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Etude et Contribution à l’optimisation 

de la commande des HEMTs GaN 

Résumé 

Cette thèse s'inscrit dans un contexte de développement durable où les enjeux énergétiques 

consistent à concevoir des convertisseurs de puissance plus disséminés, donc avec une 

spécification ambitieuse en termes de densités massique et volumique. Les composants à semi-

conducteur dit à grand Gap permettent l’augmentation de la fréquence de commutation et 

permettent un fonctionnement à plus haute température locale. Les commutations à front 

raides et à haute fréquence des transistors rendent le système plus sensible aux éléments 

parasites. Ceci perturbe en retour la commutation des transistors et génère des pertes joules 

supplémentaires. Dans ce contexte les travaux ont été effectués dans le cadre d’une cotutelle 

entre les laboratoires Ampère (INSA Lyon) et LN2 (Université de Sherbrooke), le but étant 

d’apporter des contributions à l’optimisation de la commutation des HEMTs GaN.  

Le premier axe des travaux consiste à mettre en place des stratégies de contrôle de vitesses de 

commutation en tension et en courant, par la grille, dans le but d’améliorer la signature CEM. 

Les circuits de contrôle proposés sont développés dans un premier temps en boucle ouverte 

puis dans un second temps en boucle fermée afin de compenser des non-linéarités 

(température, courant de charge et tension de fonctionnement). Les prototypes de contrôle de 

grille ont été testés à partir de composants discrets du marché. Des limites apparaissent, que 

l’intégration monolithique GaN doit corriger à terme, en particulier en atténuant fortement le 

problème des inductances parasites. Les analyses en simulation ont reposé sur l’adoption d’un 

modèle comportemental de HEMT GaN identifiable.  

Le deuxième axe des travaux consiste à vérifier de manière systémique différentes stratégies 

de contrôle de grille notamment pour la gestion du compromis entre pertes joule pendant les 

temps morts au sein d’un à bras d’onduleur et la performance fréquentielle des commutations. 

Aux termes de ces travaux, les systèmes de contrôles développés en boucle ouverte ont permis 

de ralentir les vitesses de commutation d’au moins 30 %, occasionnant une augmentation des 

pertes de commutation, dans un ordre de grandeur inférieur à 50 %. Due à la rapidité de 

commutation des HEMT GaN et aux limites des composants discrets du marché, le taux de 

réduction des vitesses de commutation obtenu avec la boucle fermée (taux de réduction 

inférieur à 20 %) est moins intéressant qu’avec la boucle ouverte. L’utilisation d’un circuit 

monolithique peut être une alternative pour augmenter le taux de réduction des vitesses de 

commutation en boucle fermé. Des résultats de simulation sous SPICE en vue du circuit 

monolithique sont à la base de cette hypothèse. Concernant le deuxième axe, l’application de 

commande multiniveaux de grille des transistors du bras d’onduleur a permis de réduire les 

pertes de conduction inverse et les pertes dues aux phénomènes de Cross Talk d’au moins 30 

%. 
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Abstract :  

This thesis is part of the sustainable development context where the energy challenges rely on 

designing numerous and lumped power converters with good power density and high 

efficiency. New power semiconductor devices, namely wide band semiconductors (GaN, SiC) 

are used in designing the converters. The high frequency control of these converters makes the 

system more sensitive to parasitic elements. The latter elements disrupt the switching behavior 

of the transistors and generate additional losses. In this context this work was carried out in a 

cotutelle partnership between Ampère Laboratory in Villeurbanne and LN2 laboratory at the 

University of Sherbrooke; the aim being to make a contribution in optimizing the switching 

conditions of GaN HEMTs. 

The first work axis consists in managing the voltage and current switching speed through gate 

control strategies in order to improve the conducted EMI. Firstly, most of the proposed control 

circuits are developed in open-loop and then secondly in closed-loop in order to compensate 

the effects of non-linearities (with respect to temperature, load current and operating voltage). 

Concerning the development of control systems, it can be done first by the use of available 

discrete components, then by the alternative of the monolithic GaN integration which is 

considered in order to bring more speed and efficiency. Monolithic integration would also solve 

the problem of parasitic inductances. To facilitate the design of integrated circuits and control 

systems, the development of a behavioral model of HEMT GaN will serve as a modeling tool. 

The second axis of the work consists in experimentally validating well-adapted control system 

for the gate of the power transistor in order to master the transient behaviors of the power 

transistors. Namely it is necessary to allow a satisfying management of losses during dead time 

in a half bridge converter. 

At the end of this work, the control systems developed in open loop made it possible to slow 

the switching speeds by at least 30 % but causing an increase in switching losses up to 50% in 

some cases. Due to the fast switching speed of HEMT GaNs and the limitations of discrete 

components on the market, the reduction rate of switching speeds obtained with the closed 

loop (reduction rate less than 20%) is less attractive than that of the open loop. Using a 

monolithic circuit can be an alternative to increase the rate of reduction of closed loop 

switching speeds. SPICE simulation toward monolithic circuit are the basis of this hypothesis. 

Concerning the second axis, the application of multilevel gate voltage control of the transistors 

of half bridge made it possible to reduce the losses of reverse conduction and the losses due 

to the phenomena of Cross Talk by at least by 30 %. 

Keywords :  

 HEMT GaN, Voltage and current switching speeds, EMC, parasitic elements, Discrete 

components, monolithic GaN integration, HEMT GaN behavioral Model, Open loop, close loop 
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2DEG :  Two-dimensional Electron gas 

DCFL Direct coupled field logic 
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Ec (MV.cm-1) Champs critique de claquage 

ni (cm-3) Concentration intrinsèque des porteurs 

ʎ (W.cm-1.k-1 ) Conductivité thermique  

Ɛr Permittivité relative  

Vsat (107cm.s-1) Vitesse de saturation des électrons 

VBr [V] Tenue en tension du transistor (Breakdown 

Voltage) 

Rdson (Ω) Résistance à l’amorçage 

Vdd (V) Tension positive d’alimentation du driver 

Vdr (V) Tension de sortie du driver 

Id (A)            Courant de drain 

Ids (A):  

Ich 

IL 

Courant de drain 

Courant de la charge 

Courant de la charge 

Vds (V):  Tension entre le drain et la source 

Vgs (V): Tension entre la grille et la source 

Vgd (V) Tension entre la grille et le drain 

Cgd (F) Capacité entre la grille et le drain 

Cgs (F) Capacité entre la grille et la source 

Cds (F) Capacité entre la source et le drain 

Vth (V) Tension de seuil 

dv/dt (V/ns) Pente de commutation de la tension 
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di/dt (A/ns) Pente de commutation du courant 

Ron (Ω) Résistance à l’amorçage 

ON amorçage 

OFF blocage   

Rg (Ω) Résistance de grille 

Rd (Ω) Résistance interne du drain du transistor 

RS (Ω) Résistance interne de la source du transistor 

PWM  Pulse Wide modulation 

Ig (A) Courant de grille 

Ptm (W) Pertes de conduction inverse 

Eon  Pertes dues à l’amorçage 

Eoff  Pertes dues au blocage 

gf :  
Transconductance en régime direct ou en régime 

inverse. 

