux
Double ampli op de 
puissance

Siemens a regroupé dans un 
même boîtier SIP à 9 connexions 
sous l’appellation TCA 2365, deux 
amplificateurs opérationnels pou
vant atteindre chacun 2,5 A de 
courant de sortie. La vitesse de 
montée de la tension de sortie de 
ces amplificateurs est de 4 V/^s ; 
des protections intégrées les pré
servent des élévations anormales 
de température et des courts- 
circuits entre sorties et tensions 
d’alimentation.

(fig- 1)

Pont redresseur fort 
courant

EDI représenté par ISC France 
annonce un pont redresseur fort 
courant réalisé en circuit hybride 
assurant un transfert thermique 
important. La résistance thermique 
est de 0,4 °C/W et l’isolement de 
2 000 V RMS est obtenu à l’aide 
d’un revêtement céramique.

La tension inverse de crête peut 
atteindre 1 400 V et le courant 
crête 1 000 A pendant 8,3 ms.

La chute de tension directe 
n’est que de 1,3 V à 100 A.

Ce pont est livré en boîtier de 
57x44x27 mm.

11S

Varistances de protection

La société Conradty Nuremberg 
a confié à Composants et Produits 
Electroniques SA, la représenta
tion pour la France de ses varis
tances à oxyde métallique (MOV) 
nommées Conox.

Ces varistances sont disponibles 
en disques 7, 9, 15, 18 et 25 mm. 
Correspondants respectivement à 
des courants (onde de choc 
8/20 ms) de 200 - 500 - 1 000 - 2 000 
et 4 000 A. (Energies de 4,3 à 
235 Joules).

1

2 3

4
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Produits nouveaux
Selon la tension d’utilisation — 

de 35 à 540 V les disques ont une 
épaisseur comprise entre 3 et 
8 mm.

Ces varistances sont en version 
standard enrobées d’une gaine de 
résine époxy ; elles peuvent être 
également fournies en revêtement 
« Durez » ininflammable.

Condensateur 
électrolytiques de 
puissance

Utilisant de nouvelles technolo
gies de gravure des électrodes les 
condensateurs, séries 051/053 pro
posés par RTC, outre une impor
tante réduction de taille à produit 
CV constant ont une faible résis
tance série (ESR) et une faible 
inductance.

La gamme de capacité va de 68 
à 150 000 gF pour des tensions 
comprises entre 10 et 385 V.

A titre indicatif un boîtier de 
25 mm de diamètre et de 36 mm de 
long peut contenir un condensa
teur de 68 mF 385 V ou 10 000 mF 
10 V.

Varistors haute énergie 
supportant des pointes 
de 40 000 A

General Electric commercialise, 
sous la référence GE-MOV II des 
varistors haute énergie capables 
de supporter des pointes de cou
rant jusqu’à 40 000 A. Ces varistors 
qui sont disponibles pour onze 
tensions différentes dans la 
gamme 130 à 750 V alternatifs ou 
175 à 970 V continus, sont destinés 
à la protection des moteurs et 
systèmes de contrôle industriels 
contre les dommages créés par 
des hautes énergies transitoires.

Ils fonctionnent dans la gamme 
de températures — 55 à + 75 °C et 
sont présentés en boîtier époxy 
trapézoïdal. Plusieurs de ces dis
positifs peuvent être connectés en 
série ou en parallèle s’ils sont 
appariés électriquement.

Tantale pour alimentation 
à découpage

Sprague propose pour les ali
mentations à découpage le type 

550 D de la série Tantalex, conden
sateurs tantale à électrolyte solide 
particulièrement adapté au fonc
tionnement à fréquence élevée 
(voir courbes).

La résistance série (ESR) de ces 
condensateurs est particulière
ment faible comparée à celle des 
condensateurs classiques au tan
tale dont ils possèdent par ailleurs 
les caractéristiques : excellente 
stabilité (typiquement —10 à 
+ 12 % entre — 55 et +125 ’C), 
grand rapport capacité/volume, 
large gamme de température d’uti
lisation.

Les valeurs proposées sont 
comprises entre 5,5 et 330 mF pour 
des tensions d’utilisation allant de 
6 à 50 V (à 85 °C).

Sprague étudie également des 
modules de capacité au tantale 
présentant des impédances 
encore plus faibles : 5 mQ entre 
100 et 500 kHz pour un 1 200 /jF

COMPOSANTS 
ELECTRO 

MECANIQUES

Démarrage électronique 
de moteurs à cage

Télémécanique a mis au point 
pour résoudre le problème du 
démarrage progressif des moteurs 
à cage asynchrones, le gravidar 
gradateur triphasé à 6 thyristors, 
qui délivre une tension variable à 
fréquence fixe.

La gamme couvre un domaine 
de 10 à 2 500 A ; des réglages per
mettent d’ajuster la durée et le 
courant de démarrage.

En outre ce dispositif permet 
une nette réduction du courant 
lors de la mise sous tension mini
misant les coûts d’installation, 
(câbles plus petits) et la puissance 
à souscrire auprès des sociétés 
distributrices d’énergie.

(fig. 3)

Disjoncteurs 
thermiques agréés VDE

Les petits disjoncteurs thermi
ques Hosiden disponibles chez 
RDI sont maintenant agréés VDE 
(Norme VDE 0631/9.77): il s’agit 
des MINI-LIRM (Réf. BC 62) sous 

le N° 1584 et LIRM (Réf. BC 52) 
sous le N° 1583 dans les versions 
en saillie, à encastrer et enclique- 
table.

Leurs principales caractéristi
ques sont les suivantes :
— faible encombrement :
MINILIRM 27 x 16 x 8 mm

31 x 20 x 9 mm
— calibres de 0,5 A à 20 A
— temps de déclenchement ra
pide : 4 à 5” à 1 In
0,1” à 10 In
— faible chute de tension (résis
tance interne de 0,16 Q pour le 
calibre 0,63 A)
— peu sensibles à la température 
ambiante entre 10 °Cet60 °C
— tenue aux chocs de 30 g.

Leurs prix seraient équivalents 
à ceux des porte-fusibles profes
sionnels.

(fig- 2)

ACCESSOIRES DE
FABRICATION

Une gamme d’aérosols

3 M propose une gamme d’aéro
sols destinés à l’électricité et 
l’électronique notamment :

Un vernis noir de protection 
contre la corrosion et l’humidité.

Quatre vernis isolants de protec
tion pour les circuits imprimés.

Un produit hydrofuge qui permet 
de dégripper et lubrifier les 
ensembles métalliques.

Un produit dégraissant traite
ment des surfaces avant applica
tion d’un revêtement de protec
tion.

Un nettoyant antioxydant pour le 
nettoyage et la lubrification des 
contacts.

Un vernis silicone pour la lubrifi
cation et la protection de toutes 
surfaces.

La présentation en aérosols de 
ces produits assure une bonne 
conservation et permet une répar
tition uniforme même dans les 
zones difficilement accessibles, 
sans risque de contraintes méca
niques.

Détecteur de câbles

La firme S.P.I. Kager propose un 
détecteur électronique de faible 
encombrement permettant la loca
lisation de câbles encastrés.
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Produits nouveaux
D’après le fabricant ce détecteur 

appelé Multi-combi permet de dif
férencier un conduit métallique 
d’une ligne sous tension jusqu’à 
des distances respectives de 20 et 
10 cm.

L’appareil peut également être 
utilisé en détecteur de présence 
de tension.

Présenté dans un boîtier en 
matière plastique portant une 
semelle articulée contenant le 
capteur et commandant sa mise 
en route le détecteur est alimenté 
par une pile de 9 V. ... ...

Adhésifs conducteurs

Emerson et Cuming France 
commercialise sous l’appellation 
Eccoshield une gamme très com
plète d’adhésifs conducteurs.

Se présentant sous forme 
d’adhésifs, d’enduit, de mastic, de 
calfat, de joint, de ruban adhésif 
ou de graisse, ces produits utili
sent des charges à base d’argent, 
de nickel ou de carbone. Selon 
les types, la plage de température 
d’utilisation est comprise entre — 
52 et + 230 ’C.

Les applications vont du collage 
de matériaux isolants ou conduc
teurs et de la soudure à froid à la 
fermeture et l’étanchéité de blin
dages EMI.

A noter un vernis conducteur 
pelable et réutilisable permettant 
la réalisation de pistes conductri
ces.

Relais statiques

Opto représenté par 
Telequipement propose sous 
l’appellation Opto 22, deux séries 
de relais statiques pour usages 
industriels, l’une pour courant 
alternatif pouvant contrôler jusqu’à 
45 A 380 V, l’autre pour courant 
continu contrôle 5 A 60 V.

L’isolement galvanique du cir
cuit de commande est assuré par 
photo coupleur, la rigidité diélecti
que atteint 4 000 V et l’isolement 
1010 Q.

Le dV/dt est de 200 V/^s. Les 
températures d’utilisation sont 
comrpises entre — 40 et + 80 °C.

A titre d’exemple les caractéris
tiques du modèle 380D45 pour 
alternatif :

1

2

3
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Produits nouveaux
— courant nominal 45 A - sur
charge pendant 1 cycle de 20 ms 
650 A.
— Tension nominale 380 V - 
domaine d’emploi 24 à 420 V.
— Tension de commande de 3 à 
32 V - tension d’enclenchement
3 Vcc tension de relâchement 
1 Vcc.

INSTRUMENTATION

Simulateur 
d’interférences

Schaffner vient de développer 
un simulateur d’interférences 
NS431 permettant des décharges, 
unitaires ou répétitives (fréquence 
de répétition de l’ordre de 10 Hz) 
jusqu’à 20 kV.

Ce générateur en forme de pis
tolet est très maniable et permet 
d’effectuer des tests reproducti
bles simulant bien les conditions 
de décharges statiques rencon
trées dans la pratique.

Le générateur, son alimentation 
et ses accessoires sont présentés 
dans un coffret de transport com
pact. (fig.2)

Transformateur ferro 
résonnant

Ces transformateurs sont propo
sés par Myrra sous la marque Fer- 
rostab dans une plage de puis
sance de 125 VA à 3 KVA, et assu
rent une régulation de tension de 
sortie de ± 3 % pour ± 15 % de 
variation de la tension d’alimenta
tion, pour toutes conditions de 
charge, de 0 à 100 %.

En outre, d’après le fabricant, le 
Ferrostab remet à la forme sinu
soïdale les ondes distordues, atté
nue considérablement les parasi
tes et transitoires et supprime les 
microcoupures.

Alimentation sans 
coupure

Disponibles dans une gamme de 
puissance comprise entre 150 VA 
et 2 500 VA, les alimentations sans 
coupure. ROVA. T de SAFT com
prennent dans un même coffret, 
un redresseur, un onduleur et une 
batterie au plomb étanche, et sans 
maintenance.

La stabilité en fréquence est 
donnée pour ± 0,5 % à 50 Hz, 
l’onduleur étant synchronisé au 
secteur tant que celui-ci est pré
sent et dans les tolérances.

La distorsion harmonique est de 
6 % dans toutes les configura
tions ; le rendement, selon la puis
sance est compris entre 60 et 
65 %»

Des GTO 2 500 V/500 A 
chez IR d’ici septembre 1984

International Rectifier va proposer en 1984 une très importante 
gamme de GTO de forte puissance dont nous sommes en mesure de 
donner le planning d’introduction.

Pour des tenues en tension de 1 200 V tout d’abord, les modèles 
350 A crêtes contrôlables (125 A efficaces) 81/84 RDT 120M ont com
mencé à être échantillonnés en boîtier à vis. Simultanément est intro
duit le modèle press-pack 1 200 A (350 A eff.) de référence 
1201 PGT120.

Pour des tenues en tension de 1 600 V, 4 modèles sont prévus 
cette année : en boîtier press-pack sont introduits actuellement des 
versions 600 A crêtes contrôlables (160 PFT 160) et 1 200 A (X 265-16). 
Un modèle 350 A en boîtier à vis est prévu pour échantillonnage en 
octobre 1984 (réf. X 264-16). Des échantillons à fiabilité non garantie 
d’un GTO 250 A (X 274) présenté sous forme de module devrait pou
voir être obtenus dès mai 85, la fiabilité de ces échantillons devant 
être garantie à partir d’octobre 85.

Pour des tenues en tension de 2 500 V enfin, seuls des GTO en boî
tier press-pack sont actuellement à l’étude. Il s’agit d’un modèle 
500 A crêtes contrôlables de référence X 269 qui sera disponible sous 
forme d’échantillons à fiabilité non garantie en mai 84 et sous sa 
forme garantie en septembre de la mêe année. Suivra un modèle 
800 A de référence X 266 dont la version garantie sera proposée en 
décembre 84 (échantillons non testés en fiabilité dès août de cette 
année).

Pour décembre 1985 est enfin prévue l’introduction officielle d’un 
dispositif 2 000 A de référence X 267.

Rappelons que tous ces GTO sont étudiés et fabriqués au Japon 
par une société dont IR a 10 % des parts ; mais IR a l’exclusivité des 
ventes dans le monde hors Japon. Cette usine produit actuellement 
600 GTO par mois la capacité de production étant en cours de triple
ment. Une autre usine est par ailleurs en cours de montage par IR en 
Californie. Selon les responsables des programmes GTO de l’usine 
japonaise que nous avons rencontrés , les rendements de fabrication 
de leurs GTO seraient maintenant les mêmes que ceux constatés 
pour les thyristors (ce qui semble vraiment étonnant...).

Lors d’incident sur le secteur la 
tension de sortie est rétablie à 
± 10 % près en moins de 20 ms.

(Fig. 3)

Protection secteur

Sou lé électromécanique 
propose un ensemble de protec
tion secteur pour matériels élec
troniques, de consommation infé
rieure à 5 kVA en monophasé, et 
8 kVA en triphasé. La protection, 
étagée, est assurée par : parafou- 
dres, inductances et protections 
modulaires.

Le dispositif supporte des 
décharges de 10 kA de durée infé
rieure à 20 us.
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Transformateurs 
d'impulsions

Bernard Bouvard 
- votre interlocuteur

Série RN
Selfs d'antiparasitage pour 
alimentations à découpage

• Applications standards
• Avec temps de montée rapide
• Avec haute tension d'isolement
• Pour thyristors de forte puissance

• Haute atténuation
• Gamme de fréquence 10 kHz - 30MHz
• Courant de 1 à 8A
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Les diodes rapides : 
comment en optimiser 

le choix

Les diodes rapides sont déterminantes dans le bon fonctionnement des commuta
teurs de puissance travaillant à fréquence élevées. La première partie de cette étude 
parue dans le numéro 2 d’Electronique de puissance, exposait les éléments qui régis
sent la commutation des diodes rapides de puissance. Nos lecteurs trouveront dans la 
suite de cet article les éléments nécessaires pour en optimiser le choix.

Les diodes de roue libre

Dans ce type de fonctionnement (fig. 1) la 
vitesse de décroissance du courant dans la diode 
est fixée par un commutateur qui absorbe de 
l’énergie et ne la relibèrera pas dans la diode.

Le point le plus important
a considérer est la pointe de courant dans le tran
sistor qui dissipe pendant ce temps beaucoup 
d’énergie. La figure 2 montre l’influence sur un tel 
circuit de plusieurs diodes de rapidités différen
tes.

Pour réduire les pertes dans le transistor, il faut 
choisir la diode la plus rapide. Les pertes dans la 
diode restent toujours faibles devant celles du 
transistor.

Un deuxième point
à considérer est l’établissement du courant dans la 
diode.

Au moment où le transistor se bloque, il est 
soumis à une surtension due aux inductances 
parasites et à l’établissement du courant (fig. 3) 
dans la diode.

Lorsque le circuit fonctionne en basse tension, 
un mauvais choix de diode conduit à des surten
sions non négligeables. L’utilisation de diodes 
bien adaptées, c’est-à-dire fonctionnant à une den
sité de courant raisonnable et de technologie 
moderne (FRED ou Superswitch 2) permet de ren
dre ces surtensions négligeables.

Les diodes d’écretage

On utilise souvent des condensateurs associés 
à des diodes pour écrêter les surtensions produi
tes, soit par les inductances parasites, soit par des 
accidents extérieures. L’exemple de la figure 4

Fig. 1. Diodes de roue libre. Les diodes Di Dz Ds Dt fonctionnent suivant 
le mode < diode de roue libre » ainsi que Ds puisque le commutateur actif 
composé de Thy et de Lo accummule de L'énergie. Par contre on ne peut 
pas considérer que De fonctionne en diode de roue libre à cause de 
l’inductance parasite I.
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Diodes rapides

Fig. 2. Diode de roue libre - blocage. La diode D se bloque au moment où 
le courant s’établir dans le transistor: avec une diode moyennement 
rapide BYX 66, les pertes dans le transistor sont très élevées. Avec des 
diodes plus rapides ces pertes sont considérablement réduites. On peut 
remarquer que les pertes dans la diode sont toujours faibles devant les 
pertes à l'établissement dans le transistor provoqués par le courant 
inverse Irm.

, =2pJ diode

Fig. 3. Diode de roue libre - établissement du courant. La diode D com
mence à conduire lorsque le transistor commence à se bloquer. Pendant 
le blocage le transistor est soumis à la tension d'alimentation, plus la sur
tension d’établissement Vfp de la diode D. A gauche une diode moyenne
ment rapide de technologie ancienne conduit à une surtension de 70 V. A 
droite l'utilisation d'une diode très récente BYT 12-300 réduit la surten
sion. (La surtension résiduelle dépend surtout du câblage).

0VT 1Z-300

montre qu’une diode basse tension (FRED) fonc
tionnant à une densité de courant raisonnable per
met d’écrêter sans avoir de surtension. La surten
sion observée pendant l’écrêtage (fig. 4 à gauche) 
aurait été beaucoup plus importante si, au lieu de 
protéger un transistor, le réseau condensateur 
diode était utilisé pour faire une protection contre 
une onde de choc. Dans ce type de circuit utilisé 
en protection contre les surtensions d’origine 
externe, il faut toujours :
— prendre la diode dont la tension nominale 
(résistivité) soit la plus faible possible, compatible 
avec les exigences du circuit.
— choisir la diode pour avoir au moment où elle est 
parcourue par le courant de choc une densité de 
courant raisonnable.