Vdc Tension du bus DC 

CATS  
Commande au Tours de la tension de seuil (AGVC 

en anglais) 

SC Sans contrôle ou commande classique 

AV Avec contrôle  
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Introduction Générale  

Selon [1], le changement climatique sera la principale préoccupation du monde pour la 

décennie à venir. A cet effet, les secteurs de la production d’énergie et du transport sont 

responsables de ce changement climatique, ils représentent 49 % des causes de la dégradation 

de notre planète [2].  

Déjà en 2007, [3, 4] estimaient que 80% de la production mondiale provenaient des énergies 

fossiles. Pour espérer la pérennité de cette ressource naturelle qui devient de plus en plus 

coûteuse, l'activité industrielle mondiale devrait se défaire de sa dépendance aux énergies 

fossiles. Dans le domaine du transport, le recours à de nouvelles alternatives occasionnent 

plusieurs types de recherche. A cet effet, le secteur du transport s’oriente vers des énergies 

renouvelables et des systèmes plus électriques qui nécessitent l'utilisation de convertisseurs 

de puissance. A ce jour, les convertisseurs peinent à répondre aux exigences actuelles en 

termes de puissance, de rendement, de densité de puissance, de longévité et de rentabilité. Ils 

sont de surcroit encombrant.  

Contexte technique 

Dans ce contexte où les exigences des convertisseurs (densité et rendement) ne cessent de 

croître, le principal matériau (semi-conducteur à base de silicium) utilisé pour la fabrication des 

interrupteurs de puissances touchent ses limites. De nouveaux matériaux à semi-conducteur 

(dits à grand gap) tels que le GaN et le SiC sont matures. Ils ont une résistance à l’état passant 

très faible, une charge de recouvrement presque nulle (pour les composants à base de GaN), 

un coefficient thermique intéressant et une capacité à fonctionner à très haute fréquence de 

commutation [5, 6, 7]. Cette possibilité de fonctionnement en haute fréquence leur permet de 

répondre aux exigences concernant le rendement et la densité de puissance. Ces avantages 

impliquent également des inconvénients tels que la production de fortes vitesses de 

commutation en tension, la production de fortes vitesses de commutation en courant, une 

forte sensibilité aux inductances parasites, et de fortes pertes de conduction inverse dans le 

cas des convertisseurs à bras d’onduleur à base de GaN.  

Les fortes vitesses de commutation de courant des convertisseurs à base de transistors GaN 

qui atteignent plus de 1.5 A/ns créent des surtensions et des sous-tensions via la présence 

d’éléments parasites inductifs [8]. Comparées aux convertisseurs à base de silicium, ces 

surtensions ou sous-tensions augmentent les perturbations électrostatiques de manière 

considérable. S’agissant des fortes vitesses de commutation de tension, elles créent des 

surintensités et des courants de mode commun qui rendent les perturbations 

électromagnétiques conséquentes. Ces deux perturbations (électromagnétique et 

électrostatique) amoindrissent l’efficacité du fonctionnement des convertisseurs à base de 

transistors GaN et peuvent conduire à la réduction de la durée de vie des convertisseurs et des 

autres éléments électriques qui sont en aval du convertisseur. 
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Le fonctionnement en haute fréquence d’un bras d’onduleur à transistors GaN produit de 

fortes pertes pendant les périodes de temps mort. Dans certains cas, ces pertes pénalisent de 

manière significative le rendement.  

Dans le but de répondre aux problématiques que présentent les convertisseurs de puissance à 

grand gap (plus particulièrement ceux à base de HEMPT GaN), ce projet a été mis en place avec 

la collaboration du LN2 de l’université de Sherbrooke (acteur de la conception de composants 

de puissance à base de GaN), et du laboratoire Ampère (acteur de conception de circuits de 

commande pour composants grand gap). Ainsi ces travaux tenteront d’apporter des solutions 

pour contrôler les fortes vitesses de commutation en tension et en courant tout en minimisant 

les effets négatifs des éléments parasites sur les pertes de commutation. Pour ce qui concerne 

les fortes pertes dues aux temps morts, de nouvelles techniques de pilotage du transistor 

seront proposées tout en minimisant l’effet des fortes vitesses de commutation en tension par 

le phénomène de « Cross Talk » dans le cas d’un bras d’un onduleur. Pour pouvoir mettre en 

place ces solutions de manière efficace, un modèle comportemental du transistor GaN sera 

adapté avec un nombre réduit de paramètres [8,9]. Ce modèle sera un élément clé dans le 

dimensionnement des briques du driver qui rendront possible l’intégration des éléments du 

driver sur la puce de puissance GaN afin de minimiser de la manière la plus optimale les effets 

dus à la présence d’inductances parasites entre la partie commande et la partie puissance.  

Ainsi pour mieux nous approprier l’ensemble de ces points, nous avons commencé notre 

activité de recherche par un approfondissement de nos connaissances. Ce qui nous mène à 

consacrer la première partie de ce mémoire de la thèse à l’état de l’art des transistors à grand 

gap et plus particulièrement à ceux à base de GaN. Cette partie est suivie d’une étude 

bibliographique sur les driver pour HEMT GaN et leurs exigences afin de comprendre les 

techniques existantes permettant de faire face aux problèmes des inductances parasites, et aux 

fortes vitesses de commutation. L’étude de la commande rapprochée permettra aussi de 

comprendre les avantages et les inconvénients des techniques développées pour réduire les 

pertes durant les temps morts et le phénomène de « Cross Talk » dans le cas d’un bras 

d’onduleur. 

Le chapitre 2 débutera par une étude bibliographique sur les modèles de HEMPT GaN. Cela 

nous permettra de faire le choix de la structure du modèle qui sera utilisé dans le cadre de ce 

projet. Les techniques de caractérisation statique et dynamique utilisées pour extraire les 

paramètres de ce modèle sont détaillées. La validation de ce modèle est le dernier point traité 

dans cette partie. 

Le chapitre 3 présentera dans un premier temps le développement et les limites de la 

commande de grille autour de la tension de seuil en boucle ouverte (commande dite CATS [10]) 

dans le cas d’un transistor GaN. Puis pour compléter cette partie, quelques techniques de 

contrôle des vitesses de commutation en boucle fermée sont proposées afin de repousser les 

limites de la commande CATS en boucle ouverte. Ceci sera suivi par le développement d’une 

Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2020LYSEI102/these.pdf 
© [M L. Beye], [2020], INSA Lyon, tous droits réservés



Introduction Générale                                                                                                                                                                               MLB 

24 
 

autre technique de réduction de la vitesse de commutation en courant utilisant la présence de 

l’inductance parasite source commune entre la partie puissance et la partie commande. La 

comparaison de ces différentes techniques va permettre de tirer une conclusion sur les 

avantages et les inconvénients de chacune.  

Dans le quatrième chapitre une commande de grille à multi-niveaux de tension sera 

développée dans le cas d’un convertisseur Buck synchrone et d’un convertisseur « Boost » 

synchrone. Cette technique est mise en place dans le but de réduire les pertes durant les temps 

morts dans le cas d’un bras d’onduleur tout en réduisant l’effet du phénomène de « Cross Talk 

» dû à la forte vitesse de commutation en tension. La commande multi-niveaux proposée est 

comparée à une commande classique et d’autres commandes multi-niveaux proposées dans la 

littérature.  

Le cinquième chapitre est consacré à l’analyse des avantages et des inconvénients des solutions 

possibles permettant l’intégration du driver sur la puce du transistor GaN de puissance.  
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Chapitre 1 : Etude Bibliographique  

L’électronique de puissance utilise des convertisseurs de puissance. Le propos est ici concentré 

sur le bras d’onduleur (DC/AC) et les convertisseurs DC-DC non isolés. Les convertisseurs sont 

construits autour d’interrupteurs de puissance qui peuvent être à commutation commandée 

ou spontanée. De nos jours la majeure partie des interrupteurs à commutation commandée 

sont contrôlés par un autre dispositif nommé commande locale de grille ou driver. La figure ci-

dessous représente un schéma simplifié d’une structure d’électronique de puissance. 

Les convertisseurs de puissances sont caractérisés par les points suivants :  

 Tenue en tension et courant (puissance) 

 Rendement énergétique 

 Coût 

 Densité de puissance 

o Densité volumique 

o Densité massique 

 Durée de vie  

 Taux de perturbation CEM émis 

 Taux d’immunisation par rapport aux perturbations des autres équipements de son 

environnement de fonctionnement 

 Sécurité et fiabilité 

Ces caractéristiques dépendent fortement de la nature de l’interrupteur de puissance, de son 

driver et de la nature de la charge du convertisseur de puissance. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.1 : Schéma simplifié d’une structure de l’électronique de puissance 

Afin de comprendre l’impact des interrupteurs (plus spécifiquement des transistors de 

puissance) sur les éléments caractéristiques d’un convertisseur, cette partie débutera par une 

brève présentation de quelques interrupteurs de puissance ainsi que leurs avantages et 

inconvénients. Ce qui permettra de justifier le choix des transistors HEMT GaN dans le cadre de 

cette thèse. La compréhension de cet aspect, permettra d’aborder une autre partie qui traitera 

Source d’énergie 

électrique (Réseau 

électrique) 

Convertisseur de 

puissance Charge (Batterie) 

Circuit de 

commande  

Système de conversion 

d’énergies 
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du rôle et des éléments du driver plus particulièrement dans les cas d’un transistor GaN. Cette 

première approche du driver va permettre de lister les limites du driver du HEMT GaN et les 

différentes techniques mises en place pour transcender ces barrières. La limite des solutions 

proposées dans la littérature ainsi que la conclusion clôtureront ce chapitre.  

I. Les Interrupteurs de puissance à semiconducteur 

Selon leur mode de contrôle (pour l’amorçage et pour le blocage), les composants à semi-

conducteur sont nombreux et nous retenons ici les transistors (commandables à l’amorçage et 

au blocage, non bi-directionnels en général). 

Suivant l’application, certains interrupteurs de puissance sont plus adaptés que d’autres. La 

figure I.2, propose une classification des types d'interrupteurs pour plusieurs applications de 

l’électronique de puissance. [23][24][25][26][27] 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.2 : domaine d’application des différents types d’interrupteurs de puissances [11] 

Selon la figure ci-dessus (figure I.2), les transistors MOSFETS, grâce à leur facilité à fonctionner 

à de très hautes fréquences de commutation, sont plus utilisés dans les domaines de 

l’automobile et de la télécommunication. Concernant les thyristors, ils sont plus utilisés dans le 

domaine des transports ferroviaires et du transport de l’énergie. Cette préférence pour les 

thyristors peut s’expliquer par leur aptitude à fonctionner avec de très hautes tensions et de 

forts courants. Ces éléments (fréquence, tension et courant de fonctionnement) caractérisent 

les interrupteurs de puissances et leur permettent d’être plus adaptés dans certaines 

applications. Les caractéristiques des interrupteurs de puissance dépendent de leurs structures 

et également des matériaux à semi-conducteur utilisés pour les fabriquer 
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Vu que cette thèse vise à améliorer le rendement et la sécurité des convertisseurs utilisés dans 

le domaine de la mobilité électrique, la partie qui suit est essentiellement axée sur les 

transistors de puissance.  

Le passage Si vers le grand gap (SiC et GaN) . 

A) Le silicium et ses limites : 

L’application d’une tension entre la grille et la source d’un transistor MOSFET d’une tension 

inferieure à la tension de seuil va rendre ce composant non conducteur avec un courant de 

drain extrêmement faible (courant de fuite). Cet état correspond à l’état bloqué (turn off). 

Pendant cet état, le MOSFET va supporter une certaine tension appliquée entre le drain et la 

source. Cette tension ne doit pas dépasser un certain seuil. Ce seuil est appelé tension de 

claquage (VBr). La tension de claquage est un élément caractéristique très déterminant dans le 

choix d’un interrupteur de puissance [12].  