Diodes de base

On utilise souvent des diodes en série dans les 
commandes de base (diode antisaturation). Ces 
circuits étant alimentés en basse tension, si on uti
lise des diodes rapides dont la surtension d’éta
blissement est plus élevée que la tension d’ali
mentation, le courant dans les circuits de base est 
considérablement ralenti pendant les régimes 
transitoires. L’étude menée dans les références 
bibliographiques (1) et (2) en a montré les consé
quences et la figure 5 en donne un exemple.

Dans ces circuits, il est obligatoire de n’utiliser 
que des diodes réalisées pour une basse tension, 
(comme les technologies FRED) si l’on veut éviter 
pendant les régimes transitoires les traînages de 
courant.

Diodes associées à un thyristor dual

Les circuits définis dans la référence (3) utili
sent un transistor interrupteur associé à une diode 
et fonctionnant suivant le mode « thyristor dual ». 
Dans ce type de circuit, aucune tension n’est appli
quée à la diode après qu’elle se soit bloquée. 
L’expérience a montré qu’il était néanmoins 
nécessaire d’utiliser des diodes rapides ne serait- 
ce que pour minimiser les surtensions aux bornes 
des transistors au moment où ils se bloquaient.

Diodes de redressement

Dans ce type de fonctionnement la vitesse de 
décroissance du courant dans la diode est fixée 
par une inductance L qui libère l’énergie 1/2 
L(IRM)2 sous forme de surtension Vrm au 
moment où la diode se bloque.

Vrm = C Vr
Le coefficient C varie suivant les technologies 

entre 1,5 et 3 (à 25°) pour les diodes modernes, et il 
augmente à chaud.

Dans la pratique des équipements, on rencontre 
un fonctionnement du type « redresseur » :
— chaque fois qu’un transformateur d’isolement 
introduit une inductance de fuite entre la diode et 
le commutateur,
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Diodes rapides
— dans quelques circuits particuliers (voir fig. 8 et 
11),
— dans toutes les diodes de roue libre des équipe
ments de forte puissance car dans ce cas on ne 
peut jamais négliger l’influence des inductances 
parasites du cablage.

Le point à considérer
en priorité dans le fonctionnement « redresseur » 
est la surtension de commutation. Il est indispen
sable de vérifier que dans le cas le plus défavora
ble (température max. - limites max. - pour la ten
sion et la charge) la surtension ne dépasse pas la 
valeur maximale VRSM fixée pour la diode (un fonc
tionnement en régime d’avalanche réduit la fiabi
lité et entraîne un bruit plus élevé).

Dans la pratique des équipements des phéno
mènes tels que les capacités parasites des bobina
ges, les pertes, les temps de commutations des 
interrupteurs limitent les surtensions à des valeurs 
bien inférieures à celles qui ont été calculées dans 
la première partie.

Le concepteur aura souvent intérêt à utiliser un 
réseau amortisseur pour réduire la surtension et 
éviter ainsi de surdimensionner la diode en ten
sion.
Remarque : le fait de remplacer une diode par une 
diode plus rapide ne réduit généralement par la 
surtension (fig. 6) mais permet d’utiliser un réseau 
d’amortissement de plus faible puissance, donc de 
réduire les pertes.

Le deuxième point à considérer
concerne les pertes de commutations.

Celles-ci sont liées dans ce type de fonctionne
ment au carré du courant inverse IRM.

Les pertes les plus importantes ont lieu au blo
cage de la diode, et en utilisant les diodes rapides 
modernes on peut les réduire considérablement 
(fig-7).

Le fonctionnement en très basse tension cons
titue un cas particulier : en effet, il est indispensa
ble dans ce cas d’utiliser des diodes de technolo
gie FRED pour éviter les traînages de courant qui 
peuvent entraîner sous basse tension des pertes 
considérables (voir fig. 10 première partie).

Réseaux d’amortissement

Dans beaucoup d’applications du type « redres
seur » le concepteur a intérêt à utiliser un réseau 
d’amortissement :
a) Pour écrêter ou réduire la surtension de façon 
à éviter de surdimensionner les diodes,
b) Pouramortir les oscillations éventuelles

Ces deux buts sont bien distincts et conduisent 
à des choix différents.
Réduction de la surtension (fig.9)
• L’utilisation de diode à avalanche (Transil) (4) est 
la solution la plus simple, et surtout celle qui pour 
un niveau de protection donné introduit le moins 
de pertes.
• Le réseau RC remplit un rôle analogue. Les per-
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Fig. 4. Diode d’écrêtage. Le circuit D-C écrête ta surtension due à l’induc
tance parasite I. A gauche, la surtension d’établissement est environ 
40 volts, A droite une diode bien adaptée BYW 98 (FRED) limite cette sur
tension à une dizaine de volts.

Fig. 5. Diode de base. La diode D en série dans la commande de base est 
utilisée pour une fonction • antisaturation >. Le circuit de base est ali
menté sous 8 V. A gauche la diode D moyennement rapide limite la 

dlR
vitesse de montée du courant de base —, et le courant dans le transis- 

dt
tor ne s'établit pas très vite. A droite la diode D très rapide basse tension 
BYW 100-50 (FRED) ne limite pas dlB , le courant monte beaucoup plus 

dt
vite dans le transistor qui a des pertes plus faibles.

Fig. 6. Dans un montage • redresseur » (où il n’y a pas amortissement) 
le fait de remplacer une diode rapide par une diode ultra rapide ne dimi
nue pas l'amplitude de la surtension mais réduit l’énergie perdue. La sur
tension de la diode ultra rapide de gauche pourra être amortie avec un 
condensateur ou une diode Transil de puissance beaucoup plus faible 
que celle de la diode de droite.
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Diodes rapides
tes supplémentaires (1/2CV2) ne sont pas toujours 
négligeables mais le bruit est réduit.
Amortissement

Le rôle principal du circuit RC n’est plus de 
réduire l’amplitude de la surtension, mais 
d’amortir le circuit oscillant constitué par la capa
cité de la diode et l’inductance L du circuit. Un cir
cuit de ce genre peut se calculer (voir fig. 9). Les 
éléments du circuits (impédance interne, impé
dance de la charge) sont souvent mal connus et la 
vérification expérimentale après le calcul reste 
indispensable. Pour dégrossir le calcul la règle 
empirique suivante donne des résultats dans de 
nombreuses applications :
Prendre C = 10 Co, Co capacité de la diode à V = 0 

et RC = tIRM.

Diode des réseaux d’aide 
à la commutation

L’étude faite dans les références bibliographi
que (1) et (2) a montré que l’utilisation de diodes à 
recouvrement brutal dans ce type de circuit produi
sait des oscillations parasites susceptibles de 
détruire le transistor. Les phénomènes peuvent 
aussi se produire avec des diodes à recouvrement 
progressif basse tension (fig. 11) qui entrent en 
oscillations après que le courant se soit annulé 
dans le circuit condensateur-diode. Cet exemple 
montre que le recouvrement progressif (caracté
risé par le facteur C lié à la vitesse de remontée 
dlR/dt du courant imposée par la diode) n’est pas 
suffisant pour définir le fonctionnement de la diode 
dans tous les circuits. Dans le cas des réseaux 
d’aide à la commutation, il est indispensable 
d’utiliser des diodes à recouvrement progressif 
amorties (BYT 11 et 12 - BYT 61 - 65 - 67) chaque fois 
qu’il y a un risque d’oscillation.

Rapidité et tension

Les lois de la physique obligent le concepteur 
de diode rapide à faire un choix entre les trois 
paramètres tenue en tension inverse VR, chute de 
tension VF, et courant inverse IRM.

Les performances des équipements augmen
tent et les concepteurs sont à la recherche de dio
des de plus en plus rapides : où les trouver ?
a) La technologie a fait des progrès en 1984 ; appa
raissent ainsi de nouvelles familles diodes 
« haute tension » plus rapides (fig. 12).
b) Le concepteur a des possibilités :
— d’abord il a intérêt à éviter l’échauffement de la 
diode (choix du type et des conditions de refroidis
sement),
— ensuite lorsqu’il a besoin de diodes très rapides 
en haute tension, il peut toujours utiliser un mon
tage en série (fig. 13).

Résumé

On peut tirer quelques règles générales, issues 
de l’analyse des différentes applications ;

0=BA 159 Uon=4uJ V”"'

D=BYT 61-1000 Won=0 Woff+11pJ 

“ton»’’-5"-1
0=BYU 98-100 W =0 U ,,=0 on ott

"Con»’7-6-"J

Fig. 7. Diode de redressement « haute fréquence >. Avec une diode 
rapide classique BA159 (calibre 1 A) les pertes de commutation sont 
beaucoup plus élevées que les pertes de conduction.
En utilisant une diode de même rapidité BYT 61 (calibre 12 A) mais fonc
tionnant à très faible densité de courant, on supprime les pertes à l’éta
blissement.
Enfin en utilisant une diode BYW 98 FRED les pertes de commutation sont 
négligeables, elles pertes de conduction réduites.

0=BYX 66-1000

Fig. 8. Circuit inverseur. Ce circuit a pour rôle d'inverser la tension aux bor
nes du condensateur lorsque le transistor est devenu conducteur. Si la 
diode D n 'est pas assez rapide devant la période m/lC du circuit, le cou
rant inverse Irm décharge le condensateur (à gauche). L'utilisation d'une 
diode très rapide évite ce phénomène.

0=BYT 12-400

Fig. 9. A gauche écrêtage de la 
surtention par Transiis. A droite ré
duction de la surtension par un ré
seau rc.
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Fig. 10. Amortissement. En haut par une résistance. En bas par un réseau 
R2C. La capacité C est en général grande devant la capacité Co de la 
diode.

Muntai

BYW 98

mhmk'

Résumé de la première partie.
Il y a deux façons très différentes de bloquer 

une diode.
Dans le fonctionnement « diode de roue libre » 

la vitesse de décroissance du courant dans la 
diode est fixée par un commutateur actif (transis
tor) qui absorbe de l’énergie. Dans ce type de cir
cuit, il n’y a ni oscillation, ni surtension. La diode 
dissipe peu d’énergie mais les pertes dans le 
commutateur actif (transistor) sont importantes.

Dans le fonctionnement « diode de redresse
ment » la vitesse de décroissance du courant 
dans la diode est fixée par une inductance L qui 
emmagasine une énergie 1/2LI2RM. Ceci 
se manifeste toujours au moment du blocage 
sous la forme d’une surtension de commutation 
VRM.

VRM = C. VR (VR : tension d’alimentation).
Le paramètre C, caractéristique de la diode, en 

définit la progressivité (il est proportionnel à la 
pente dlR/dt du courant imposée par la diode au 
blocage). Dans ce type de fonctionnement, le cir
cuit composé de l’inductance L et de la capacité 
de la diode peut entrer en oscillation.

Ce phénomène d’oscillation, gênant pour 
quelques applications, ne doit pas être confondu 
avec le phénomène de recouvrement brutal 
(snap off) qui génère des surtensions très éle
vées et du bruit.

Au moment de rétablissement du courant, la 
diode est soumise à une surtension VFP dont la 
durée est environ 0,5 gs. L’amplitude de cette 
surtension dépend de la densité de courant et du 
type de diode. C’est avec les diodes rapides que 
ces surtensions sont les plus faibles. Les diodes 
rapides réalisées pour les tensions les plus bas
ses (faible résistivité) sont celles qui ont les sur
tensions d’établissement les plus faibles.

Les anciennes méthodes de caractérisation 
définissant le paramètre trr qui donnent des 
résultats difficilement exploitables et variables 
suivant les conditions de mesure ont été rempla
cées par des méthodes modernes, définissant le 
courant inverse IRM et le facteur de progressivité 
C. Ces deux paramètres sont spécifiés à chaud 
et à fort niveau de courant.

50 nS/C T-25 °.
- 1972 BYX66-1000Irm13 A 

1973 BYT61-1000M A 
1984 BYT12- 800Irm2,5 A

Fig. 11. Diode du réseau d’aide à la commutation. Lorsque le condensa
teur C est complètement chargé, tout le courant qui passait dans la bran
che D. C. est transféré dans ta charge. La vitesse de commutation, c’est-à- 
dire la vitesse de décroissance du courant dans la diode n 'est limitée que 
par les inductances parasites du circuit, inductances à air donc sans 
pertes. La diode D peut osciller. A gauche une diode < basse tension » 
provoque des oscillations qui peuvent, par l’intermédiaire des capacités 
parasites entraîner la remise en conduction c'est-à-dire la destruction 
du transistor. A droite l'utilisation d'une diode rapide haute tension 
bien amortie assure une commutation propre.

Fig. 13. Montage en série de dio
des rapides. Il faut prévoir un équili
brage statique, soit avec des résis
tances r (le courant dans r doit être 
bien supérieur au courant de fuite 
de la diode) soit avec des diodes 
Transiis.

1/ Le concepteur aura toujours intérêt à choisir la 
diode la plus rapide (c’est à dire les séries « basse 
tension ») dont la tension maximale VR est compa
tible avec les exigences du circuit.

Dans le cas où la diode est en fonctionnement 
« redresseur » (c’est à dire avec une inductance 
série qui peut être très faible) il est intéressant de 
limiter la surtension avec des diodes écrêteuses 
« Transil » ou un réseau RC pour éviter d’utiliser 
une diode très haute tension.
21 Lorsque le concepteur, limité par la tension de 
fonctionnement, ne trouve pas de diode assez 
rapide, il peut toujours monter en série des diodes 
de plus basse tension nominale.
3/ Dans le cas où le circuit fonctionne en très 
basse tension (<30 V), il est indispensable d’utili
ser des diodes FRED (<200 V) si on veut éviter des 
phénomènes de traînage à l’établissement du cou
rant.
4/ Les diodes modernes ne présentent plus le phé-
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nomène de recouvrement brutal (snap off), mais 
dans certains cas des diodes (dont le courant 
remonte progressivement au moment du blocage) 
peuvent osciller, en présence de faibles inductan
ces. Pour éviter ce phénomène le concepteur 
peut :
— soit choisir des diodes rapides haute tension 
qui amortissent le circuit pendant le régime transi
toire (la famille BYT 11 -13 - 61 - 65 - 67 est très bien 
adaptée),
— soit utiliser un réseau RC qu’il déterminera en 
fonction des éléments du circuit pour l’amortir.

Conclusion

On a pu dire que les diodes rapides étaient le 
« talon d’Achille » de l’électronique de puissance. 
En 1984, la situation a bien changé.
— On connaît bien le fonctionnement des diodes à 
rétablissement du courant,
— le fonctionnement des diodes au moment du 
blocage a été mieux analysé en fonction des diffé
rents types de circuit.

— le progrès technologique a permis de réaliser 
de nouvelles familles de diodes plus rapides et 
dont les paramètres électriques sont caractérisés 
en fonction des conditions d’utilisation.

L’ensemble de ces facteurs « le software plus le 
hardware » pourrait-on dire, doit permettre d’amé
liorer considérablement les équipements.

J.M. PETER 
Thomson-Semiconducteurs
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Pour se rapprocher 
du commutateur idéal : 
naissance du concept 

MOS-BIP-MOS

Pour améliorer les commutateurs MOS et bipolaires actuels deux voies sont possi
bles : travailler les technologies des semiconducteurs, ou combiner plusieurs compo
sants dont l’ensemble forme un nouveau commutateur plus performant. Il est ainsi 
possible aujourd’hui, en laboratoire, grâce à la technologie, de réaliser des transistors 
à aire de sécurité quasi carrée et ne nécessitant plus de courant négatif pour commu
ter très rapidement. Il est aussi possible de réunir sur une même puce ou sur un 
même substrat d’alumine miniature plusieurs composants pour former un commutateur 
de haute performance : c’est le cas du BIPMOS. Parfois technologie originale et circuit 
peuvent se combiner comme dans ce que nous avons appelé les BIPMOS à réaction : 
(IGT ou CO MF ET)

J.P. Berry, du Laas, à Toulouse, a tenté de réaliser un composant de commutation 
de hautes performances en poussant au maximum les possibilités de combinaisons de 
composants. Il a abouti à un concept MOS-BIPMOS qui pourrait être intégrable.

En commutation électronique de puissance 
d’une charge généralement inductive associée 
à une diode de roue libre, fig. 1, il est néces
saire de contrôler les vitesses de variation du 
courant dl/dt et de la tension dV/dt au niveau 
du dispositif interrupteur actif à la fermeture et 
à l’ouverture :
— à la mise en conduction pour limiter le cou
rant crête dans K durant le temps de recouvre
ment des charges stockées dans la diode de 
roue libre,
— à l’ouverture pour limiter l’énergie dissipée 
dans K au claquage durant le temps dé mise en 
conduction de la diode de roue libre.

Avec le transistor bipolaire ces paramètres 
sont naturellement fixés par les CALC, circuits 
d’aide à la commutation passifs placés dans le 
circuit du collecteur, Fig. 2.

• dV/dt à l’ouverture est limité par y , d2
• dl/dt à la fermeture est limité par À

La fonction principale de ces CALC est de 
maintenir le point de fonctionnement (le, Vc) 
dans une aire de sécurité fournie par le cons
tructeur du transistor.

Ces CALC à composants passifs placés dans 
le circuit principal de puissance doivent être 
dimensionnés pour de forts niveaux de courant 
et de tension ; ils sont dissipatifs, accroissent la 
complexité des montages et sont coûteux.

Le transistor MOS de puissance présente 
une aire de sécurité plus étendue que son 
homologue bipolaire et l’on peut envisager une 
réduction des dimensions des CALC que l’on 
placerait dans le circuit de drain.