L’application d’une tension entre la grille et la source d’une tension supérieure à la tension de 

seuil (Vth) va rendre ce composant conducteur avec un courant de drain non nul. Cet état 

correspond à l’état passant (turn on). La résistance à l’état passant Ron et le courant de drain 

sont les éléments caractéristiques pour cet état. Cette résistance doit être la plus faible possible 

afin de réduire les pertes de conduction.  

Limites des MOSFETS à silicium  

Comme expliqué précédemment la tension de claquage et la résistance à l’état passant (Rdson) 

sont deux des éléments caractéristiques permettant de faire le choix d’un interrupteur de 

puissance. Avec l’augmentation croissante des exigences de l’électronique de puissance, ces 

deux grandeurs physiques commencent à montrer leurs limites face aux besoins grandissants.  

Comme le montre la relation de l’équation I.1., la tension de claquage et la résistance à l’état 

passant sont étroitement liées. D’après [12, 13], les modifications apportées à l’un de ces 

paramètres dans le but de l’améliorer, cause souvent la dégradation du second. Parmi les 

nouvelles techniques mises au point à cet effet, nous pouvons citer le MOSFET à ilots flottants 

qui consiste à introduire une couche de de diffusion P et de de dopants P dans la zone N 

faiblement dopée d’un MOSFET conventionnel [14, 15]. Cette technique permet à une tension 

de claquage donnée d’augmenter la concentration N de l’épitaxie qui a pour conséquence une 

diminution considérable de la résistance à l’état passant (Ron). La figure I.3a présente les limites 

de compromis entre la tenue en tension et la résistance à l’état passant d’un MOSFET 

conventionnel et d’un MOSFET à ilots flottants.  

Toujours dans le but d’améliorer le fonctionnement des MOSFETS conventionnels, des 

MOSFETS à super-jonction ont été mis en place. Ce principe consiste à une alternance de 

bandes N et P dans la zone drift. Cette technique a permis de réduire la résistance à l’état 

passant avec un taux plus important que celui du MOSFET conventionnel [15, 16, 17, 18, 19, 
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20]. La figure I.3b présente la comparaison entre les limites d’un MOSFET à super-jonction et 

celles d’un MOSFET conventionnel.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.3 : Comparaison des limites techniques de différents types de MOSFET [14] 

La littérature présente également d’autres techniques visant à améliorer le fonctionnement du 

MOSFET à silicium. Malgré la multiplication de ces techniques, les MOSFETS à silicium peinent 

à répondre aux exigences requises pour concilier la tension de claquage et la résistance à l’état 

passant. A cet effet, pour avoir un coût de fabrication rentable les MOSFETS doivent avoir de 

très fortes tensions de claquage (> 500 V).  

La difficulté du silicium à répondre aux futures exigences des interrupteurs de puissance 

coïncide avec l’apparition de nouveaux semi-conducteurs dits à grand gap (SiC et GaN) qui 

promettent de répondre à ces exigences grâce à de meilleures propriétés physiques par rapport 

au silicium. 

B) La transition vers les semi-conducteurs à grand gap : 

Pour comprendre l’intérêt porté aux matériaux à grand gap (au détriment du silicium), une 

analyse des propriétés physiques est nécessaire.  
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Tableau I.1 : Comparaison à 300 K des propriétés des matériaux semi-conducteur conventionnels et à grand gap 

[21] 

La tenue en tension 𝑉𝐵𝑟 d’un interrupteur semi conducteur peut être exprimée de la manière 

suivante [22, 23, 24]. 

VBr =
WDRIFT. EC

2
  (I. 1) 

Avec pour épaisseur de la zone de drift : 𝑊𝐷𝑅𝐼𝐹𝑇 . Les matériaux grands gap (SiC et GaN) ont un 

champ électrique de claquage beaucoup plus important que celui du silicium, donc pour une 

même épaisseur de drift, les matériaux grand gap ont une tenue en tension bien plus 

importante. Pour ce qui concerne la résistance à l’état passant, elle est fonction de la tension 

de claquage, du champ électrique de claquage, de la mobilité des électrons et de la permittivité 

relative. 

   Rdson =
4.V_Br2

µN.Ɛr.Ɛ0.EC
3   (I.2) 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.4 : Comparaison des limites techniques de différents types de semi-conducteurs [25] 

Selon l’équation 2, pour une même tension de claquage, les semi-conducteurs grand gap ont 

une résistance à l’état passant plus faible que celui du silicium. Avec ces deux précédentes 

équations, il est bien possible d’observer que les matériaux à grand gap présentent par rapport 

 Silicium 

Si 

Semi-conducteurs grand gap 

6H-SiC 4H-SiC GaN 

Largeur de bade interdite Eg (eV) 1.12 3.03 3.26 3.39 

Mobilité des électrons µn (cm-2.V-1.s-1) 1450 85 980 1250 

Mobilité des trous µp (cm-2.V-1.s-1) 450 101 115 35 

Champs critique de claquage Ec (MV.cm-1) 0.3 2.5 3 3.3 

Concentration intrinsèque des porteurs ni (cm-3) 1.1x1010 2.3x10-6 8.2x10-9 10-10 

Conductivité thermique ʎ (W.cm-1.k-1 1.42 4.9 4.9 1.3 

Permittivité relative Ɛr 11.8 9.66 10.1 9.5 

Vitesse de saturation des électrons Vsat (107cm.s-1) 1 2 2 2.2 
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au silicium un meilleur compromis entre la tension de claquage et la résistance à l’état passant 

(figure I.4). En plus de ces avantages, lorsque ces composants grand gap sont exposés à de 

hautes températures, grâce à leur bande interdite qui est plus élevée que celle du silicium, ils 

vont présenter des courants de fuite moindre que le silicium [26, 27, 28, 29]. Ces courants de 

fuites sont la conséquence d’un phénomène d’ionisation dû à l’exposition en haute 

température.  

De par ces analyses, il peut être conclu que les matériaux à grand gap (GaN, SiC) font partis des 

matériaux en mesure de répondre aux exigences actuelles des applications de conversion 

d’énergie en termes de rendement et de fonctionnement dans des environnements sévères de 

hautes températures et hautes tensions, contrairement au silicium. Il faut noter également 

l’existence d’un troisième matériaux grand gap (le diamant) qui répondra à ces nouvelles 

exigences. Le diamant présente des caractéristiques physiques meilleures que celles du GaN et 

du SiC mais du fait de la non-maturité de ce matériau et des coûts d’exploitation importants, 

l’utilisation de ce matériau reste incertaine pour l’électronique de puissance.  

Pour des applications en haute fréquence le GaN est plus avantageux que le SiC [30, 31]. Ce qui 

signifie que les systèmes de conversion à base de GaN répondront mieux aux exigences en 

termes de densité massique et volumique. C’est la réduction de la densité volumique qui a 

motivé l’orientation de cette thèse vers les convertisseurs à base de composants GaN. Afin 

d’améliorer le rendement et la densité de puissance des convertisseurs utilisés dans les 

transports plus électriques (avion et voiture).  

 Les transistors GaN : Structure et design  

Le MODFET GaN (Modulation Doped Field Effect Transistor GaN), HFET GaN (Heterostructure 

Field Effect Transistor GaN) et le HEMT GaN (Hight Electron Mobility Transistor) sont les trois 

types de transistor à base de GaN recensés dans la littérature. Le HEMT GaN reste le plus 

répandu et le plus utilisé à cause de sa plus grande maturité [32]. Pour cette raison, nous faisons 

le choix technologique d’orienter cette thèse autour du HEMT GaN. Il est donc la seule structure 

de transistor GaN étudiée dans la suite.  

 Les Transistors HEMT GaN :  

Un transistor HEMT est fait à partir du rapprochement de deux matériaux ayant deux gaps 

différents. Dans le cas d’un HEMT GaN, une couche par exemple d’AlGaN de gap plus grand est 

déposée sur une couche GaN ayant un gap plus petit. La jonction de ces deux matériaux a pour 

conséquence l’alignement de leurs niveaux de Fermi qui a pour conséquence l’apparition d’un 

puit d’électrons dans la couche du matériau qui a le gap le plus faible [17, 33, 34]. Ainsi, La 

concentration des électrons dans ce puit est à l’origine de la formation d’un canal appelé gaz 

2D (figure I.5). Ce canal va permettre aux électrons d’avoir une mobilité très importante, ce qui 

assure ainsi une résistance très faible lors de la phase de conduction du transistor.  
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Figure I.5 : Structure d'un HEMT [33] 

Etant un composant Normally-ON (qui se ferme sans l’application de tension de grille), ce 

composant GaN présente certains dangers dans le domaine de l’électronique de puissance. 

Pour pouvoir l’utiliser, la mise en place de circuit assurant la sécurité du fonctionnement au 

démarrage est nécessaire. C’est cet inconvénient qui fait du HEMT un composant peu attractif 

à son apparition. Il faut noter que l’augmentation de l’utilisation des composants à semi-

conducteur GaN est due à l’aboutissement de plusieurs années de recherche qui ont permis de 

mettre en place des transistors GaN à enrichissement (composant Normally-OFF ou E_GaN). 

Ces E_GaN sont plus adaptés pour l’électronique de puissance que les transistors GaN à 

déplétion (D_GaN ou Normally-ON). Les composants Normally-OFF peuvent etre realisés à 

partir de 4 methodes. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.6 : Structure de HEMT Normally-OFF par injection d’ion de fluor [35] 

 Les transistors GaN « Normally OFF » 

 GaN Normally-OFF par Implantation de fluor : 

Cette méthode consiste à implanter des ions de fluors dans la couche d’AlGaN ou dans la 

couche de GaN (figure I.6). Ces ions créent des charges qui ont pour conséquence la séparation 

du gaz 2D en deux parties distinctes rendant ainsi le HEMT Normally-OFF [34]. Selon [35], pour 

a) implantation d’ion de fluor dans la couche 

AlGaN 

 

 

 

 

THYRISTOR, SCR, 1.88KA, 1.2KV, TO-200AD 

 

b) implantation d’ion de fluor dans la couche GaN 
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la même concentration d’ions de fluor, l’implantation est plus efficace dans la couche de GaN 

que celle de l’AlGaN (figure I.7). Cette technique est simple à mettre en place. Elle présente 

cependant une forte instabilité de la tension de seuil. Cette technique est très utilisée par le 

fabricant EPC.  

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.7 : Evolution de la tension pour un HEMT Normally-OFF par injection d’ion de fluor [35] 

 GaN Normally-OFF par recess gate ou grille enterrée : 

Comme la méthode précédente, celle-ci permet d’obtenir un E_HEMT GaN par la séparation 

du gaz 2D en deux parties distinctes. Cette séparation est obtenue par diminution de l’épaisseur 

de la couche AlGaN qui a pour conséquence la réduction de la tension due à l’effet 

piézoélectrique [34, 36, 37] (figure I.8). Ainsi l’augmentation de cette tension par une 

application d’une tension positive au niveau de la grille va permettre de rétablir le 2DEG par 

attraction des électrons au niveau de la jonction AlGaN / GaN. En termes de coût cette 

approche est moins rentable que l’implantation des ions de fluor. De plus, elle a tendance à 

augmenter les courants de fuites [37].  

 

 

 

 

 

Figure I.8 : Structure de HEMT Normally-OFF par grille encastrée [37][55] 

 GaN Normally-OFF par grille P:  

La séparation du gaz 2D en deux zones est aussi l’objectif de cette méthode. Pour y arriver une 

couche de GaN dopé P est déposée sur la couche AlGaN créant des charges positives qui 

génèrent une tension positive supérieure à la tension générée par l’effet piézoélectrique. Ce 

phénomène a pour conséquence la séparation du 2DEG [34, 37] (figure I.9). Pour rétablir ce gaz 

et rendre le transistor E_GaN conducteur, l’application d’une tension positive entre la grille et 

la source est nécessaire.  

a) i implantation d’ion de fluor dans la couche AlGaN 
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b) implantation d’ion de fluor dans la couche GaN 
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Figure I.9 : Structure de HEMT Normally-OFF par grille pGaN [37] 

 GaN Normally-OFF par structure cascode :  

Cette technique est différente des méthodes précédentes car pour obtenir un E_Gan le HEMT 

Normally-ON est associé en série avec un MOSFET Normally-OFF en silicium de type N [34, 37] 

(figure I.10). Avec cette combinaison (D_GaN et N MOSFET), la mise en ON et OFF du transistor 

dépendra du transistor MOSFET. L’association de ce transistor MOSFET avec le transistor GaN 

a pour conséquence l’augmentation et la dégradation de la résistance à l’état passant surtout 

pour les faibles tensions de fonctionnement [37].  