Dans une première partie, nous décrivons 
ainsi des circuits de commande de porte per
mettant d’éliminer ces CALC passifs du circuit 
de drain ; ces circuits déterminent les régimes 
de charge et de décharge de la porte, tout en 
réduisant automatiquement le délai dû à l’effet 
Miller quand il apparaît au moment de la varia-
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Fig. 3 : Circuit de base équivalent à la commutation de charge inductive à 
la mise en conduction de Mosfet.

Fig. 4 : Formes d'onde de la charge de porte.

5b : Fermeture de K. Base de temps 0,5 ps/cm.

tion de tension de drain. Ils permettent de 
régler à bas niveau — en amont de l’interrup
teur — les 2 paramètres dl/dt et d\Z/dt indépen
damment l’un de l’autre.

Dans une deuxième partie nous proposons 
d’associer transistors bipolaires et MOS.

Rappelons les avantages essentiels des tran
sistors MOS sur les transistors bipolaires de 
puissance :
• simplicité de commande,
• rapidité,
• aire de sécurité plus étendue,
• grande capacité de surcharge en courant,
• plus faible tension de déchet à faible niveau 
de courant.

Par contre à fort niveau de courant le transis
tor bipolaire présente des tensions de déchet 
plus faibles que son homologue MOS.

D’autres considérations déclassent le MOS 
de puissance par rapport au bipolaire en con
duction permanente à fort niveau de courant :
• plus grande surface de silicium,
• accroissement de la résistance drain-source, 
avec la température.

Les associations MOS-Bipolaire permettent 
de bénéficier des avantages complémentaires 
de ces deux types de transistors.

Nous présentons ainsi le montage Darlington 
BIPMOS, avec commande de base du bipolaire 
par un MOS et nous lui ajoutons en parallèle un 
autre MOS à forte capacité de surcharge en 
courant pour l’aide à la commutation « active », 
lui-même piloté par les circuits présentés dans 
la première partie de la présente note.

Deux circuits de commande 
et d’aide à la commutation

La fig. 3 représente le circuit de base qui 
nous intéresse.

La fig. 4 représente les formes d’onde de la 
charge de porte.

Notons que lors de la mise en conduction, le 
courant de drain s’établit de QO à Q1, à tension 
fixée VDD et que la tension de drain décroît 
après, de Q1 à Q2 à courant de drain établi ID ; 
il y a alors effet MILLER.

Nous en déduisons qu’à la mise en conduc
tion du MOSFET, le dl/dt dépend du temps 
d’apport de charge Q1-Q0 ; le dV/dt dépend du 
temps d’apport de charge Q2-Q1.

En fig. 5 une résistance en série avec le 
générateur de tension de commande VC déter
mine le temps d’acquisition de Q1, nous don
nant en première approximation le dl/dt.

En fig. 6 un deuxième circuit détecte l’appa
rition d’une variation négative de la tension 
drain et modifie le circuit de charge de porte ; il 
agit tant qu’il y a un dV/dt négatif sur le drain 
en reliant directement la porte à Vaux à travers 
R’2.

Si R’2 « R1 il y a réduction importante du 
délai dû à l’effet MILLER ce que l’on voit en
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comparant les oscillogrammes des fig. 5.b et 
fig. 6.b.

En fig. 7 un troisième circuit décharge la 
porte pour l’ouverture de l’interrupteur.

En fig. 8 schéma complet du dispositif ; on 
notera que losque VC = 0, T2 inhibe le 
deuxième circuit de détection et charge sur 
dV/dt 0, ce qui assure la sûreté de fonctionne
ment vis-à-vis de parasites transitoires générés 
par la charge.

Premier pas : le BIPMOS

Le montage cascade ou darlington est pré
senté en fig. 9. Ses avantages sont les sui
vants :
• une haute impédance d’entrée ;
• temps de mise en conduction faible ; le driver 
MOS se comporte comme une source de cou
rant ce qui est très favorable à la mise en con
duction du bipolaire ;
• délais et temps de commutation à l’ouverture 
relativement faibles, le bipolaire n’étant pas 
complètement saturé ;
• faible tension de déchet :

Vceon = VBE + IC
P

Ron résistance à l’état passant du MOS
P gain du bipolaire

Avec Ron de 0,2 Q, p de 10, à fort courant IC 
de l’ordre de 50 A, la tension de déchet VcEon ne 
dépasse pas 2 V ;
• les courants base et collecteur du transistor 
bipolaire proviennent en totalité du circuit prin
cipal de charge.

Le montage comporte aussi, malheureuse
ment, des désavantages :
• le transistor bipolaire ne peut être profondé
ment saturé, il reste en régime de quasi- 
saturation ;
• à l’ouverture, il faut éviter le phénomène de 
second claquage, respecter l’aire de sécurité 
réduite caractéristique du transistor bipolaire ;
• la tension de saturation augmente lorsque 
l’on réduit le temps de déstockage à l’ouverture 
en agissant sur Rdson et Rbe.

Si augmente, la tension de saturation nBE
augmente et le temps de stockage diminue ; un 
compromis doit donc être trouvé en fonction 
des applications.

Vers un MOS-BIPMOS

Pour s’affranchir de certains défauts des 
bipolaires, il est possible de leur adjoindre un 
MOS en parallèle (fig. 10). On a alors, en con
duction :

I = 11 + I2

Fig. 6b : Fermeture de K. Base de temps 0,5 ps/c.

VG 5V/C

•d sa/c

Vq 50V/C

Fig. 7b : Ouverture de K. Base de temps 0,5 ps/c.
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Vdd

+ Vaux
(15V)
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Ï1
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R'2 
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R2
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If-JVVW
330 pF

o----------- -------
Ri détermine dl /dt>0 Ri =2K — — =50A/jjs
R'2+R2détermine dV/dt<0 dtdV
R2 détermine dV/dt^O R2-Rs-^ft-^-AOOV/ys

Fig. 8 : Circuit de commande et d'aide à la commutation du transistor 
MOSfet de puissance.

Fig. 9 : Darlington BIP MOS.

Fig. 10 : Montage cascade parallèle MOS-BIP/MOS.

Fig. 12 : Interrupteur hybride MOS-Bipolaire/MOS et circuits de com
mande.

En fin de cycle de charge de l'inductance, le courant du bipolaire est 
reporté sur le MOS parallèle pendant 4 ps avant ouverture complète.

Fig. 13: Interrupteur hybride MOS-BIP MOS commutant une charge 
inductive.
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VCE = VBE + (Ron) 1 .11 = (Ron) 2 .12
P

Tant que (Ron) 2 < VBE (~ 0,7 V) le MOS 
parallèle assure une tension de déchet nette
ment plus faible que celle que présenterait le 
bipolaire seul (chute de tension obligatoire de 
jonction)

Par contre, à fort niveau de courant le bipo
laire en quasi-saturation (forte injection de por
teurs dans la base) pour une surface de silicium 
égale à celle d’un MOS, présente une tension 
de déchet plus faible que celle que présenterait 
le MOS seul.

Fig. 11 la courbe 1 représente la tension de 
déchet du montage darlington (fig. 9) en fonc
tion du courant à 30 °C de température boîtier.

La courbe 2 représente la tension de déchet 
du montage cascade parallèle (fig. 10) en fonc
tion du courant à 30 °C de température boîtier.

En première partie, nous avons vu la possibi
lité de régler, en amont d’un MOS, par les cir
cuits de commande de porte, les 2 paramètres 
dl/dt et dV/dt à la fermeture et à l’ouverture en 
fonctionnement interrupteur. D’autre part le 
MOS présente une aire de sécurité étendue par 
rapport au bipolaire, en particulier à l’ouverture.

Dans l’interrupteur hybride MOS-BIP/MOS de 
la fig. 10 nous allons donc confier la fonction de 
commutation au MOS parallèle.

Il sera mis en conduction avant le bipolaire 
et bloqué après le blocage du bipolaire.

Transitoirement, durant quelques microse
condes, le MOS parallèle supportera la totalité 
du courant, mais ce dispositif a naturellement 
une grande capacité de surcharge en courant.

La fig. 12 représente le montage MOS- 
BIP/MOS et sa circuiterie de commande.

La fig. 13 représente les oscillogrames de ce 
montage commutant une charge inductive.

Avec des circuits de commande adaptés aux 
caractéristiques d’entrée du MOSFET en com
mutation, et une association de celui-ci au tran
sistor bipolaire, nous obtenons ainsi un inter
rupteur rapide, à faible chute de tension en con
duction et à grande capacité de surcharge.

Réalisé en composants discrets dans la pré
sente étude, ce dispositif est intégrable car il y 
a de grandes similitudes entre la structure d’un 
transistor bipolaire et celle d’un transistor MOS
FET.

L’intégration sur un même substrat du mon
tage cascade parallèle MOS-BIP/MOS et de sa 
circuiterie de commande nous donnerait un 
composant de puissance assez proche de 
l’interrupteur idéal opérant sa commutation de 
façon « intelligente ».

J.P. Berry 
LAAS Toulouse
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Quelques principes 
d’utilisation 

du GTO

Pour chaque application particulière, la bonne connaissance des spécifications, 
l’estimation de la tension et du courant crête, le calcul des pertes totales notamment 
sont indispensables pour déterminer le GTO le mieux adapté.

LE thyristor G.T.O. (Gâte Turn, Off), représenté 
avec sa symbolisation (figure 1), est un semi- 
conducteur bistable, trijonction, destiné au 

contrôle de courant unidirectionnel. Comme le 
thyristor, le G.T.O. supporte, à l’état bloqué, des 
tensions directes importantes (1 500 V chez RTC) 
et des pointes de courant, à l’état passant, bien 
supérieures à la valeur moyenne admissible.

Il admet des fréquences de commutation éle
vées (supérieures à 25 KHz) et sa commande est 
réalisée par un faible courant de gâchette, positif 
pour la mise en conduction et négatif pour le 
blocage.

Le G.T.O. réalise une très bonne combinaison 
des avantages des thyristors classiques et des 
transistors.

Le but de cet article est de familiariser le 
concepteur de circuits de puissance avec les 
spécifications et le fonctionnement de ce com
posant.

Un chapitre décrit les quatre phases nécessai
res à la réalisation de système :

— estimation de la tension crête ;
— évaluation du courant crête (grandeur à 

relier à la fréquence de commutation) ;
— calcul approché des pertes totales ;
— choix des composants du circuit de gâ

chette.
La connaissance des paramètres ci-dessus 

permet, pour chaque application donnée, le 

choix du composant G.T.O. et de son environne
ment.

Caractéristiques directes du G.T.O.
Le réseau de courbes If/VAk (figure 2) montre 

deux comportements du G.T.O. à l’amorçage, en 
fonction du niveau de courant d’anode. Lorsque 
celui-ci est inférieur au courant d’accrochage lL, 
le G.T.O. réagit comme un transistor haute 
tension ayant un facteur d’amplification de cou
rant Ia/Ig croissant avec le courant d’anode. Si le 
courant de gâchette est insuffisant pour provo
quer le déclenchement, le G.T.O. est en blocage 
direct avec un faible courant de fuite entre anode 
et cathode. Au contraire, si le courant de gâ
chette est supérieur au niveau Igt nécessaire 
pour l’amorçage, le G.T.O. est rendu passant et 
il apparaît une faible chute de tension résiduelle 
entre anode et cathode. Tant que le courant 
d’anode est inférieur au courant lL, le G.T.O. peut 
revenir à l’état de blocage direct si le courant de 
gâchette devient inférieur au courant IGt.

Si le courant d’anode est supérieur au courant 
d’accrochage II, le G.T.O. reste à l’état passant, 
se comportant comme un thyristor classique, 
même en cas de suppression de courant de 
gâchette ; mais à l’inverse du thyristor conven
tionnel, le G.T.O. peut être bloqué par inversion 
de la tension de gâchette.
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Fig. 2. Caractéristique lA = f(VAK) suivant le courant de gâchette.

Caractéristiques inverses du 
thyristor G.T.O.

En polarisation inverse, le G.T.O. est équiva
lent à une résistance, ne pouvant bloquer aucune 
tension et ne permettant pas le passage d’un 
courant significatif.

Dans le cas où une tenue en tension inverse 
est nécessaire pour le système, il suffit de 
connecter une diode en série avec le G.T.O. De 
même, pour un courant inverse élevé, une diode 
doit être montée en anti-parallèle (figure 3). Les 
diodes compatibles avec ces applications sont 
disponibles ; par exemple, la BY 329 pour les 
BTV 58 ou 59 (jusqu’à 1 000 V) et la BY 359 pour 
les BTW 58 ou 59 (jusqu’à 1 500 V).

inverse inverse inverse

Fig. 3. Comment changer le comportement en inverse du G.T.O. avec des 
diodes additionnelles.

Fig. 4. Courant d’anode contrôlable, fonction du d /dt réappliqué avec 
charge inductive et VGR = 10 Vpour les BTV59 et BTW 59.

Fig. 5. Courant d’anode contrôlable, fonction du d!de réappliqué avec 
charge inductive et VSR = 5V pour les BTV 59 et BTW 59.

Courant d’anode maximum 
contrôlable

Bien que les cristaux utilisés soient relative
ment petits, le G.T.O. supporte des pointes de 
courant d’anode, en conduction ou au blocage 
nettement supérieures au courant moyen nomi
nal spécifié. Par exemple, le BTV 59, pour une 
valeur moyenne de 15 A, permet de bloquer des 
courants crête de 50 A. La seule contrainte est, 
dans la phase de blocage, de s’assurer que le 
taux de croissance de la tension anode-cathode, 
pour des charges inductives, est limité.

Les courbes (figures 4 et 5) explicitent la 
relation entre le courant crête contrôlable, Itcrm, 
et le dv/dt appliqué au circuit anode-cathode. 
Plus le courant à contrôler est élevé, plus le dv/dt 
admissible sera faible. De plus, les courbes 
ci-dessous montrent que, à dv/dt fixé, le courant 
Itcrm augmente avec la tension négative de 
gâchette. Ceci est important et indique que 
l’impédance du circuit de commande, lors de 
l’extinction du G.T.O. doit être aussi faible que 
possible.

La figure 6 donne un exemple typique de 
circuit à utiliser. En particulier, l’impédance de la 
boucle de blocage (trait épais figure 6) doit être 
minimisée. Dans le cas de l’utilisation d’une 
capacité de découplage, celle-ci doit être placée 
très près du condensateur électrolytique.

Afin de contrôler la montée de tension anode- 
cathode au blocage, il peut être nécessaire 
d’utiliser l’un des schémas de la figure 7. Le 
circuit 7a est destiné aux systèmes ne compor
tant qu’un seul G.T.O., ou dans les montages en 
pont, lorsqu’il est nécessaire de se prémunir 
contre les inductances parasites de la ligne.

Le circuit 7b convient aux montages en pont. 
Le circuit RC, employé pour les thyristors classi
ques où ASCR, n’est pas très utilisable pour le 
G.T.O. En effet, lors du blocage d’un thyristor 
conventionnel, par commutation forcée, le taux 
de croissance de tension, dv/dt, peut être 
maîtrisé par le circuit extérieur d’extinction. Dans
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le cas du G.T.O., le courant est interrompu par le 
cristal de silicium et le contrôle du dv/dt doit être 
effectué différemment. Le circuit RCD, (figure 
7a), est utilisé dans les montages en pont lors
qu’il est nécessaire de se prémunir contre les 
inductances parasites de la ligne. Pour tout 
circuit « Snubber », l’efficacité est dépendante de 
la minimisation des inductances série, y compris 
celles provoquées par le câblage (figure 7c).

Aire de sécurité du thyristor G.T.O.

Le G.T.O. est un semiconducteur à deux états 
stables, il ne peut rester dans un état quasi- 
saturé, durant les phases de blocage ou d’amor
çage. Il n’y a donc pas de limitation de l’aire de 
sécurité tant que la polarisation de la gâchette 
est positive. Dans le cas d’une polarisation 
négative de celle-ci, l’aire de sécurité est un 
rectangle. Un exemple est donné (figure 8).

Mise en conduction

a) Précaution durant l’impulsion ou la dé
charge capacitive de commande

Pendant la phase d’amorçage, il faut être sûr 
que le circuit de gâchette fournit un courant 
suffisant, lorsque le courant d’anode risque 
d’être inférieur au courant d’accrochage lL. Dans 
le cas d’un amorçage réalisé par une décharge 
capacitive dans le circuit de gâchette d’un G.T.O. 
connecté à une charge inductive (figure 9), 
une constante de temps trop faible peut 
provoquer un déclenchement incertain si le 
courant de gâchette devient inférieur au niveau 
Igt avant que le courant d’anode n’ait dépassé la 
valeur lL. Un amorçage incertain peut aussi être 
dû à des variations importantes de la charge.

D’autre part, si le courant d’anode est très peu 
supérieur à la valeur L du courant d 'accrochage, 
une décroissance trop rapide du courant de 
gâchette provoque une mise en conduction in
certaine (figure 10). Le temps de descente de 
l’impulsion de commande devra donc être aug
menté.

b) Réduction des pertes en commutation

Pour réduire les pertes pendant les commuta
tions, il est essentiel de minimiser le temps de 
mise en conduction ton du G.T.O. Les deux 
composantes de ton, le temps de retard td et le 
temps de montée tr, diminuent lorsque le courant 
positif de gâchette augmente (figure 11).

On trouve (figure 12) une croissance rapide 
jusqu’à l’obtention d’un niveau 2 à 5 fois supé
rieur à la valeur minimale Igt assurant le déclen
chement, puis une diminution jusqu’à Igt après 
que le courant d’anode ait atteint une valeur bien 
supérieure au courant de déclenchement II. Ceci 
peut être réalisé par l’utilisation d’un circuit RC

Fig. 6. Schéma pratique de commande possible pour le BTV 59.
La surface hachurée doit être réduite autant que possible afin de 

minimiser l’inductance parasite.

Fig. 7. On a la relation suivante : C„ - IrMdJ avec en tTr. en A 
etd^enV/us. c

Fig. 8. Aire de sécurité du BTW 58 avec une commande négative de 
gâchette.
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Fig. 9. Risque d’amorçage incer- Fig. 10. Possibilité de non déclen-

dans la commande positive de gâchette (cf. R5 G? 
figure 6). Dans le cas de thyristors classiques, 
une montée trop rapide du courant d’anode 
provoque des effets importants de dissipation 
localisée dans le cristal durant la phase de mise 
en conduction. La structure interdigitée du com
posant G.T.O. accroît très sensiblement la capa
cité à supporter les contraintes d’un amorçage 
rapide. Pour les circuits sans réseau RCD de 
protection, la dissipation lors de l’enclenchement 
est relativement faible. Dans le cas où le réseau 
RCD est nécessaire, la décharge capacitive doit 
être prise en compte, surtout lorsqu’une capacité 
seule est utilisée. Dans ce cas, toute l’énergie 
stockée doit être dissipée sous forme de pertes 
d’amorçage du G.T.O. à chaque cycle.

c) Avantages d’une commande continue de 
gâchette

Comme le transistor, le G.T.O. peut être 
amorçé et laissé en conduction par simple appli
cation d’un courant continu de gâchette supé
rieur à Igt. Les graphes (figures 13 et 14) montrent 
ce mode de fonctionnement qui se traduit par 
une chute de tension anode-cathode plus faible 
en conduction, même si le courant d’anode est 
très supérieur au niveau II.

Analyse de la phase de blocage

a) Principes

Pour comprendre cette phase de blocage, il 
peut être utile de se rappeler quelques principes 
de la conduction dans le cristal du thyristor 
G.T.O.

La figure 15 représente la coupe d’un cristal en 
conduction. Pendant l’état passant, la région 
centrale est remplie d’un plasma électron-trou 
autorisant le passage d’un courant important 
avec une faible chute de tension anode-cathode.

Pour bloquer le G.T.O., le plasma doit être 
interrompu, ce qui peut être réalisé par applica
tion d’une polarisation négative de base. Cette 
tension négative provoque « l’écrasement » du 
plasma en un fin canal (figure 16). La durée 
nécessaire à la disparition du plasma est le 
temps de stockage ts. Pour réduire ce temps ts, 
un champ relativement important de - 5V à 
-10 V, doit être créé entre la gâchette et la 
cathode du composant. La structure de la gâ
chette est réalisée de façon à pouvoir supporter, 
pendant de courtes périodes, (de l’ordre de 20 gs), 
un fonctionnement en régime d’avalanche in
verse. Il est à noter qu’une tension négative 
supérieure à la tension de claquage ne favorisera 
pas le phénomène de blocage.

Lorsque le plasma est interrompu, le courant 
d’anode décroît et la tension d’anode augmente 
avec une pente liée à la charge. La relation entre 
la tension négative de gâchette appliquée et les 
deux composantes du temps de blocage, ts et tf, 
est explicitée figure 17.
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Le temps de décroissance du courant d’anode 

est aussi fonction du courant extrait par la 
gâchette (figure 18).

Par exemple, si le courant d’anode d’un 
BTW 58 est de 5 A et que l’on souhaite bloquer 
le G.T.O. par un courant de gâchette de 1 A, les 
temps de stockage et de décroissance seront 
respectivement de 2 ns et de 1,5 ms.

La capacité à supporter des valeurs crête 
élevées de courant de gâchette inverse, néces
saires à un blocage rapide, est favorisée par une 
fine structure d’anode et une région p+ de 
basse impédance sous la cathode. Ceci est 
rendu possible par un contrôle précis de la 
diffusion. Des points chauds localisés, pendant 
la phase de blocage, sont évités grâce à l’utilisa
tion d’une structure interdigitée avec de longs et 
fins « doigts » de cathode.

La dernière phase du blocage consiste en une 
légère trainée de courant dûe aux charges rési
duelles stockées dans le cristal (figure 19). Chez 
RTC un dopage à l’or assure une recombinaison 
rapide de celles-ci et minimise les effets de ce 
courant résiduel sur le bilan total des pertes au 
blocage.

b) Pertes au blocage
A basse fréquence (< 2 KHz) les pertes dues 

au blocage du G.T.O. sont négligeables. Par 
contre, aux fréquences élevées et particulière
ment si le taux de croissance de la tension 
anode-cathode est élevé, les pertes au blocage 
doivent être estimées et prises en compte dans 
la conception des systèmes. Le nomogramme 
(figure 20) montre les pertes du BTW 58 par 
cycle. La dissipation totale peut être évaluée en 
multipliant le terme Et obtenu par la fréquence de 
commutation. La diminution du dv/dt réappliqué 
réduit sensiblement les pertes au blocage mais 
demande une capacité de plus grande valeur 
pour le circuit RCD. Une telle capacité présente 
aussi l’avantage de permettre des valeurs plus 
élevées du courant Itcm- Il faut toutefois noter 
que les pertes à l’amorçage augmentent. Lors de 
la conception du circuit, il faudra donc trouver le 
meilleur compromis suivant l’application voulue.

Check-list pour la conception des 
circuits utilisant le G.T.O.

Ce chapitre résume les paramètres les plus 
importants, nécessaires à la conception de cir
cuits fiables. Ces principes sont valables pour 
toutes les applications à G.T.O. ; pour illustrer la 
méthode, un exemple pratique est décrit.

a) Tensions prises en compte

La tension continue anode-cathode et la ten
sion crête répétitive sont déduites du circuit. Des 
marges de sécurité doivent être prises, par 
exemple concernant les variations possibles de 
la tension d’entrée ou les phénomènes transitoi
res.

Fig. 15. Section d'un cristal de G.T.O. au début du blocage (temps de 
stockage ts) lorsque commence l'extraction du courant de gâchette.

HUI l'H 1

Gâchette Cathode

lllIliliÏÏilDwiiiiiiiiiiiiniinnmiimi
^P+ layer \node

□ n+layer __^_E|ectrons

mniD Métallisation

Fig. 16. Coupe d’un G.T.O. au début de la seconde phase du blocage, le 
temps de décroissance tr
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Fig. 17. Influence de la tension négative de gâchette sur les valeurs de ts 
ettr

Fig. 18. Courant inverse de gâchette, fonction de la résistance série 
extérieure et relations donnant les temps ts et tr

ESp+layer Anode 

r - .'I n+ layer 
mjllll Métallisation

Fig. 19. Coupe d'un cristal de G.T.O. pendant la phase finale du blocage 
(traînée de courant) durant laquelle se produit la recombinaison des 
charges de la zone n.

Les quatre valeurs spécifiées pour chaque 
composant dans la feuille de caractéristiques 
sont (figure 22) :

VDc : Tension continue anode-cathode à l’état 
bloqué.

Vdsm : Tension de crête non répétitive à l’état 
bloqué.

Vdrm : Tension de crête répétitive à l’état bloqué 
(rapport cyclique 5 %).

Vdwm : Tension maximum d’utilisation à l’état 
bloqué (rapport cyclique 5 %).

b) Courant crête d’anode, taux de montée de 
la tension réappliquée au blocage, circuit d’aide 
à la commutation.

Ces paramètres sont liés entre eux par les 
courbes caractéristiques Itcm fonction du dv/dt 
(courant d’anode crête contrôlable fonction du 
taux de croissance de tension réappliquée au 
blocage entre anode et cathode). Pour un fonc
tionnement fiable, la phase de blocage ne doit 
pas se produire en dehors de ces courbes, à 
température de jonction et tension négative de 
gâchette fixées.

La plupart des applications demandent des 
limitations minimum ou maximum de dv/dt, à 
moins que le dv/dt soit déterminé par le circuit 
extérieur. De même, dans la plupart des applica
tions, la valeur crête du courant d’anode devant 
être interrompue, peut être déterminée. Si le 
système n’impose aucune contrainte concernant 
le dv/dt, les pertes du circuit « snubber » peuvent 
être réduites en choisissant la valeur maximum 
du dv/dt compatible avec le courant crête à 
bloquer.

Le phénomène de blocage est de plus opti
misé, si l’on choisit la tension négative de 
gâchette la plus élevée possible, limitée par la 
tension de claquage inverse de la jonction ga- 
chette-cathode.

La valeur de la capacité de protection néces
saire, permettant d’obtenir le dv/dt désiré est 
donnée par :

Cs = It crête X 1
dv/dt

On prendra une marge de sécurité pour la 
valeur de Cs. Si celle-ci est relativement petite, le 
condensateur peut être placé directement en 
parallèle sur le G.T.O. Dans le cas de montage en 
pont, une capacité de valeur Cs/2 est suffisante 
pour chaque G.T.O. On placera de plus une 
capacité de découplage (figure 7b).

La valeur la plus élevée du condensateur est 
limitée par l’énergie dissipée dans le G.T.O. et le 
courant crête d’anode provoqué par sa décharge.
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Une orientation des valeurs maximum, dans le 

cas de réseau triphasé d’entrée est donnée 
ci-dessous :

BT 157 25 nF

BTV 58 50 n F

BTW 58 50 n F

BTV 59 100 nF

BTW 59 100 nF

Si la contrainte en dv/dt impose une valeur plus 
élevée, l’utilisation d’un circuit RCD (cf figure 7) 
est nécessaire.

Si deux G.T.O. sont utilisés dans un circuit en 
pont, une faible inductance et une diode de roue 
libre sont nécessaire dans le circuit d’alimenta
tion continue (cf figure 7c).

c) Dissipation totale du G. T.O.

La dissipation totale du G.T.O. doit être éva
luée afin de calculer le radiateur nécessaire.

Les pertes se décomposent en quatre groupes 
principaux :

— Pertes à l’état passant.
— Pertes à l’état bloqué.
— Pertes à la mise en conduction.
— Pertes au blocage.
Ces pertes peuvent être estimées indépen

damment, de la façon suivante :

Pertes à l’état passant
Celles-ci peuvent être obtenues par le nomo- 

gramme donné dans les spécifications, liant la 
dissipation au courant moyen et au facteur de 
forme a. Celui-ci est défini comme le rapport 
entre le courant efficace IT(rms> et le courant 
moyen It<av)-

Pertes à l’état bloqué
Elles sont données par le produit du courant de 

fuite, Id, par la tension à l’état bloqué.
La valeur lD spécifiée permet de déterminer le 

cas le plus défavorable à tension d’anode et 
température de jonction maximales.

Pertes à la mise en conduction
Celles-ci dépendent principalement du courant 

d’anode et de la forme d’onde de tension au 
moment de l’amorçage.

Si un circuit RCD de protection est utilisé 
(figure 7a) et la fréquence de commutation faible, 
les pertes de mise en conduction sont négligea
bles. Si une simple capacité est employée, 
l’énergie stockée dans celle-ci est dissipée dans 
le G.T.O. à chaque période. Par conséquent, les 
pertes peuvent être calculées en multipliant 
l’énergie stockée dans le condensateur par le 
nombre de décharges par seconde. Dans les 
montages n’utilisant pas de circuit « snubber », 

les pertes à la mise en conduction peuvent être 
estimées par la relation suivante :

PsW(ON) ='4‘x VdS X It X tr X fs
6

avec

Vds ■' Tension d’anode avant conduction.
It : Courant d’anode après amorçage.
tr : Temps de croissance du courant.
fs : Fréquence de commutation.

Pertes au blocage
Elles dépendent grandement des conditions 

initiales avant blocage et des formes d’onde des 
courants et tensions qui peuvent être modifiées 
par le circuit « snubber » utilisé. Généralement la 
traînée de courant, durant cette phase, entraîne 
les pertes les plus importantes.

Les courbes (figures 20 et 21) permettent 
d’évaluer ces pertes, en fonction du courant 
crête, du dv/dt et de la température de jonction. 
Il est à noter qu’une faible diminution de la 
température de jonction en fonctionnement ré
duit sensiblement ces pertes.

Une fois connues, la dissipation totale du 
G.T.O., la température ambiante et celle de 
jonction en fonctionnement, le radiateur peut 
être déterminé.

d) Conception du circuit de gâchette

Ce circuit doit être réalisé pour répondre à 
deux impératifs : une mise en conduction et un 
blocage optimaux. La jonction gachette-cathode 
du G.T.O. se comporte exactement comme une 
diode. Le courant direct (servant à l’amorçage) 
doit être limité afin d’éviter une dissipation 
excessive. La tension inverse doit être détermi
née pour empêcher un phénomène d’avalanche 
de trop longue durée qui provoquerait de même 
une trop forte dissipation. Les feuilles de spécifi
cation donnent, pour chaque G.T.O., la puis
sance maximum admissible dans le circuit de 
gâchette.

Le circuit théorique de commande est repré
senté figure 23.

Les circuits spécifiques au blocage et à la mise 
en conduction sont décrits ci-dessous :

Circuit de mise en conduction
Le courant direct minimum assurant le déclen

chement du G.T.O. est donné par la valeur IGt des 
caractéristiques. Il est à noter que le paramètre 
Igt est fonction de la température et que le 
premier amorçage se fait à plus basse tempéra
ture que celle du fonctionnement nominal.

Si le courant utilisé est juste au niveau Igt, le 
G.T.O. sera amorcé mais le taux de croissance 
de courant di/dt sera faible. Dans certaines 
applications telles que les onduleurs autonomes 
de type résonnant, cela ne présente aucun 
inconvénient, à l’inverse des circuits hacheurs 
(cas des systèmes de commande de moteur 
asynchrone) ou le di/dt peut être très important.
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Fig. 20. Pertes maximum dues au blocage, Ep fonction du d/d réappli
qué, la valeur crête du courant au blocage étant fixée, pour le BTV 58 et 
120 °C avec une tension sinusoïdale réappliquée jusqu’à 1200 V.

Fig. 21. Variations des pertes dues au blocage, Et, fonction de la 
température, la valeur crête du courant au blocage étant fixée, pour le 
BTV 58; avec une tension sinusoïdale réappliquée jusqu’à 1300 V et un 
d^d'initialdeéOO V/ps.

t
Fig. 22. Caractérisation de différentes tensions : a) Circuit résonnant, 
b) Circuit à ondes quasi-rectangulaires.

Fig. 23. Principe de 
commande.

Fig. 24. Exemple de circuit de commande 
pour de faibles rapports cycliques.

Pour réduire la dissipation, il peut être néces
saire d’augmenter le courant de gâchette Igr<pk> de 
quelques fois la valeur Igt- De plus, l’accroissement 
courant Igt réduif'le temps de la phase d’amor
çage.

Dans tous les cas, il est utile de maintenir un 
courant positif de gâchette de valeur au moins 
égale à Igt, pendant toute la durée de conduction 
du G.T.O. Ceci réduit en effet la chute de tension 
à l’état passant et diminue donc les pertes en 
conduction. Dans les systèmes où le courant 
d’anode est susceptible de prendre une valeur 
inférieure au courant de maintien lH, la présence 
d’un courant de gâchette permet de s’assurer 
que le composant reste bien amorcé. Le cas 
théorique idéal est d’obtenir une valeur d’amor
çage de l’ordre de 5 Igt puis un niveau continu de 
valeur IGt.

Circuit de blocage
Pour obtenir un blocage fiable, une source de 

tension négative de basse impédance doit être 
placée entre gâchette et cathode. Le courant 
crête négatif de gâchette est alors déterminé par 
la résistance interne gachette-cathode du G.T.O. 
et le courant d’anode à bloquer. La valeur 
maximum de cette tension négative, VGR, est 
limitée par la tension d’avalanche inverse de la 
jonction gachette-cathode. Pour les BT 157, 
BTV 58, BTW 58, BTV 59, BTW 59, VGR est supé
rieure à 10 V. L’influence, sur la phase de 
blocage, d’une tension plus faible est montrée 
dans les spécifications particulières par la 
courbe Itcm fonction du dv/dt, à Vgr fixée.

Une réduction de la valeur VGR jusqu’à 5 V 
entraîne une diminution de moitié du courant 
crête contrôlable au blocage.

Dans le cas où la source de tension disponible 
n’est pas limitée par d’autres considérations de 
circuit, 10 V est la valeur conseillée.

Pour ne pas limiter la pointe négative de 
courant de gâchette, Igr<pk), le circuit de blocage 
doit présenter une faible impédance. Les valeurs 
maximum de crête lTc sont obtenues avec les 
valeurs négatives Igr maximum, c’est-à-dire au 
gain minimum en courant pendant la phase de 
blocage. L’élément qu’il faut absolument minimi
ser dans le circuit de blocage est l’inductance 
série. En effet, le temps de stockage du G.T.O. 
peut être inférieur à 0,5 pis et toute l’impulsion 
négative de courant Igr<pk) doit pouvoir circuler 
pendant ce temps. Si la tension disponible est de 
10 V, l’inductance série maximum peut être éva
luée comme suit :

Pour un courant d’anode crête, IT(pk> fixé, si l’on 
impose un gain en courant au blocage de 2, la 
valeur crête négative du courant de gâchette est 
donc : Igr<pk) = It<pk)/2.

Le temps de stockage maximum à température 
ambiante est donné par les spécifications. En 
pratique, le temps de stockage ts peut être 
inférieur mais une marge de sécurité (un fac
teur 2 par exemple) assure une bonne fiabilité.

Des valeurs Igr, ts et VGr, on déduit :
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Lg < (Vgr x ts) / (2 x Igr(rk))

soit

Lg <Vgr X ts/It(PK>

Il faut remarquer qu’à la fin du temps de 
stockage, lorsque la décroissance rapide du 
courant d’anode se produit, le courant de gâ
chette atteint sa valeur crête et commence à 
diminuer. Du fait que ce courant circule dans 
l’inductance série Lg, la jonction gâchette ca
thode est en avalanche inverse pendant la courte 
durée nécessaire à la dissipation de l’énergie 
stockée dans la self Lg. Une faible valeur de Lg 
n’entraîne aucune détérioration du G.T.O.

La source de tension permettant la polarisation 
inverse de gâchette dépend de l’applicaion et du 
rapport cyclique de fonctionnement. Par exem
ple, dans le cas d’une alimentation de type série 
résonnant ou de quelques circuits hacheurs, une 
capacité peut être montée en série avec la 
gâchette.

Cette capacité se charge, pendant la conduc
tion du G.T.O., par le courant de gâchette et peut 
être utilisée comme source négative pour l'ex
tinction du composant.