 

 

 

 

 

 

Figure I.10 : Structure de HEMT Normally-OFF par structure cascode [37] 

Cette technologie est principalement utilisée par le fabricant Panasonic (Infineon). Cependant 

il faut noter que si les efforts de recherche ont permis de résoudre les problèmes que 

présentent le GaN Normally-ON, il reste néanmoins des problèmes comme les phénomènes de 

pièges, les courants de fuite et les effets thermiques qui limitent l’utilisation des transistors 

GaN dans les convertisseurs de puissance industriels.  

 Les pièges et les dérives électriques dans les transistors  HEMTs :  

Le fonctionnent des transistors GaN est actuellement amoindri par les phénomènes de pièges 

qui font considérablement varier les caractéristiques électriques de manière négative. Ces 

phénomènes sont à l’origine de l’écart entre les performances actuelles des transistors GaN et 

les performances théoriques espérées [33, 34, 37, 38, 39, 40]. Cette variation négative des 

caractéristiques électriques et physiques proviendrait de la capture de porteurs de charge 

réduisant ainsi le nombre de porteurs de charges du 2DEG qui participent à la conduction. Les 

pièges proviennent des impuretés des semi-conducteurs (GaN / AlGaN). Dû aux grands gaps de 
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ces semi-conducteurs, ces impuretés génèrent des niveaux d’énergies intermédiaires qui 

capturent les porteurs de charge [33, 34, 37, 38, 39, 40].  

Le « gate lag » et « le drain lag » sont deux types de dérives électriques rencontrées dans le 

fonctionnement du GaN. Le « gate lag » est observé lorsque, pour une tension de drain 

constante ; une variation négative rapide de tension est appliquée sur la grille. Les porteurs de 

charge capturés sont libérés suite à une variation positive de la tension grille. Pour le « drain 

lag » ces captures et émissions interviennent suite à une variation brusque de la tension de 

drain pour une tension de grille constante comme le présente la figure I.11. Ces deux types de 

phénomènes sont à l’origine d’une diminution drastique de la tenue en courant du transistor 

HEMT GaN.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.11 : Mise en évidences des pièges dans le HEMT GaN [38] 

 Dégradation des caractéristiques électriques par effet thermique  :  

L’augmentation de la température de fonctionnement du HEMT va occasionner une réduction 

de la vitesse et de la mobilité des porteurs de charge du gaz 2D. Ce qui va entrainer une 

diminution de la tenue en courant du transistor et une légère baisse de sa fréquence limite de 

fonctionnement [41]. Dans le cadre de cette thèse, pour connaitre les limites des solutions 

proposées ; des tests en température sont réalisés. 

 Courant de fuite dû à une polarisation négative de la grille du transistor GaN :  

Une polarisation négative de la grille du HEMT a tendance à augmenter les courants de fuite. 

Cette hausse du courant de fuite proviendrait d’une intensification considérable de l’effet 

tunnel dû à une augmentation des pièges de grille sur la couche AlGaN [38, 41]. Cette fuite de 

a) Mise en évidence du phénomène de 

gate lag 
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b) Mise en évidence du phénomène de 

drain lag 

 

 

 

 

THYRISTOR, SCR, 1.88KA, 1.2KV, 

TO-200AD 
 

Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2020LYSEI102/these.pdf 
© [M L. Beye], [2020], INSA Lyon, tous droits réservés



Chapitre 1 : Etude Bibliographique                                                                                                                                                          MLB 

35 
 

courant va entrainer une variation de la résistance à l’état passant dans le temps, un 

vieillissement prématuré du GaN et une diminution du courant de drain comme le montre les 

caractéristiques Id(Vds) de la figure I.12. Cette diminution du courant de drain augmente les 

pertes à cause de la réduction du 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.12 : Dégradation des caractéristiques du HEMT due à des courant de fuites sous une polarisation 

négative de la grille [41] 

Ce phénomène de fuite est plus observé avec les HEMTs à grille Schottky [41]. Le 

développement de grille MIS (métal isolant semi-conducteurs) a permis de réduire ces courants 

de fuite de manière considérable par rapport à la grille Schottky [42]. Dans le chapitre 4 de ce 

document, les techniques de commande optimale sont développées en tenant compte de cet 

effet négatif dû à une polarisation négative de la grille.  

En résumé, le phénomène de piège, l’effet thermique et les courants des fuite issus d’une 

polarisation négative de la grille; sont les phénomènes qui empêchent les transistors GaN 

d’atteindre leurs performances théoriques. Selon le substrat utilisé, la manifestation de ces 

phénomènes n’est pas la même. La figure I.13 présente les avantages et les inconvénients des 

différents types de substrats utilisés dans le cas d’un transistor GaN en termes de coût et de 

conductivité thermique etc. La réduction des performances dues à la température peut être 

améliorée par l’utilisation de substrats à base de SiC. Ce dernier présente une conductivité 

thermique plus élevée. Cependant il est moins répandu que les substrats Si et Saphir à cause 

de son coût de fabrication qui reste élevé. 
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Figure I.13 : Comparaison, des avantages et des inconvénients des différents substrats pour les transistors HEMT 

GaN [43] 

A part les substrats, il existe d’autres moyens pour améliorer les effets limitants du HEMT GaN. 

Pour ce faire, les solutions apportées interviennent lors du processus de fabrication, ces 

techniques ne seront pas étudiées dans le cadre de la thèse. En outre, la mise en place d’un 

driver optimal peut permettre de faire fonctionner le HEMT GaN dans les zones appropriées 

afin d’éviter l’apparition d’effets négatifs (phénomène de piège et fuites). Pour mieux 

comprendre le fonctionnement du driver la partie suivante est consacrée dans un premier 

temps à l’étude de sa structure. Dans un second temps, les limites actuelles du driver GaN sont 

exposées. Cette partie se terminera par la présentation des solutions proposées dans la 

littérature. L’étude des limites de ces solutions constitue les perspectives de recherche de cette 

thèse. 

II. Le « driver » : 

Comme expliqué en début de chapitre, pour adapter l’énergie électrique d’une charge par 

rapport à une source d’énergie électrique, une carte électronique faisant office de commande 

rapprochée (driver) doit fournir l’énergie nécessaire à la grille du transistor de puissance 

(MOSFET Si, IGBT, MOSFET SiC, HEMT GaN) pour assurer son blocage et son amorçage à des 

temps bien définis. Ce driver est composé d’une partie primaire (commande éloignée), d’une 

partie secondaire (commande rapprochée) et d’une isolation galvanique permettant de 

séparer ces deux parties (figure I.14).  
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Figure I.14 : Structure d’un bras d’onduleur avec son driver [44] 

La commande éloignée (« Primary Side ») : a pour principale fonction la génération des ordres 

logiques de commutation des différents interrupteurs du convertisseur de puissance. Ces 

ordres de commande peuvent être générés à partir d’un microcontrôleur, d’un FPGA ou d’un 

générateur de signal. En plus de cela, la commande éloignée va superviser le système dans sa 

globalité tout en assurant la sécurité et la fiabilité du système. 