La valeur du condensateur doit être assez 
élevée pour que l’impulsion négative ne provo
que pas une décharge de plus d’un Volt et assez 
faible pour que la capacité puisse être suffisa- 
ment chargée durant la conduction du G.T.O.

La tension de charge crête doit être inférieure 
à la tension de claquage de la jonction gachette- 
cathode pour éviter une dissipation trop impor
tante de gâchette.

La figure 24 représente un tel circuit de 
commande. Le transistor Tr1 provoque la mise en 
conduction du G.T.O. et la charge du condensa-* 
teur C1. R1 limite la valeur du courant crête. La 
diode zener Z1 limite la tension maximale de 
charge de C1 à 12 V et permet le passage du 
courant au delà de cette valeur de tension.

Le transistor Tr2 est un « Darlington » réalisant 
le blocage. Une combinaison de la chute de 
tension directe du Darlington et de la tension 
négative Vci permet d’obtenir une commande de 
gâchette d’environ -10 V, les charges extraites 
par la gâchette peuvent être déterminées par IGr 
et ts. Une hypothèse de calcul est de considérer 
le courant de gâchette comme triangulaire, 
d’amplitude crête Ïgripkj et de durée 2 x ts. Les 
charges extraites sont alors :

QC — lGR(PK)xtS

Dans le cas où le rapport cyclique de fonction
nement est grand, par exemple, pour la com
mande de moteur asynchrone où la plage de 
variations est de ~ 0 % à ~ 100 %, une source de 
tension indépendante est nécessaire.

Un découplage de cette tension par un 
condensateur à faible coefficient de self est 

nécessaire pour assurer une faible inductance 
série du circuit de gâchette.

Une configuration simple à transistor ou Dar
lington peut être employé (cf figure 10).

e) Choix de la diode montée en antiparallèle

Afin d’éviter une polarisation inverse du G.T.O. 
supérieure à quelques volts et permettre le 
passage de courant inverse indispensable à certai
nes applications, il peut être nécessaire de 
placer en anti-parallèle sur le G.T.O. une diode. 
Le choix de celle-ci est fixé par le courant moyen 
direct, IF(av), et le courant crête répétitif, IF(rm), de 
même que par la tension crête répétitive VrRM. La 
valeur de VRRM est la même que la tension VDrm 
considérée pour le G.T.O.

Pour les onduleurs de commande de moteurs 
alternatifs, les deux relations suivantes doivent 
être vérifiées :

Ifrm (diode) = Itrm (GTO) 
lp(AV)(diode) = l(Av> (GTO)

Une famille de diodes a été spécialement 
développée pour répondre à la haute tenue en 
tension des G.T.O. Le tableau ci-dessous montre 
la concordance Diode-G.T.O.

f) Conclusion

G.T.O. DIODE
BTV 58 BY 329
BTV 59 BY 329
BTW 58 BY 359
BTW 59 BY 359

Les étapes principales nécessaires à la 
conception fiable de systèmes utilisant des thy- 
ristors G.T.O. sont :

— Déterminer les caractéristiques de tension.
— Choisir le G.T.O. permettant les lTc et dv/dt 

désirés.
— Calculer le radiateur.
— Concevoir le circuit de commande.
— Choisir la diode de protection en antiparal

lèle, si nécessaire.

A. DOLBACHIAN 
ET 

A. PAPOULAR

RTC
La Radiotechnique 

Compelec
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Variateursà transistors 
pour moteurs 

autosynchrones

L’association des semi-conducteurs de puissance et des machines tournantes a 
attisé l’imagination des chercheurs et des ingénieurs.

Le nombre des structures possibles s’est trouvé multiplié par la conjonction de deux 
domaines variés :

— richesse de modèles de machines tournantes (asynchrones ou synchrones de 
toute nature)

— et richesse de structures électroniques à thyristors ou à transistors à commuta
tion naturelle ou forcée.

Dans ce champ de structure, nous avons étudié et réalisé des commandes 
électroniques associées à des machines synchrones à aimants permanents.

Un des objectifs a été la réalisation de machines continûment contrôlables en couple 
de la vitesse nulle jusqu’à la vitesse maximale dans les 4 quadrants pour les 
asservissements de vitesse et de position de commandes d’axe.

Principe de la commande

L’analyse de la méthode de calcul de la 
machine tournante met en évidence que l’en
semble du système est représenté par un 
système de diagrammes vectoriels : en courant, 
en flux et en tension, (figure 1)

Le flux servant d’intermédiaire :
T = ïd +

“ Krd Içf + 5 do + Krql
E = U + ZI

Comme la force électromotrice E dérive du 
flux utile nous pouvons éliminer <6 u ; il reste 
donc :

î = Td + Tq
<p (ld, lq,N) = U + Z I

Nous avons également les expressions du 
couple :

c = K. ($UA I) = K $u I sin ($U,T) 
et

C = J ^- + g(N)

Les deux premières relations vectorielles sont 

en fait deux équations l’une en module, l’autre 
en phase.

Nous avons donc six équations.
Comme la force électromotrice est déphasée 

de <I>/2 par rapport au flux utile :
« = ($d,I) et <5 = ($u, $d)

Fig. 1 : Diagramme vectoriel en fonctionnement moteur.
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Variateurs à transistor
définissent parfaitement ces diagrammes vecto
riels les uns par rapport aux autres, lorsque $ d 
sert de référence de phase.

Nous avons donc 8 variables :
U, I, ld, lq, C, N, a, à

Le système sera régulé en choisissant comme 
variables contrôlables ld et lq

Le point de fonctionnement de la machine 
synchrone est donc complètement défini lors
que ld et lq sont déterminés en amplitude et en 
phase (ou I et son déphasage par rapport à l’axe 
de $ d (a).

Structure du variateur à transistors
La structure de la commande électronique 

permet l’autopilotage de la machine par contrôle 
en amplitude et en phase du courant moteur en 
le synchronisant sur la position du rotor de la 
machine synchrone.

Ainsi les semi-conducteurs qui assurent la 
fonction « commutation » assurent en même 
temps la fonction « contrôle de courant » donc 
du couple.

Pour des puissances mécaniques allant jus
qu’à 10 KW les circuits de puissance sont 
réalisés à l’aide de transistors dont la fréquence 
maximale de commutation est voisine de 10 KHz.

Les premières réalisations ont été faites avec 
un moteur diphasé contrôlé par deux ponts 
complets à transistors de façon à favoriser la 
relation avec l’étude théorique.

Actuellement le même principe a été appliqué 
à la commande de machines triphasées dont le 
schéma synoptique figure 2 décrit l’ensemble 
du système.

Circuits de puissance
1. Onduleur à modulation de largeur 
d’impulsion régulé en courant (MLI)

Pour les applications industrielles allant jus
qu’à 10 KW nous avons choisi une tension 
continue de 160 V (190 V max.) obtenue par 
redressement et filtrage.

Les modèles 300 V sont en cours de dévelop
pement pour des puissances supérieures.

Trois modèles en courant crête 30,60 et 90 A 
couvrent la gamme, seul le modèle 90 A fait 
l’objet du présent article.

Le système étant réversible (moteur 4 quan- 
drants) un freinage résistif est obtenu à l’aide 
d’un régulateur parallèle à transistor.

L’onduleur MLI qui constitue l’essentiel de 
l’amplificateur de puissance de la commande 
électronique est réalisé avec 3 demi-ponts à 
transistors Darlingtons : 100 A (MJ 10201 ou ESM 
10045).

Le module commutateur (1/2 pont) 100 A de la 
figure 2 est actuellement réalisé avec diode 
série CR12/CR13 et diode rapide « soft » anti
parallèle CR14/CR15.

Les fréquences maximales de commutation 
dépendent des réactances de commutation des 
machines utilisées ; elles sont actuellement 
dans cette gamme de puissance fixées à des 
valeurs < 10 KHZ.

Dans ces conditions et à ce niveau de courant 
les caractéristiques des diodes intégrées dans 
les « pack » transistors Darlingtons ont été ju
gées inadaptées (commutation rapide et soft) et 
il a été préférable d’utiliser des diodes rapides 
Soft — ESM 243.

44 ELECTRONIQUE DE PUISSANCE - 3



Variateurs à transistor

ELECTRONIQUE DE PUISSANCE - 3 45



Variateurs à transistor
Les commandes de moteurs à courant alterna

tif requièrent des « switchs » capables de com
muter dans toutes les conditions relatives de 
courant et de tension. De ce fait les diodes 
antiparallèles sont sollicitées en courant crête et 
en rapidité.

L’utilisation de la diode série permet de limiter 
les pertes de commutation en sollicitant moins 
les réseaux d’aide à la commutation. Ainsi bien 
que théoriquement l’utilisation d’un Darlington 
devrait permettre son élimination, notre com
promis industriel actuel l’a maintenue en pré
sence d’une commande de base simplifiée.

2. Commande de base
Les transistors de puissances présentent des 

gains relativement bas si bien que même utilisés 
en montage Darlington, ils nécessitent des 
commandes de base assez puissantes.

Nos réalisations actuelles s’orientent vers des 
compromis coût-performances des modules de 
puissance, celui de la figure 3 permet des 
caractéristiques de commutation raisonnables 
sans multiplier les alimentations auxiliaires.

Les impulsions de commande du MLI transi
tent à travers des transformateurs à fréquence 
élevée (100 Khz) aux dimensions réduites pour 
fournir le courant de base du Darlington de 
puissance, de la fréquence nulle à la fréquence 
maximale d’alimentation du moteur (200 Hz à 
3 000 t/min.).

Une alimentation négative reste cependant 
nécessaire pour réduire les temps de stockage.

Circuits de commande
1) Synthétiseur triphasé synchronisé 
par rapport au rotor de la machine 
synchrone.

La commande électronique d’un moteur auto
synchrone est un synthétiseur triphasé de cou
rant « sinusoïdal » asservi en phase et en 
amplitude.

L’onduleur MLI décrit au paragraphe précé
dent constitue l’amplificateur de puissance ; les 
circuits de commande fournissent à celui-ci les 
impulsions nécessaires à l’autopilotage.

Ainsi à partir du codeur absolu de position du 
rotor du moteur qui peut être optoélectronique 
ou électromagnétique (synchrodétecteur ou 
roue phonique), les circuits de commande four
nissent les références de courant triphasé à 
fréquence variable.

Pour cela les sorties du capteur de position 
sont codées (binaire pur) pour adresser des 
mémoires PROM dont le contenu permet de 
restituer 3 sinusoïdes déphasées de 120 0 à 
travers un convertisseur digital-analogique.

Ces 3 sinusoïdes contrôlables en amplitude et 
en phase pour l’asservissement de couple ser
vent de référence de courant à l’amplificateur de 
puissance (à MLI).

Fig. 4 : Schéma bloc autopilotage.

Fig. 5 : Caractéristique de 
blocage d'un switch. à 
une surcharge. Courant le : 
20A/C. VCe: 50V/C. 
500 ns/c

Fig. 6 : Courant réel dans 
une phase du moteur auto
synchrone. 20 A/C. 2 ns/c.

2) Asservissements
a) asservissement de courant

La régulation du courant obtenue par modula
tion de largeur d’impulsion dans les trois phases 
du moteur permet le contrôle du couple du 
moteur de façon continue : de la vitesse nulle 
(courant continu) à la vitesse maximale (f = 
200 Hz).

Le générateur de courant ainsi constitué a une 
grande bande passante supérieure à la fré
quence du fondamental du moteur (fc > 600 Hz)

b) asservissement de vitesse et de position

L’ensemble ci-dessus équivalent à une boucle 
de moteur à courant continu piloté en courant 
peut être imbriqué dans une boucle d’asservis
sement de vitesse.

L’erreur de régulation de vitesse devient alors 
la référence d’amplitude du courant de chaque 
phase du moteur.
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Lorsqu’un asservissement de position est 
nécessaire l’erreur de régulation de position 
sert de référence à l’asservissement de vitesse.

La constante de temps électrique est très 
faible par essence, ainsi les performances 
dynamiques de l’asservissement de vitesse sont 
surtout fonction des caractéristiques mécani
ques de la chaîne et des détections de vitesse et 
de position.

Avec un moteur à aimants aux terres rares 
capable de 45 mN à 2 300 tr/mn en surcharge, 
ce qui correspond à un courant crête de 90 A, la 
bande passante de l’asservissement de vitesse 
est supérieure à 200 Hz. La commande d’axe 
ainsi obtenue peut être insérée dans toute 
machine à commande numérique.

Conclusion
De réputation les commandes électroniques 

de moteurs à courant alternatifs de cette gamme 
de puissance nécessitaient des armoires de 
contrôle dont le volume et la masse étaient sans 
rapport avec ceux du moteur.

Les options retenues nous permettent de 
définir les conditions les meilleures de volume 
et de rendement en fonction des applications.

Des « pack » à transistors en réduisent encore 
les dimensions.

L’utilisation des moteurs synchrones à ai
mants aux terres rares est actuellement possible 
avec des performances compatibles avec celles 
des asservissements de position de machines à 
commande numérique (machine-outil, robots...), 
sans que les fonctionnements à l’arrêt à couple 
maxi ne posent de problèmes thermiques à des 
moteurs de faibles dimensions (inerties).

M. BINET-P. THIBAUD 
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Conception d’une 
alimentation à découpage 

pour fonctionnement à 
ultra-basse température

De plus en plus d’applications requièrent des alimentations à découpage fonction
nant à des températures bien au-dessous des minima des gammes commerciales ou 
militaires.

L’étude de tels dispositifs nécessitent une compréhension des comportements 
électriques et physiques des divers composants.

Cet article présente des données sur ces points, focalisant plus particulièrement leur 
impact sur le calcul même du système.

A partir de ces résultats, une alimentation à découpage utilisant des MOSPOWER 
a été conçue et ses performances comparées à celles prévues par le calcul.

Introduction

La conception de la plupart des alimentations 
se fait généralement pour des fonctionnements 
en gamme commerciale (0 °C à + 85 °C) ou 
militaire (- 55 °C à + 150 °C).

Les comportements des composants électro
niques sur ces plages de température représen
tent déjà un défi pour l’ingénieur.

La compréhension des phénomènes dont les 
composants sont le siège à ultra-basse tempéra
ture peut a priori sembler inutile.

Mais les applications commerciales, militaires 
et spatiales, nécessitant des températures très 
basses apparaissent chaque jour davantage.

Les ordinateurs utilisant l’effet Josephson et la 
transmission de puissance sur des lignes supra- 
conductrices sont des exemples d’applications.

Les sondes spatiales lointaines, avec leurs 
capteurs en milieu cryogènes, sont d’autres 
champs d’applications de telles alimentations à 
basses températures.

Le but de cet article est, tout d’abord, d’exami
ner le comportement de chaque composant, puis 
de lier celui-ci aux phénomènes physiques aux
quels il est soumis.

Se basant sur ces études, une alimentation 
5V-100Watts a été conçue. Elle utilise des

MOSPOWER comme éléments commutant et 
comme redresseurs synchronisés.

Enfin les intérêts moins évidents du fonction
nement à ultra-basse température telle la dissipa
tion de chaleur et les améliorations de fiabilité, 
sont abordés.
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Alimentation à découpage
Comportement des éléments 
passifs à très basse température

Les performances de chaque type de compo
sant passif évoluent différemment lorsque la 
température décroît.

Ce paragraphe présente les comportements de 
chaque composant, et les lie à des mécanismes 
physiques.

Composants magnétiques
Un convertisseur de puissance classique uti

lise des éléments magnétiques tels des induc
tances et des transformateurs. Pour concevoir, 
avec succès, un convertisseur travaillant à basse 
température, l’ingénieur doit connaître les carac
téristiques du ferrite, des enroulements et du 
matériau de structure. La théorie prédit qu’un 
matériau ferromagnétique voit croître son B max 
au fur et à mesure que la température décroît. 
C’est effectivement ce qui se passe dans la 
réalité. Comme on peut le voir figure 1, B max 
augmente si la température baisse ; rapidement 
tout d’abord, puis très faiblement lorsqu’on 
approche du 0°K. Par exemple la réduction de 
+ 100 °C à - 200 °C de la température d’un ferrite 
à 50 % Ni-Fe, provoque une augmentation d’envi
ron 18 % de son B max. La théorie prédit en 
outre une augmentation des pertes du noyau 
lorsque T diminue. Cela est principalement dû à 
une amélioration de la conductivité et à un 
accroissement des pertes d’hystérésis. Ici en
core, théorie et pratique s’accordent. Cependant 
l’accroissement des pertes varie beaucoup d’un 
matériau à l’autre comme le montrent les figures 
2 à 7. Les pertes d’un ferrite TDK H5B2 par 
exemple (figure 2 et 3) augmentent considéra
blement. D’un autre côté, dans un matériau 80 % 
Ni-Fe (figures 6 et 7), l’accroissement des pertes 
est à peine discernable.

Les enroulements sont généralement en cuivre 
ou en aluminium. Comme le montre la figure 8, 
ces matériaux ont un fort coefficient de tempéra
ture résultant en une réduction importante de 
leur résistance à basse température. Celle du 
cuivre par exemple, varie dans un rapport 13 
entre + 100 °C et - 200 °C. Cette meilleure 
conductivité peut être utilisée pour réduire la 
résistance des enroulements et les pertes affé
rentes. Il faut cependant garder à l’esprit que 
l’effet de peau des courants alternatifs varie 
comme la racine carrée de la résistivité. Ainsi 
dans un convertisseur haute fréquence la part de 
matériau participant à la conduction diminue- 
t-elle lorsque la résistivité décroît. C’est aussi la 
raison de la chute moins rapide de la résistance 
effective des enroulements par rapport à la 
résistivité des matériaux.

Les propriétés du matériau d’isolation devien
nent critiques dans les applications haute ten
sion. Une température basse à pour effet d’amé
liorer l’isolation électrique au détriment des 
propriétés mécaniques. Un tel effet est visible

Fig. 2. Pertes magnétiques d'un fer
rite TDK H5B2 à 25 °C.