La commande rapprochée (« Secondary ») : est l’adaptation des signaux logiques venant de la 

commande éloignée en signaux électriques afin d’apporter l’énergie nécessaire pour activer les 

changements d’état du transistor. Cette partie assure la protection des interrupteurs de 

puissance par des capteurs qui déterminent le point électrique de fonctionnement. A chaque 

fois que ces caractéristiques électriques (courant, tension, température) tendent vers des 

points de fonctionnement non recommandés, la commande rapprochée va générer un signal 

électrique pour ramener l’interrupteur dans une zone sécuritaire de fonctionnement. Parmi les 

éléments qui composent cette partie, il y a les alimentations, l’étage d’amplification, les 

capteurs etc.   

L’isolation galvanique : permet de séparer électriquement ces deux parties (commande 

éloignée et commande rapprochée) qui ont dans la plupart des cas des potentiels de référence 

différents (obligatoire pour le transistor « High Side » d’un bras d’onduleur). Plusieurs 

techniques d’isolation (transformateur magnétique, opto-coupleur, fibre optique, 

condensateurs couplés, "translateur de niveau" ou "level shifter" pour les applications faible 

tension) sont utilisées pour faire fonctionner les convertisseurs de puissance. Le tableau I.2 

résume les avantages et les inconvénients de trois de ces types d’isolation.  
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Caractéristique Transformateurs Opto-coupleur Fibre optique 

𝑑𝑣𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
 

≤ 100 KV/µs ≤ 50 KV/µs > 100 KV/µs 

Tension d’utilisation >10 KV 1200 V >10 KV 

Capacité parasite # nF # nF - 

Temps de propagation 10 ns à 100 ns 10 ns à 100 ns < 10 ns 

Possibilité d’intégration non oui oui 

Limites en température 200 °C 150 °C 200 °C 

Isolation galvanique bon médiocre Très bon 

Taux de transfert bon médiocre médiocre 

Immunité face aux EM bon bon Très bon 

Stabilité thermique bon mauvais médiocre 

Robustesse mécanique bon médiocre bon 

Energie consommée mauvais médiocre médiocre 

Intégration logique - Très bon mauvais 

Transfert d’énergie bon Très mauvais médiocre 

Taille Très mauvais bon médiocre 

Coût mauvais bon mauvais 

 

Tableau I.2 : Comparaison des différents types d’isolation galvanique [9] 

Afin d’assurer une conversion d’énergie avec moins de pertes possibles et plus de sécurité, le 

driver doit contrôler le transistor en assurant des temps de transition de la tension et du 

courant les plus rapides possibles. Cependant des phénomènes issus de l’association du driver 

et du transistor vont venir perturber cet objectif (avoir un bon équilibre entre perte et CEM). 

Vu que le HEMT GaN commute avec des vitesses extrêmement élevées, les phénomènes seront 

plus visibles. Dans la suite de cette partie, les conséquences d’une commutation rapides sont 

étudiées ainsi que les différentes solutions proposées et leurs limites dans les cas des 

transistors, plus spécifiquement dans le cas d’un HEMT.  

Les phénomènes responsables du disfonctionnement de l’association (driver - transistor de 

puissance) : 

Pour mieux comprendre le contrôle d’un transistor par un driver, le driver peut être remplacé 

par son « buffer » (« push pull ») qui est le dernier étage du driver et a pour principal rôle 

l’amplification du signal provenant de la commande éloignée (Figure I.15). Ainsi, l’application 

d’un signal de niveau haut à la grille du « push pull », va permettre de charger les capacités 

d’entrée du transistor par une résistance externe de grille (Rg). Ce chargement des capacités va 

être à l’origine de l’amorçage du transistor qui se traduit par le changement d’état de la tension 

à ses bornes (Vds passe de l’état haut à l’état bas) et du courant qui le traverse (Id passe de l’état 

bas à l’état haut). Le déchargement des capacités d’entrée du transistor via Rg par l’application 

d’un signal bas à l’entrée du « push pull » va occasionner le blocage du transistor qui se traduit 

par le changement du courant (bas vers haut) et de la tension (bas vers haut). Le temps de 
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transition de ces caractéristiques (courant et tension) dépend fortement de Rg : plus cette 

dernière est faible plus le temps de transition est faible [8]. Ces faibles temps de transition 

auraient tendance à diminuer les pertes issues de ces changements d’état du courant et de la 

tension. Cependant, ce n’est pas toujours le cas car l’association du driver avec le transistor 

génère des éléments parasites (inductances, capacités) qui produisent des perturbations 

électromagnétiques qui peuvent générer de fortes pertes ainsi que la destruction du transistor 

de puissance dans le cas de faibles résistances. Ainsi, mettre en place un driver optimal 

reviendrait à trouver un compromis entre les pertes et les perturbations électromagnétiques. 

Dans le cas des transistors HEMT GaN, cette équilibre (perte / CEM) n’est pas facile à 

déterminer car sa commutation produit de forts fronts de commutation en courant et en 

tension qui rendent le système plus sensible aux inductances parasites. Dans le cas d’un bras 

d’onduleur, dû à l’interaction des deux transistors, une commutation produisant de forts 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 

peut entrainer des court-circuits (issue du phénomène de Cross-Talk) qui occasionnent de 

fortes pertes.  