Fig. 5. Pertes magnétiques d'une 
Supermalloy0,5 mil à 196°C(77°K).

rite TDK H5B2 à - 196 °C (77 °K). rite 80 % NiFe de 0,5 mil à 25 °C.

sur un film diélectrique de 25/1000 mm de type 
KAPTON (figure 9). Nous voyons en effet qu’en 
réduisant la température de + 100 °C à - 200 °C, 
le pouvoir isolant double presque ; résultat des 
plus désirables. D’un point de vue pratique, nous 
pouvons dire que la tension de service possible 
dépend plus de la dégradation par corrosion que 
du pouvoir diélectrique. Une indication de la 
corrélation parfaite existant entre la vie d’un film 
isolant et la température est montrée figure 10.

Alors que les données disponibles sont certai
nement incomplètes, il apparaît qu’en réduisant 
la température de + 100 °C à - 200 °C la tension 
d’isolation peut être accrue dans un rapport 2 à 
5 pour la même durée de vie de beaucoup de 
films isolants. Le problème principal des compo
sants magnétiques soumis à de très basses 
températures reste la fragilité des matériaux, en 
particulier des carcasses plastiques et des films 
isolants. Une aussi large variation de tempéra
ture peut aussi introduire des problèmes liés aux 
coefficients de dilatation différents des multiples 
matériaux d’une structure magnétique. Ces pro
blèmes peuvent cependant être résolus par des 
conceptions, manipulations et montages soi
gnés. Le matériau magnétique étant bien adapté 
à l’application, le fonctionnement à basse tempé
rature est donc plus avantageux en raison de ses 
pertes plus faibles et des tailles plus réduites 
qu’il permet d’atteindre.

ELECTRONIQUE DE PUISSANCE - 3 49



Alimentation à découpage
Condensateurs

Nombre de condensateurs de types divers sont 
utilisés dans les convertisseurs de puissance. 
Certains sont adaptés à un fonctionnement à 
basse température, d’autres peu ou pas du tout. 
Les caractéristiques de plusieurs types sont 
présentés tableau 1. Les condensateurs film et 
mica sont très bons en température car ils 
présentent une faible perte de capacité. Plus 
surprenant est le bon comportement des 
condensateurs au tantale solide dont certains se 
comportent bien jusqu’à 4,2 °K ! Par contre, ceux 
au tantale liquide ne sont pas utilisables à basse 
température de par leur grande variation de 
capacité et E.S.R. Peu d’informations sont dis
ponibles concernant les E.S.R. des condensa
teurs film à basse température, mais nous sa
vons que le facteur de dissipation augmente à un 
moment donné et que les résistivités des feuilles 
et des métallisations baissent. Le fonctionne
ment à basse température devrait conduire à une 
E.S.R. plus faible surtout dans les applications 
de filtrage à fort courant, qui dépend principale
ment des résistances de métallisation. Cette 
valeur plus faible ajoutée à une augmentation de 
la conductivité thermique du boîtier des capaci
tés, signifie qu’un condensateur à film peut 
supporter un courant plus important à basse 
température. Un autre avantage de ce type de 
condensateur à basse température est l’amélio
ration de la tenue en tension du film isolant. Du 
point de vue stockage de l’énergie, une basse 
température représente un « plus » important 
puisque U = CV2. Une multiplication de V par 5 
se traduit alors par un facteur 25 en ce qui 
concerne U. C’est donc un avantage non négli
geable dans les applications telles que les 
charges pulsées avec stockage de très grandes 
quantités d’énergie.

Résistances

Bien que les résistances ne soient pas utili
sées pour la conversion de puissance, nous les 
trouvons cependant dans les fonctions de 
contrôle. De nombreux types de résistances 
existent. Le plus répandu, à couche de carbone,
Variation de capacité en température

TYPE Valeur («F) % Variation/300 »K
300 “K 77’K 4,2 °K 77 0 K 4,2 °K

Céramique 1.038 0.457 0.387 -55.9 -63.5
1.001 0.451 0.374 -54.9 -62.5

Mica 1.002 0,997 0.990 -0.5 -1.2
0.997 0.993 0.990 -0.4 -0.7

Film 9.923 9.452 0.309 -4.8 -6.2
(polysulfone) 9.955 9.552 9.444 -4.1 -5.1

Film 1.195 1.126 1.115 -5.5 -6.7
(polysulfone) 1.245 1.176 1.161 -5.5 -6.8

Film 1.017 1.012 1.009 -0.5 -0.8
(polysulfone) 1.099 1.035 1.027 -5.8 -6.5

Film 1.221 1.166 1.155 -4.5 -5.4
(polycarbonate) 1.233 1.170 1.158 -5.1 -6.1

Tantale 1.045 0.973 0.936 -6.9 -10.4
0.998 0.909 0.854 -8.9 -14.4

llü------- ,—i i 1 i i ul--------- 1 1—i i , ml------- 1—i . * * i., _
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■
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Résistivité (yfl/cm')

Fig. 8. Résistivité du cuivre, de l’aluminium et du fer en fonction de la 
température.

Température (“C)

Fig. 9. Effet de la température sur la rigidigé diélectrique en alternatif 
d’un film Kapton H

Réciproque de fa température absolue

Température
Fig. 10. Effet de la température sur la durée de vie d’un film Kapton 
type H de 1 mil.
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11. Effets de la température sur la mobilité des trous du SiliciumS

Variation de résistance en température.

est le seul ne convenant pas pour les applica
tions à basse température. En plus de leur grand 
coefficient de température les valeurs présentent 
un très large cycle d’hystérésis. Le tableau 2 
résume les propriétés mesurées de plusieurs 
types. Les résistances à couche métallique sont 
plus que bonnes pour la plupart des applications 
(spécialement à LN2). Pour les diviseurs résistifs 
de précision, les résistances à barreau métalli
que sont remarquablement bonnes et devraient 
le rester même à la température LH2.

Fig. 12. Concentration des électrons de conduction dans un substrat de 
silicium dopé avec 1015 d’atomes donneurs par cm3.

Comportement électrique 
des composants semiconducteurs 
àtrès basse température

Fig. 13. Caractéristique courant- 
tension d'une diode substrat-drain 
d'un MOS POWER VNE 004 A à 25 °C 
(Voffset = 0,66 V R bulk = 43,5 mQ.

Fig. 14. Caractéristique courant- 
tension de la diode substrat-drain 
d’un MOS POWER VNE 003 A à -

196 °C (77 °K) (Voffset = 1,33 V R 
bulk = 45,5 mQ).

Le comportement des éléments semiconduc
teurs tels les diodes, transistors et autres cir
cuits intégrés monolithiques, varie beaucoup en 
température. La compréhension des effets de 
cette dernière sur ce genre de composants est 
subordonnée à l’examen des variations des trois 
paramètres clés que sont :

1) La mobilité des porteurs :
La facilité avec laquelle les électrons et les 

trous se meuvent à travers le cristal semiconduc
teur varie de beaucoup en température. La 
mobilité dépend du nombre total d’impuretés et 
de l’effet des vibrations des éléments du cristal 
sur le mouvement des porteurs. Au fur et à 
mesure que la température décroît par rapport à 
l’ambiante, la mobilité des porteurs s’accroît, 
comme le montre la figure 11. Cette mobilité est 
maximum entre 100 °K et 200 °K, dépendant de la 
concentration des dopants, mais est en typique 
un facteur 2 ou 3 au-dessus de la valeur à 
l’ambiante.

2) Le nombre d’atomes ionisés :
A mesure que la température baisse, le pour

centage d’atomes dopants restant (et qui donc 
contribuent à la conduction) commence à décroî
tre quand KT approche l’énergie d’ionisation des 
atomes dopants. Dans le cas des dopants usuels 
du silicium, la température à partir de laquelle les 
dopants commencent à « geler » est environ 
125 °K, comme on peut le voir figure 12.

3) La durée de vie des porteurs minoritaires :
La position relative du niveau de Fermi et des 

noyaux qui contrôlent le taux de recombinaison 
des porteurs varie de façon significative avec la
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température. Plus cette dernière décroît, plus la 
probabilité qu’un noyau capture un trou et un 
électron de conduction s’accroît, entraînant une 
diminution de la durée de vie des porteurs 
minoritaires.

Effets de la température 
sur les performances 
des semiconducteurs

Diodes à jonction PN

La réduction de la température accroît la chute 
de tension directe d’une jonction PN, comme on 
le voit figures 13 et 14. La figure 13 présente 
cette chute de tension pour la diode source-drain 
d’un MOSPOWER VNE003A à 25 °C, alors que la 
figure 14 montre la valeur de la chute de cette 
même diode à -196 °C. Les photographies per
mettent en outre de déterminer que la résistance 
du barreau (R bulk) est pratiquement sans chan
gement alors que la valeur de l’offset à doublé, 
passant ainsi de 0,66 volt à 1,33 volt.

Ce comportement résulte dans le gel des 
atomes donneurs et des atomes receveurs. A 
mesure que la température baisse, l’offset s’ac
croît, jusqu’à l’arrêt total du fonctionnement de la 
diode.

Diodes à barrière Schottky

La réduction de la température d’une diode à 
barrière Schottky de 25 °C à -195 °C accroît sa 
chute de tension directe (figures 16 et 16).

On constate à partir de ces photographies, que 
la tension d’offset s’accroît dans un rapport deux 
alors que la résistance du barreau diminue. Cette 
décroissance est le résultat d’un accroissement 
de mobilité des porteurs à basse température.

Cependant, la chute de tension directe à tous 
les niveaux de courant augmente lorsque la 
température diminue.

Transistors bipolaires

Les transistors bipolaires travaillent par injec
tion de porteurs minoritaires de la région émet
teur à travers la base, jusqu’à la région collec
teur.

Le gain en courant d’un transistor bipolaire 
dépend à la fois de l’efficacité de l’injection de la 
jonction base-émetteur, et de la durée de vie des 
porteurs ainsi que de leur flot à travers la base. 
Ces deux phénomènes perdant de l’efficacité à 
mesure que la température baisse, les perfor
mances d’un transistor bipolaire devraient bais
ser lorsqu’il est refroidi. Ces prévisions sont 
confirmées par les figures 17 et 18. Ces derniè
res présentent en effet les performances d’un 
transistor bipolaire 2 N 6579 à 25 °C et -196 °C. 
La réduction significative de HFe et l’accroisse
ment de Vce (SAT) sont évidents.

sion d’une diode schottky 6045 à 
■ 25 °C (Voffset - 0,34 V R bulk -

Fig. 16. Caractéristique courant-ten
sion d'une diode schottky 6045 à 
-196 °C (77 "K) (Voffset = 0,61 V R 
bulk = 7mQ).

Fig. 18. Caractéristique courant-ten
sion d’un bipolaire 2N 6597 à -196 °C 
(77 °K) (Voffset = 0,61V R bulk = 
7mQ).

Fig. 19. Caractéristique d'un MOS 
POWER VNE003A à 25 °C (gm ~ 6,5S 
Rdson = 56 mQ).

Fig. 17. Caractéristique courant-ten
sion d'un bipolaire 2N 6597 à 25 °C 
(hfe = 7).

Fig. 20. Caractéristique d'un MOS 
POWER VNE 003 A à -196 °C (77°K) 
(gm = 12S, Rdson = 31 mQ).

Fig. 21. Trajet du courant dans un MOS POWER utilisé en redresseur 
synchronisé.

Fig. 22. Caractéristiques d’un 
VNE 003 A dans le 3e cadran à 25 °C 
(Voffset « 180 mV, Rbulk * 29 mQ).

Fig. 23. Caractéristique d’un MOS 
POWER VINE003 A dans me 3e 
cadran à - 196°C (77°K) (Voffset = 
460mVRbulk=18,8mQ).
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Transistors Mospower

Le fonctionnement d’un transistor MOSPOWER 
ne dépend pas de l’injection de porteurs à 
travers une jonction, pas plus que la durée de vie 
des porteurs minoritaires n’est un paramètre. 
Tant qu’un nombre suffisant de porteurs majori
taires est présent dans la source, le courant de 
drain s’écoulera à condition que des polarisa
tions de drain et de gâte existent.

Le « gel » des régions de drain et de source 
n’influe pas sur les performances du produit tant 
que la concentration en électrons (ou trous) n’est 
pas réduite à un faible pourcentage de sa valeur 
originelle.

Le facteur principal affectant le fonctionnement 
des transistors MOSPOWER est la mobilité des 
porteurs à travers les régions de drain et subs
trat. Cette mobilité augmente, aussi la résistance 
ON devrait-elle décroître. Le courant de drain 
d’un transistor DMOS vertical est donné par 
l’équation ;

lDS = CoZ Vsat (Vgs - Vgs (TH))

alors que sa résistance ON est

Rdson = B[_(Vgs-Vgs (TH)J ~

ou B=-J-Me-Co.

Dans ces relations
L = La longueur du canal
Ids = Le courant drain-source
Co = La capacité par unité d’aire de l’oxyde de 
gâte
Z = Le périmètre de source active
Vsat = La vélocité de saturation des électrons 
dans le silicium
VgS = La tension de polarisation gate-source 
VgS (TH) = La tension de seuil du MOSPOWER 
Gm = La transconductance du MOSPOWER 
ne = Mobilité des porteurs

Les équations prédisent un accroissement des 
performances du produit proportionnel à l’ac
croissement de mobilité des porteurs. En se 
référant à la figure 11, cet accroissement est 
d’un ordre 2 ou 3.

Les figures 19 et 20 montrent une amélioration 
des caractéristiques d’un transistor MOSPOWER 
VNE003A lorsque la température de fonctionne
ment est réduite de + 25 °C à -196 °C. Ces 
courbes montrent une amélioration du Gm dans 
un rapport 2 alors que la résistance ON décroît 
dans les mêmes proportions.

Les transistors MOSPOWER commencent 
aussi à être utilisés dans leur troisième cadran. 
Les porteurs circulent alors du drain à la source 
en opposition au flux normal de courant. La diode 
substrat drain intrinsèque est en parallèle avec le 
transistor MOSPOWER utilisé dans cette direc

tion, comme on peut le voir figure 21. Un transis
tor MOSPOWER travaillant de cette façon a alors 
une très forte capacité en courant avec une faible 
chute de tension directe dans une direction, et la 
tension normale de claquage dans l’autre direc
tion. Cette caractéristique rend les MOSFETS 
très intéressants pour une utilisation en redres
seurs synchronisés.

Les performances du transistor MOSPOWER 
VNE003A dans le troisième cadran sont montrées 
figures 20, 22 et 23. Ces photographies sont d’un 
intérêt particulier, en raison de la tension d’offset 
présente lorsque le transistor MOSPOWER tra
vaille à -196°C.

Les transistors MOSPOWER ont été étudiés en 
détails dans cet article, mais les performances 
des produits petits signaux canal N et canal P, 
tels ceux des circuits CMOS ont aussi été 
examinées. Les effets de la température sur le 
béta et la tension de seuil de transistors MOS 
variés sont indiqués tableau 3.

Autres caractéristiques électriques

Deux paramètres, fuites et tension de cla
quage, varient de façon similaire pour tous les 
produits précédemment considérés.

Les fuites diminuent à mesure que la tempéra
ture est réduite, puisque ce courant est généré 
thermiquement. Ce courant est une fonction 
exponentielle de la température. La tension de 
claquage décroît aussi lorsque la température 
baisse, mais pas aussi rapidement. La tension de 
claquage baisse seulement de quelques pour
cents pourlOO °C.

Circuits intégrés

Les circuits intégrés monolithiques MOS ou 
bipolaires sont élaborés à l’aide de transistors, 
diodes, résistances, capacités, fabriqués dans le 
substrat silicium.

Le comportement des diodes et des transistors 
en température a été examiné, mais pas celui 
des résistances et capacités diffusées.

Les résistances diffusées décroissent en va
leur absolue avec la température, encore que le 
coefficient de température varie avec la concen
tration des dopants.

Les changements de caractéristiques des 
diodes, transistors et résistances, ne sont pas 
identiques en température. Les circuits intégrés 
spécifiés pour les plages de température com
merciale ou militaire travaillent médiocrement 
lorsque la température décroît, pour finalement 
ne plus assurer la fonction pour laquelle ils ont 
été conçus.

La température à laquelle un Cl cesse de 
fonctionner, que le défaut soit irrémédiable ou 
temporaire pour peu qu’on le réchauffe, dépend 
du circuit. La conception de circuits intégrés 
pour fonctionnement à très basses températures 
est possible, cependant les performances des 
transistors bipolaires à température réduite rend
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TYPE 

P
TK Vth 

(Volts)
SD1011 293 3408 3.18
Latéral 77 7776 4.33
DMOS canal N 4.2 — —

2N6661 293 3362 1.15
Sillon V 77 7442 2.54
DMOS canal N 4.2 2783 1.82

IRD1101 293 3678 2.65
Vertical 77 7938 3.91
DMOS canal N 4.2 8712 4.17

IRD9120 293 3698 -3.16
Vertical 77 6498 -3.83
DMOS canal P 4.2 5408 -4.1

MO405 293 42 1.1
Grille métal 77 128 1.7
NMOS 4.2 149 1.4

MO405 293 35 -0.7
Grille métal 77 169 -1.1
PMOS 4.2 149 -1.8

CD4007 293 752 2.2
CMOS 77 576 2.7
Grille métal ca-
nal N 4.2 171 2.2

CD4007 298 907 -1.3
CMOS 77 1290 -1.4
Grille métal 4.2 984 -2.0
Canal P
VN30A 293 1048 0.4
Sillon enV 77 8712 2.4

canal N 4.2 9248 1.3

Caractéristiques de transistors MOS variés en température 

ceux-ci moins séduisants que les transistors 
MOS.

Le tableau 3 montre que les MOSFETS canaux 
N et P travaillent à la température de l’hélium 
liquide (4,2 °K). La relative stabilité de leur ten
sion de seuil et leur accroissement prévisible en 
gain (Gm) permet une optimisation des géomé
tries pour fonctionner à basse température.

Caractéristiques thermiques et aire de 
sécurité des composants

La dissipation de puissance des composants 
électroniques est considérablement améliorée 
aux basses températures. Elle est déterminée 
par les caractéristiques du produit, multipliées 
par la différence de température entre la région 
du composant dissipant et sa température am
biante. Le fonctionnement des circuits ou des 
systèmes aux températures de l’azote ou de 
l’hélium liquide, multiplie la capacité en puis
sance dissipée d’un produit typique par un 
facteur 3 à 6. Un effet améliorant considérable
ment la dissipation des composants silicium est 
l’accroissement significatif de conductivité ther
mique à basse température. Comme on l’a vu 
figure 24, la conductivité thermique du silicium 
augmente d’un facteur 10 entre la température 
ambiante et celle de l’azote liquide. Les autres 
matériels incluant du cuivre présentent aux aussi 
une augmentation de la conductivité thermique 
dans cette plage de température.

L’aire de sécurité d’un transistor bipolaire ou 
MOSPOWER doit être modifiée par un fonction
nement à très basse température. La figure 25 
est une comparaison des SOA d’un transistor 
bipolaire et d’un MOSPOWER. La caractéristique 
de second claquage du bipolaire ne permet pas 
une utilisation à plein courant et pleine tension 
en négligeant la capacité en puissance du boî
tier. Un MOSPOWER, en raison de l’absence de 
second calquage, peut travailler à plein courant 
et pleine tension avec une dissipation de puis
sance adéquate. La limite fixée par la tension de 
claquage est toujours présente mais, comme 
nous l’avons vu plus haut, décroît avec la tempé
rature.

La limite en courant fixée par le fil de 
connexion augmente, car la conductivité de 
l’aluminium — matériau le plus souvent rencon
tré — croît comme on peut le voir figure 8.

Fiabilité du composant

Les mécanismes conduisant au défaut des 
produits semi-conducteurs sont connus pour 
avoir un taux de variation déterminé par l’équa
tion de Arrhenius

r = AeEA'KT

où :
R = le taux spécifique de variation
A = la constante déterminée par le composant 
Ea = l’énergie d’activation (ev) 
K = la constante de Boltzmann
T = la température en degrés Kelvin.

Les énergies déclenchant les mécanismes de 
défaut des semi-conducteurs ont été trouvées 
dans la plage 0,3 à 1,1 eV. La réduction de la 
température de fonctionnement aux niveaux de 
l’azote et de l’hélium liquide améliore sensible
ment la durée de vie du produit lorsque celle-ci 
est limité par des mécanismes thermiques. 
Cependant la baisse de la température de fonc
tionnement entraine un accroissement des 
contraintes mécaniques causées par des diffé
rences de coefficients de dilatation en tempéra
ture, causant ainsi un nouveau type de défauts.

Fonctionnement d’une alimentation à 
découpage à la température de l’azote 
liquide

L’alimentation 5 V -100 W dont le schéma est 
présenté figure 26 a été réalisée.

Afin de faciliter les tests, seuls les transistors 
MOSPOWER ont été refroidis à la température de 
l’azote liquide. Tous les autres éléments restant 
à l’ambiante, juste au-dessus du container 
d’azote (le PWM 25 a été utilisé comme circuit de 
commande et régulation mais nous devons noter 
un arrêt de la fonction nominale à la température

54 ELECTRONIQUE DE PUISSANCE - 3



Alimentation à découpage

Mospower 1

Limite de courant du fil de bonding

Limite de dissipation 
du boîtier

Aire de sécurité

Augmentation de I aire 
de sécurité des MOS par 
rapport aux bipolaires grace 
à I absence de second claquage 
induit thermiquement

Fig. 25. SOA de bipolaire et MOS POWER typiques.

Limite de tension 
de la puce

Fig. 26. SMPS 5 V-100 W en demi-pont utilisant des MOS POWER en 
éléments de commutants et redresseurs synchronisés.

Pourcentage de pertes de puissance de sortie *
Fig. 27. Pourcentage économisé des pertes de sortie en utilisant des 
MOS POWER VNE 003 A en lieu et place de diodes schottky à + 25 °C 
et- 196 ”0.

de l’azote liquide). Leur fonctionnement a été 
celui espéré.

L’accroissement de rendement peut-être es
timé selon l’étude de Kagen, Chi et Hu. En 
assumant que la majeure partie de la dissipation 
de puissance se produit dans les redresseurs, la 
puissance économisée en utilisant des MOS- 
FETS en lieu et place de produits à jonction est 
donnée par la relation :

P économisée = Fcharge (Rbarreau “ Rdson) "h lloadVoffset 

disponibles, le pourcentage de puissance éco
nomisée s’accroîtra de façon significative. Pour 
des alimentations à découpage dont la tension 
de sortie est inférieure à 5 V ou supérieure à 
100 V, les MOSPOWER apportent donc un « plus » 
particulièrement intéressant. En effet sous 5 V 
l’offset introduit par une diode schottky à très 
basse température produit une perte significa
tive. De même pour les tensions de sortie 
exédant 100 V, les diodes PN rapides ont une 
grande tension d’offset et une résistance du 
barreau élevées.

Pour la diode Schottky 6045 et le VNE003A, le 
pourcentage de puissance économisée en fonc
tion de II a été calculée a 25 °C et a -196 °C. Les 
résultats sont indiquées figure 27.

Cette courbe montre qu’à la température am
biante, un MOSPOWER est un redresseur un peu 
plus efficace à faible courant mais l’est moins à 
fort courant. Cependant, à la température de 
l’azote liquide, le transistor MOSPOWER est plus 
efficace pour des courants inférieurs à 25 A.

Lorsque des MOSPOWER spécialement 
conçus pour travailler à ces températures seront

par Dr. RICHARD BLANCHARD 
(Siliconix inc) et RUDY SEVERNS 

(Lockheed corp) 
adapté par Claude Alemany (Siliconix Sari)
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Savoir choisir 
son fusible

Après une présentation succincte du fonctionnement du fusible durant les périodes 
de préarc et d’arc et des principales caractéristiques obtenues, on abordera les 
différents aspects de la protection des semiconducteurs — protection totale ou interne 
— pour introduire le chapitre concernant le choix du fusible en fonction de l’applica
tion. L’accent sera mis sur cette dernière partie qui conditionne la fiabilité et le coût 
de la protection.

Les semiconducteurs de puissance, dont la 
capacité thermique est faible vis à vis de leur 
courant nominal, doivent nécessairement être 
protégés par des dispositifs de coupure ultra- 
rapides. On remarque d’ailleurs, que leur vulné
rabilité aux surcharges a tendance à croître 
lorsque la puissance nominale augmente. De 
même, ils sont d’autant plus sensibles que les 
courants de court-circuit sont plus élevés.

Les fusibles ultra-rapides modernes permet
tent d'assurer cette fonction, à condition cepen
dant d’être convenablement choisis. Ce docu
ment a pour but, à partir de l’étude succincte du 
fonctionnement du fusible, de donner les élé
ments permettant le meilleur choix.

Fonctionnement du fusible 
ultra-rapide

Il est constitué d’un ou plusieurs éléments 
fusibles, enfermés dans un corps isolant rempli 
de sable, et soudés en parallèle aux bornes de 
connexion au circuit extérieur.

Lorsqu’il est soumis à une surcharge capable 
de provoquer sa fusion, il interrompt le circuit en 
deux phases distinctes (voir figure n° 1).

La période de préarc qui dure depuis l’instant 
« t0 » auquel on applique la surcharge jusqu’à 
l’instant « tp » d’apparition de l’arc.

La période d’arc qui débute au moment ou 
apparaissent un ou plusieurs arcs en série. Elle 
dure jusqu’à l’extinction de l’arc « tt » qui corres
pond également à l’annulation du courant.

Période de préarc
La durée de la période de préarc (temps de 

préarc) dépend de l’importance du courant de 
défaut, de la section de l’élément fusible et des 
caractéristiques du matériau utilisé.

On démontre que, pour un matériau déterminé 
« l’intégrale de joule f i^dt » durant cette pé-

*^to

riode est proportionnelle au carré de la section 
de l’élément fusible, si l’on considère que le 
phénomène est adiabatique. Cette condition est 
vérifiée pour les grands courants de défaut 
entraînant la fusion en un temps très court, sans 
échange thermique avec le milieu environnant.

Pour l’argent, très souvent utilisé pour réaliser 
l’élément fusible, l’intégrale de joule est voisine 
de 80 000 A!s/mm4. Cette valeur, multipliée par la 
section de l’élément fusible élevée au carré, 
définit le « l2t » ou intégrale de joule de préarc 
adiabatique du fusible.

On réalise souvent des sections réduites dans 
l’élément fusible (voir figure n° 2) dans le but 
évident de réduire le « l2t » de préarc tout en 
conservant une résistance électrique totale 
minimale du fusible.

Période d’arc
Durant le régime d’arc, le fusible modifie 

l’équation d’établissement du courant. Il se 
produit une tension d’arc, dépendant de la 
configuration de l’élément fusible, qui limite puis 
annule le courant. La valeur de cette tension est
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généralement contrôlée en agissant sur la forme 
et sur le nombre de section réduites en série 
(voir figure n° 3).

A chacune de ces sections rétrécies corres
pond l’initiation d’un arc électrique qui s’allonge 
ensuite le long de la lame fusible. La somme de 
ces arcs élémentaires produit la tension d’arc du 
fusible qui s’oppose à la tension de la source en 
limitant le courant de défaut (voir figure n° 4, 5 et 
6). f

Durant ce processus, l’énergie Jtp" Uarc i dt est 
absorbée par la transformation de la matière de 
remplissage environnante qui permet également 
d’assurer l’isolement du fusible après coupure.

Rapidité d’intervention. Notion de l2tde 
fonctionnement

Comme on l’a déjà fait pour la période de 
préarc, on définit une grandeur f" i2dt ou « Pt » 
d’arc du fusible. •'‘p

La somme du « Pt » de préarc et de « Pt » d’arc 
du fusible mesure la rapidité d’intervention du 
fusible dans les conditions de défaut détermi
nées. C’est cette grandeur, appelée « Pt de 
fonctionnement » qui permet de vérifier la protec
tion des semiconducteurs (voir figure 7).

Cette notion de « Pt » est utilisée uniquement 
lorsque le courant de court-circuit est suffisant 
pour que le fusible limite la première onde de 
défaut en dessous de sa valeur crête naturelle. 
Pour les courants inférieurs qui entraînent la 
fusion du fusible dans des durées supérieures à 
10 ms, on parle de durée de fonctionnement.

Comportement du fusible sous le 
courant nominal de charge

La rapidité d’intervention du fusible (Pt de 
fonctionnement) est évidemment une notion 
essentielle pour la protection des semiconduc
teurs. Son comportement sous la charge qu’il 
doit supporter dans les conditions réelles d’utili
sation est néanmoins très importante. Elle peut 
en effet conditionner la durée de vie de l’installa
tion.

Le choix du fusible à utiliser pour supporter 
une charge déterminée, doit tenir compte princi
palement de deux groupes de paramètres qui 
influencent son comportement : les conditions 
environnantes (température ambiante, ventila
tion, raccordements) d’une part, les éventuelles 
variations de charge ou les surcharges d’autre 
part.

Le fusible, de par son principe même, est 
évidemment sensible aux facteurs qui influen
cent la température (figure 8). Toutefois, l’éva
cuation des calories du fusible s’effectuant par 
plusieurs voies (corps et raccordements), l’inci
dence de chacun des facteurs est difficilement 
mesurable. Elle dépend en effet beaucoup de la 
longueur du fusible. On est donc conduit à 
utiliser des coefficients correcteurs empiriques, 
parfois même à réaliser un essai de simulation

o
t-o 'lP i\ / \ / 1 t

\ y \ / * tXX XX
duree de prearc

*

duree

1 - faible courant de défaut.

tl c

d'arc

2 - fort courant de défaut.

Fig. 2. Fonctionnement de fusible sous un courant alternatif.

réduites

Fig. 3. Exemples de sections réduites.
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des conditions réelles de fonctionnement, pour 
en obtenir une évaluation précise.

Les variations éventuelles du courant de 
charge conditionnent également la durée de vie 
du fusible. On sait en effet, qu’elles engendrent 
des contractions et extensions successives de 
l’élément fusible, dues aux échauffements et 
refroidissements, qui créent un vieillissement 
thermo-mécanique du métal pouvant aller, dans 
les cas limites, jusqu'à la rupture.

Nous nous sommes donc donnés les moyens 
de prendre en compte l’amplitude et la fréquence 
du cycle de charge ou des surcharges éventuel
les qui traversent le fusible à partir de coeffi
cients de sécurité appliqués aux caractéristiques 
usuelles du fusible.

La protection des semiconducteurs de 
puissance et les différents types de 
fusibles utilisés

Le comportement du fusible sous sa charge 
normale, comparé à son fonctionnement lorsqu’il 
intervient sous un courant de défaut pour proté- 
fer l’installation, font apparaître des exigences 
contradictoires.

Il s’agit toujours de réaliser un compromis 
entre la rapidité d’intervention (l2t ou courant 
limité) d’une part et la puissance dissipée, le 
vieillissement sous le courant permanent, sa 
capacité à supporter les surcharges, la tension 
de coupure, l’encombrement d’autre part.

On conçoit la nécessité d’un choix judicieux du 
fusible à utiliser en fonction des caractéristiques 
à obtenir. Il faut bien savoir que le fusible le plus 
rapide n’est pas forcément le meilleur.

Différents modes de protection des 
semiconducteurs de puissance

On peut définir grossièrement deux types de 
fusibles en fonction du mode de protection 
utilisé :

— le fusible pour « protection totale » dont le 
but est d’éviter la détérioration du semiconduc
teur auquel il est associé, lors d’un courant de 
défaut.

Ce mode de protection est souvent limité aux 
installations de faible ou moyenne puissance ne 
comportant pas plus de deux semiconducteurs 
en parallèle.

Ce fusible doit généralement être très rapide. 
Nous verrons plus loin comment il est choisi en 
fonction des caractéristiques du semiconducteur 
à protéger.

— Dans les ensembles de forte puissance 
utilisant un grand nombre de semiconducteurs 
en parallèle, on assure habituellement la protec
tion contre les défauts avals dus à l’utilisation 
(défauts externes) à l’aide de disjoncteurs. Le 
fusible est alors utilisé pour éliminer le semicon
ducteur en défaut (claquage inverse par exem
ple) auquel il est associé.

C’est ce que l’on peut appeler la « protection 
interne ».

Les schémas des figures n° 5 et 6 illustrent ces 
deux modes de protection des redresseurs.

Chaque fusible « F » (figure 9) protège le 
semi-conducteur « S » avec lequel il est placé en 
série. La rapidité d’intervention doit être suffi
sante pour éviter la détérioration de la jonction 
dans le sens direct.

Le fusible « Fi » (figure 10) élimine le semi- 
conducteur Si en défaut (claquage). Il doit proté
ger les semiconducteurs « S » et les fusibles 
« F » du bras de retour du courant de défaut. Il 
doit également éviter l’explosion du boîtier du 
semiconducteur « Si » en défaut.

Tant que l’on utilisait des jonctions de dimen
sions relativement faibles avec des fusibles 
calibrés en conséquence (400 à 800 A), il était 
relativement aisé d’éviter l’explosion du boîtier. 
Avec la dimension des boîtiers actuels, qui 
imposent l’utilisation de fusibles de très gros 
calibres (plusieurs milliers d’ampères), on doit 
augmenter leur rapidité d’intervention pour limi
ter l’énergie dissipée dans le boîtier lors du 
défaut. La différence de rapidité entre le fusible 
de « protection totale » et le fusible de « protec
tion interne » s’en trouve réduite.

Protection du semiconducteur dans le 
sens direct

Le comportement d’une jonction semiconduc- 
trice sous une onde de courant de défaut (sur
charge) est conditionné essentiellement par les 
phénomènes thermiques qui s’y développent.

En première approximation, on peut dire 
qu’une jonction perd ses caractéristiques lors
qu’elle dépasse une certaine température limite 
(on avance parfois la valeur de 300 °C).

Il s’agit donc pour nous de définir l’évolution 
dans le temps de la température de la jonction 
soumise à l’onde de courant que laisse passer le 
fusible.

Sur ce sujet, plusieurs théories s’affrontent, 
qui divergent essentiellement dans leurs hypo
thèses de départ.

L’ancienne pratique consistait à considérer la 
jonction sur le plan thermique comme une capa
cité thermique de valeur constante quelle que 
soit la forme et la durée du défaut.

Si, de plus, on assimile la caractéristique 
directe de la jonction u = u0 + ki à sa partie 
proportionnelle u = ki pour des valeurs élevées 
de « i », ce qui est le cas lors d’un défaut, on 
montre que la diode est capable de supporter 
une onde de courant dont la grandeur J^Pdt a 
une valeur constante quelles que soient la durée 
(t) et la forme de l’onde :

l2t = constante
Le constructeur du semiconducteur indiquait 

donc une valeur de « l2t » à ne pas dépasser pour 
que la jonction conserve ses propriétés. Une 
simple comparaison avec le « l2t » de fonction
nement total du fusible permettait de vérifier la 
protection.
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Cette méthode est évidemment un peu sim

pliste et elle risque d’entraîner des erreurs, en 
particulier lorsque l’on est en présence d’un 
courant de défaut très élevé pour lequel la durée 
d’intervention du fusible est faible. On conçoit en 
effet, que la jonction supporte une contrainte de 
« l2t » plus faible sur une durée plus courte.

Cette observation a entraîné les constructeurs 
vers deux nouvelles théories :

— la première considère la jonction non plus 
comme une capacité thermique constante mais 
comme une impédance thermique transitoire 
variable en fonction du temps suivant la loi :

Z(t) = K (t)1'2

Pour la caractéristique directe du semiconduc
teur, on conserve l’hypothèse u = ki.

Ces deux expressions combinées donnent : 
l2(t)1'2 = constante

quel que soit « t » pour une onde de forme 
déterminée.

La deuxième théorie consiste à conserver le 
modèle d’impédance thermique de la jonction 
Z(t) = K (t)1'2 et à considérer que la caractéristique 
directe du semiconducteur a la forme u = k (i)1'2.

Pour une forme d’onde déterminée, on en 
déduit :

I2 (t)2'3 = constante
Les hypothèses de la dernière solution nous 

paraissent les plus plausibles. La caractéristique 
directe u = k (i)1'2 semble en effet la mieux 
adaptée pour représenter l’évolution de la chute 
de tension dans le semiconducteur pour les 
valeurs des courants limités obtenus avec un 
fusible.

Le développement complet du calcul à partir de 
ces hypothèses montre que la température 
maximale atteinte dans la jonction est évidem
ment variable en fonction de la forme de l’onde 
de courant pour un « l2t » et une durée détermi
née.

Toutefois, en considération des formes d’on
des obtenues lors du fonctionnement du fusible, 
on montre que l’erreur commise sur le « l2t » que 
peut supporter le semiconducteur déterminé à 
partir des règles suivantes est généralement très 
acceptable :

— lorsque le fusible intervient sur un courant 
de défaut entraînant son fonctionnement en une 
durée totale voisine de 10 ms, on compare son 
« l2t » de fonctionnement total à celui du semi- 
conducteur indiqué par le constructeur pour une 
onde sinusoïdale de 10 ms.

Le constructeur donne parfois la valeur crête 
(Ifsm ou Itsm) de l’onde sinusoïdale 10 ms.

On en déduit :
l2t (10 ms) = I2fsm/2 x 102

— si le fusible doit intervenir sur un courant de 
court-circuit plus élevé pour lequel sa durée 
d’intervention (t) est plus faible, on peut détermi
ner le « l2t » de tenue du semiconducteur pour 
cette durée (t) à partir de la valeur ci-dessus, par 
la relation :

l2t (t) = l2t (10ms>(t/10) 1/3
La plupart des catalogues donnent maintenant 

l’évolution du Ifsm en fonction de la durée de la 

demi-onde sinusoïdale (t). On en déduit évidem
ment le « l2t » par la relation :

l2t (t> = I2fsm/2 x t
Il faut insister sur le fait que la comparaison 

des « l2t » du fusible et du semiconducteur est 
une condition nécessaire et suffisante à la 
vérification de la protection. Certains considèrent 
également le courant coupé limité (ou courant 
crête de l’onde que laisse passer le fusible sous 
les conditions de défaut spécifiés) par rapport à 
« Ifsm ou Itsm » du semiconducteur. Cette compa
raison directe est inexacte. En effet, les formes 
d’ondes comparées étant différentes, un coeffi
cient correcteur devrait être appliqué pour en 
corriger l’effet thermique sur le semiconducteur. 
Elle n’est pas non plus nécessaire car, une fois 
la valeur « Ifsm » corrigée, cette méthode donne 
des résultats similaires à la méthode du « l2t ».

Remarque : Le semiconducteur doit parfois 
être protégé pour des durées de fonctionnement 
supérieures à 10 ms (par exemple 100 à 200 ms). 
Il faut alors vérifier, sur la courbe du « Ifsm » en 
fonction du nombre de périodes, que le semi- 
conducteur supporte la surcharge durant le 
temps d’intervention du fusible. Cette vérification 
doit être effectuée en comparant les valeurs 
efficaces des courants.

Protection des semiconducteurs dans le 
sens inverse.

Le fusible doit éviter l’explosion du boîtier du 
semiconducteur dont la jonction a perdu son 
pouvoir bloquant dans le sens inverse.

Les catalogues ne donnent généralement pas 
beaucoup d’informations à ce sujet. Le construc
teur doit être consulté. Certains donnent un 
« l2t », d’autres un courant crête à ne pas dépas
ser.

En tout état de cause, le fusible approprié peut 
être aisément défini à partir du « l2t » ou du « I 
crête » et des conditions du défaut.

Protection des transistors de puissance
Il n’est évidemment pas question de protéger 

un transistor contre les surcharges à l’aide d’un 
fusible. Cependant, le développement du transis
tor de puissance a mis en évidence les difficultés 
rencontrées pour éviter l’explosion des boîtiers 
de transistors, plus particulièrement lorsque 
ceux-ci sont utilisés sur des réseaux de forte 
puissance de court-circuit. Il existe de plus, un 
problème aigu de sécurité lorsque ces transis
tors utilisent de l’oxyde de béryllium, extrême
ment toxique pour l’organisme humain.

Il y a donc lieu d’employer des fusibles qui 
limitent le courant de court-circuit afin d’éviter 
des dommages qui peuvent être considérables.

Les valeurs de « l2t » ou de courant coupé à ne 
pas dépasser, doivent être fournies par le 
constructeur.

Du point de vue du fusible, le problème est 
alors ramené au cas de la protection de diodes et 
thyristors dans le sens inverse.
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Choix du fusible de protection

Le fusible est l’un des moyens de protection le 
plus fiable. Il ne met en œuvre aucun agent 
mécanique qui pourrait s’enrayer et sa fusion est 
absolument certaine. C’est donc un élément de 
sécurité particulièrement intéressant à condition 
toutefois d’être choisi judicieusement en fonc
tion du service à obtenir. Contrairement à une 
idée trop répandue, la meilleure protection n’est 
pas toujours assurée par le fusible le plus rapide.

Nous vous proposons de donner, ci-après, les 
éléments à considérer et les principales règles à 
appliquer pour obtenir le meilleur compromis.

Tension nominale.
Elle est déterminée en fonction de la valeur de 

la tension appliquée au fusible durant le régime 
d’arc et rétablie aux bornes du fusible après 
coupure.

S’il s’agit du cas le plus simple d’une tension 
alternative sinusoïdale dont la fréquence est 
voisine de 50 ou 60 Hz, il suffit que la tension 
nominale soit égale ou supérieure à sa valeur 
efficace. Dans le cas d’une fréquence différente, 
le constructeur doit être consulté car un coeffi
cient de déclassement peut être nécessaire.

Lors d’une coupure sous tension continue, le 
comportement du fusible dépend très largement 
de l’inductance du circuit de défaut. Il faut alors 
connaître la courbe de la tension continue 
maximale d’utilisation du fusible en fonction de la 
constante de temps et la comparer aux valeurs 
spécifiées.

Dans certaines installations, c’est le cas en 
particulier des redresseurs réversibles pour 
commande de moteurs, la tension alternative de 
la source d’alimentation peut s’ajouter à la force 
électromotrice du moteur. On choisit alors un 
fusible dont la tension nominale « Un » alterna
tive a une valeur crête « Un 2 » égale ou 
supérieure à la tension rétablie (voir figure n° 11).

Cette règle est généralement applicable, si la 
constante de temps du circuit de défaut est très 
élevée. Il faut cependant vérifier que le fusible 
fond durant la première demi-onde de la tension 
appliquée. Sinon, il pourrait être soumis à une 
contrainte (énergie d’arc) trop élevée entraînant 
une non-coupure. Dans ce cas, un essai spécifi
que est parfois nécessaire.

Attention ! On peut être tenté de placer des 
fusibles en série ou de tenir compte du fait que, 
dans certaines installations, deux fusibles cou
pent en série pour définir la tension nominale à 
utiliser, en considérant qu’ils se partagent la 
tension appliquée. Cette pratique est dange
reuse pour les raisons suivantes :

— l’un des fusibles a pu être partiellement 
endommagé sans toutefois être fondu par un 
défaut précédent. Il devra alors couper seul la 
tension totale ;

— les deux fusibles ne se situe pas forcément 
dans les mêmes conditions thermiques dans 
l’instant qui précède le défaut ;
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— le courant de défaut peut être insuffisant 

pour faire fondre les deux fusibles simultané
ment. Le premier fusible fondu risque alors de 
limiter le courant de court-circuit à une valeur 
trop faible pour permettre la fusion du deuxième.

Pouvoir de coupure.
Par définition, c’est la gamme des courants de 

court-circuit que le fusible est capable d’inter
rompre depuis son courant minimum de coupure 
jusqu’à son pouvoir de coupure nominal (valeur 
maximale du courant sous la tension nominale). 
Il faut bien remarquer que les fusibles pour 
protection de semiconducteurs possèdent géné
ralement un courant minimum de coupure (2 à 3 I 
nominal suivant les types) en-dessous duquel ils 
ne peuvent pas intervenir (voir figure n° 12). Dans 
cette zone de surcharges, ils doivent donc être 
associés à un autre dispositif de protection s’il y 
a lieu.

Lorsqu’un fusible à courant alternatif doit inter
venir sous tension continue, son courant mini
mum de coupure est généralement plus élevé (6 
à 10 I nominal par exemple). Il faut alors s’assurer 
que le fusible n’aura pas à éliminer des courants 
inférieurs. Si par contre, il doit le faire, il faudra 
choisir un fusible spécialement conçu pour fonc
tionner sous tension continue. Certaines applica
tions nécessitent de tels fusibles.

Nous n’insisterons pas sur la valeur du pouvoir 
de coupure nominal. Elle doit être égale ou 
supérieure au courant présumé maximal de l’ins
tallation.

Choix du type de fusible — Sélectivité
La rapidité de la gamme de fusibles à utiliser 

dépend du type de protection à assurer.
Pour une protection « totale », on aura proba

blement besoin d’un fusible très rapide (l2t de 
fonctionnement plus faible que (I nominal)2 par 
exemple).

Par contre, pour assurer la protection contre 
les seuls défauts internes, il faut employer un 
fusible plutôt lent (l2t de fonctionnement autour 
de 10 (I nominal)2 par exemple). En effet, il devra 
être capable de supporter sans altération les 
défauts externes éliminés par le disjoncteur.

Courant nominal ou calibre du fusible
Tout d’abord, il est nécessaire d’évaluer l’in

fluence des conditions environnantes sur le 
fonctionnement du fusible en corrigeant le cali
bre « lN » défini suivant les normes par les 
facteurs suivants :
— température ambiante

« ©a » différentes de 30 °C. Le nouveau calibre 
devient :

Ini = InV 3-0a/a - 30
« a » dépend de la gamme de fusibles considé
rée.
— Ventilation

Le fusible est normalement calibré en ventila-

D iode
Courant 

de defaut claquee

Fig. 10 Protection interne.

"n" semi- 
conducteurs 
en parallèle

"n" semi- 
conducteurs 
en parallèle

"n" semi. 
conducteurs 
en parallèle

tion naturelle. S’il profite d’une ventilation forcée 
de vitesse « v m/s » son calibre devient :

■ _ i T(1 + (Bi — 1) vIni = In -----------------
L 5 J

pour « v » compris en 0 et 5 m/s.
Au-delà lNi = Bi lN
B^épend du type de fusible. Il est générale

ment compris entre 1,25 et 1,3.
Conditions de raccordement. Effet de proximité 
d’un corps chaud

Seul un essai de simulation réel sous le 
courant de charge permet de mesurer avec 
précision l’effet des raccordements sur la tempé
rature de l’élément fusible.

On peut cependant en obtenir une approxima
tion souvent suffisante à partir des valeurs des 
résistances thermiques des connexions du fusi
ble au circuit extérieur, des températures impo
sées à ces connexions et de la température 
ambiante autourdu corps du fusible.

Le produit des trois coefficients ci-dessus 
(température — ventilation — raccordements) 
constitue le facteur de correction du calibre du 
fusible dû aux conditions environnantes.

On doit ensuite prendre en considération le 
cycle de charge du fusible.
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S’il s’agit d’un courant parfaitement constant 
(sans coupure ni variation), il suffit de choisir un 
calibre, corrigé à l’aide du facteur ci-dessus, égal 
ou supérieur à sa valeur efficace. S’il est varia
ble, un nouveau facteur de correction doit être 
appliqué à sa valeur efficace pour éviter les 
effets de vieillissements dus au cycle de charge. 
De plus, on devra s’assurer que le courant de 
charge durant les périodes de conductions du 
cycle n’est pas tel que l’on puisse craindre 
d’atteindre périodiquement une température 
d’élément fusible prohibitive. Ceci est réalisé en 
vérifiant que le couple temps-courant de conduc
tion (voir figure n° 9) se situe à gauche de la 
courbe minimale de préarc du fusible, le coeffi
cient «'I1/I » dépendant du type de fusible utilisé, 
de la durée et de la fréquence des périodes de 
conduction.

Remarque : On peut être amené à utiliser deux 
ou plusieurs fusibles en parallèle pour obtenir le 
calibre désiré. Ceci est généralement admissible 
si l’on prend soin d’en apparier les résistances. 
Il est néanmoins préférable de consulter le 
constructeur car certains fusibles ainsi accou
plés ne conservent pas toutes leurs caractéristi
ques (tension nominale, pouvoir de coupure par 
exemple).

Vérification de la protection et de la 
sélectivité.

Lorsque l’on doit assurer une protection « to
tale », il suffit de vérifier que le « l2t » du semi- 
conducteur est supérieur à celui du fusible dans 
les conditions de défaut présumé (tension appli
quée, courant présumé).

Il faut prendre soin de comparer les « 2t » pour 
la même durée (durée de fonctionnement du 
fusible dans les conditons de défaut) et de 
considérer éventuellement tous les cas possi
bles. La tension appliquée à prendre en considé
ration est celle qui a servi à choisir la tension 
nominale. Lorsque le même défaut traverse 
deux fusibles en série on peut néanmoins, pour 
l’évaluation du l2t de fonctionnement, considérer 
qu’ils se partagent la tension totale avec un 
coefficient de répartition de 1,3 (U x 1,3)/2 pour 
chaque fusible.

Si le fusible est destiné à la protection contre 
les seuls défauts internes, il faut (voir figure 
n° 10) :

— d’une part vérifier qu’il protège convena
blement le boîtier du semiconducteur « St » en 
défaut, ainsi que les semiconducteurs « S » et les 
fusibles « F » du bras concerné (l2t de fonction
nement < C.n2.l2t de préarc minimal. « C » = 
coefficient de sécurité à appliquer en cas de 
surcharge exceptionnelle).

— d’autre part, s’assurer qu’il supporte sans 
dommage le défaut externe coupé par le disjonc
teur avec le même coefficient de sécurité.

Puissance dissipée
Elle se traduit toujours par un coût supplémen

taire lors de la construction comme en exploita
tion. Elle doit donc être réduite au minimum. 
C’est une raison pour utiliser le fusible le plus 
lent possible ou le calibre le plus élevé qui 
permet encore la protection.

Tension de coupure
Elle varie avec la tension d’utilisation, mais il 

faut remarquer que le coefficient de surtension 
est d’autant plus réduit que l’on utilise le fusible 
sous une tension proche de sa tension nominale. 
Il est souvent voisin de 2 à 2,2, ce qui est 
généralement accepté par les semiconducteurs.

Nous savons réaliser des fusibles capables de 
protéger les plus gros semiconducteurs du 
marché et nous avons les moyens de prévoir leur 
comportement en exploitation, aussi bien en cas 
d’intervention sur un défaut que sous la charge 
normale. Même s’il demande un minimum de 
soin, le choix du fusible approprié à une applica
tion est donc relativement aisé. Il faut cependant 
le considérer comme un élément important du 
circuit au même titre que les autres composants 
de puissance.

M.R.DESHAYES
L. Ferraz & Cie
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Une famille complète :
de condensateurs et circuits intégrés pour les 

ALIMENTATIONS À DÉCOUPAGE.
La maîtrise de la HF et la commande des alimentations à découpage...
UNE SPÉCIALITÉ SPRAGUE

Alors, simplifiez-vous la vie dans la lutte de la HF des alimentations à découpage avec les condensateurs 
SPRAGUE, Electrolytiques Aluminium, 672D - 80D - Tantale 51OD et les Polypropylènes Métallisés 735P.
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SPRAGUE ULN-8161M/ULN-8160A/ULN-8160R/ULS-8160R.
Des idées et des composants électroniques actifs et passifs SPRAGUE pour vos alimentations à découpage. 
Compacts. Performants. Fiables.
N’hésitez plus, consultez un ingénieur SPRAGUE qui vous documentera et vous échantillonnera.
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LE REGIME SILICONIX 
UNE BONNE ALIMENTATION

H Siliconix
(innovation technologique

Le modulateur de largeur d'impulsion à dead time réduit qui fait de 
l'alimentation à 400 KHz une réalité.
Des alimentations à découpage plus rapides, plus compactes et plus performan
tes.
En abaissant le «dead time» de notre nouveau PWM 125 à seulement 100ns, (valeur iné
galée par aucun produit similaire), nous vous offrons une plus large plage de régulation du 
courant de sortie. Mais cela signifie aussi une meilleure efficacité. L'utilisation de notre 
PWM 125 en conjonction avec nos transistors M0SP0WER permet d'atteindre une fré
quence de découpage de 400 KHz ou plus. C'est donc une réduction drastique en dimen
sions poids et coûts des éléments magnétiques et capacitifs.

Un circuit complet mais flexible.
Parce que le PWM 125 contient toute la circuiterie logique nécessaire, il ne vous faut ajou 
-ter que nos transistors M0SP0WER, les redresseurs et le filtre de sortie. Cependant, il 
vous procure une grande flexibilité en acceptant des fonctions de contrôle externes, telles 
la variation de la fréquence, l'asservissement de plusieurs circuits ensemble ou la syn
chronisation sur une horloge. Et bien d'autres possibilités sont offertes par notre PWM 
125, dont le démarrage progressif moyennant l'adjonction d’une capacité externe.

Pour plus d'information, contactez-nous.

SILICONIX - Centre commercial de l’Echat Place de l’Europe 94019 Créteil Cédex
Tél. : (1) 377 07 87 - Télex : 230 389

EFFET DU DEADTIME SUR LA GAMME D'IMPULSION DE SORTIE

HORLOGE fo

Comparé aux circuits PWM typiques qui offrent des deadtimes minimums de 
500 ns, le PWM 125 SILICONIX procure un deadtime de 100 ns. Ce deadtime 
plus bas accroît la plage de régulation à des vitesses plus élevées.