Ainsi pour pouvoir utiliser le HEMT tout en bénéficiant de ces propriétés physiques, certaines 

techniques ont été développées dans la littérature pour réduire la sensibilité aux inductances 

et minimiser l’impact du phénomène de Cross-Talk.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.15 : commutation du transistor par un driver [45-48] 
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a) Exemple d’amorçage 
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b) Exemple de blocage 
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A) Sensibilité aux inductances parasites : 

Les pistes de cuivre du PCB, permettant de relier le driver et le transistor de puissance, vont 

introduire des inductances parasites dans la partie commande et dans la partie puissance 

comme le montre la figure I.16. La présence d’inductances parasites va causer une 

augmentation des pertes dues au ralentissement de la charge et de la décharge des capacités 

d’entrée du transistor au niveau de la grille. Pour la maille de puissance, des surtensions issues 

de l’inductance parasite sont à l’origine de cette augmentation des pertes. Ces surtensions 

peuvent conduire à la destruction du HEMT. Due à la sensibilité de la grille du HEMT (6V max 

pour la tension entre la grille et la source), cette destruction peut aussi provenir des oscillations 

de la tension de grille dues aux capacités du transistor, de la résistance de grille Rg et des 

inductances parasites et surtout de l’inductance commune entre la partie commande et la 

partie puissance. Le tableau I.3 donne les valeurs typiques dans le cas des convertisseurs à base 

de silicium. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.16 : mise en évidence des différentes inductances parasites dans un convertisseur Buck [45, 46, 47, 48] 

 

 

 

 

 

Tableau I.3 : Valeurs typiques des inductances parasites pour un convertisseur classique [45, 46, 47, 48] 

 

Lg1  5 nH 

Lg2 5 nH 

Ld1 4.5 nH 

Ls1 7.5 nH 

Ls2 10 nH 

Ls3 10 nH 

Lsg 7.5 nH 

a) inductances parasite pour un routage classique 
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b) inductances parasite pour un routage optimisé 
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Afin d’évaluer l’impact de cette inductance commune (Ls1), le convertisseur de la figure I.16a a 

été simulé sous SPICE en remplaçant le transistor dans un premier temps par un transistor GaN 

System GS66508 (650 V/30 A), puis dans un second temps par un MOSFET silicium 

STMicroelectronics STW11NM80 (800 V /11A). Ces deux modèles sont fournis en annexe I. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.17 : Comparaison de l’impact de l’inductance parasite (LS1) commune entre un convertisseur à base de 

HEMT GaN et un convertisseur à base de MOSFET Si 

Une inductance parasite LS1 de 3.5 nH occasionne des oscillations de tension qui peuvent 

atteindre 25 V au niveau de la grille du HEMT GaN. Au niveau de la tension de drain, ces 

surtensions atteignent les 900V (LS1 = 3.5 nH). Ces niveaux de tension qui sont en dehors des 

limites de fonctionnement autorisées (Vgsmax< 10V et Vdsmax< 650 V) vont entrainer un 

vieillissement accéléré du composant. Alors que pour le MOSFET Si, une inductance de LS1 de 

7.5 nH n’occasionne pratiquement pas de fluctuation de Vgs et de Vds. Afin de profiter 

pleinement des avantages qu’offrent le GaN par rapport aux autres composants de puissance, 

ces inductances doivent être réduites (surtout LS1 et LS3). 

Solutions proposées pour pallier la sensibilité aux éléments parasites : 

 Par des transistors dotés d’une source Kelvin 

Dans le but de pallier les effets négatifs dus aux parasites, (surtout ceux de l’inductance 

commune (LS1)), GaN System développe des composants avec une source Kelvin qui permet de 

séparer la source de la partie puissance et la source de la partie commande. Cette séparation 

aide à mettre en place un routage plus optimisé réduisant l’inductance LS1 (figure I.16b) 

permettant ainsi celles des oscillations de la tension Vgs [46, 47, 48, 49]. 

Cette solution ne suffira pas pour pouvoir utiliser pleinement les avantages qu’offrent les 

transistors GaN car la présence de fortes inductances (LS1 et LS3) crée des oscillations non 

négligeables au niveau de la tension Vds [49]. La technique de routage utilisée lors de la 

conception complète du convertisseur peut être un moyen pour régler ce dernier problème.   
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a) Signaux observé aux bornes du GS66508P avec 

LS1 = 3.5 nH 
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b) Signaux observé aux bornes du STW11NM80 

avec LS1 = 7.5 nH 
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 Par la diminution des inductances parasites par le routage du convertisseur 

 Ces inductances peuvent être réduites en faisant appel à de nouvelles techniques de routage 

comme le propose [49, 50, 51, 52,53] afin de créer une boucle verticale. La boucle verticale 

proposée par [68] consiste à placer sur le même plan et de manière juxtaposée les 

condensateurs de découplage et les deux HEMT GaN du bras d’onduleur. Les condensateurs 

de découplage sont à proximité du drain du HEMT « high side ». Des vias sont placés du côté 

des condensateurs de découplage et du côté de la source du GaN « low side » ce qui permet 

de fermer la boucle de puissance en passant par le « Bottom side » du PCB. Cette manière de 

reboucler la maille de puissance permet une circulation parallèle et dans le sens opposé du 

courant. Avec ce mode de circulation du courant, le champ électrique, le champ magnétique, 

les effets de Foucault et les effets de proximité sont réduits. La réduction de ces phénomènes 

permet d’obtenir de faibles inductances parasites contrairement au système de routage latéral 

et au système de routage conventionnel. Le système latéral consiste à placer les deux 

transistors et les condensateurs de découplage sur la même couche de PCB. Cependant le 

système de routage vertical consiste à placer les deux transistors sur une face du PCB et les 

condensateurs de découplage sur la face opposée. Les figures I.18 et I.19 présentent la 

structure de ces différents types de routage et leurs inductances parasites.  

 

   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.18 : Les différents types de routages [50] 

 

a) Routage lateral conventionnel 
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b) Routage Vertical conventionnel  

 

 

 

 

THYRISTOR, SCR, 1.88KA, 

c) Routage Vertical optimisé 
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Figure I.19 : Comparaison des différents types de routage [50] 

Pour un routage latéral et un routage vertical optimisé, l’inductance parasite de la maille ne 

dépend pas de l’épaisseur du PCB. Concernant les deux autres types de routage, l’inductance 

parasite dépend fortement du nombre de couches du PCB : les inductances parasites sont 

réduites avec l’augmentation du nombre de couches. Le rendement le plus important est 

obtenu avec un routage optimal comme le montre la figure I.18b.  

Ce type de routage vertical proposé par EPC peut être optimisé en utilisant une autre technique 

de routage optimisé. Cette technique a été proposée par [52] et consiste à placer un des 

transistors sur une face du PCB et l’autre transistor sur la face opposée du PCB. Afin d’optimiser 

l’inductance parasite de la maille de puissance, les condensateurs de découplage sont enfoncés 

a) comparaison des inductances parasites des différentes techniques de routage 

 

 

 

 

THYRISTOR, SCR, 1.88KA, 1.2KV, TO-200AD 
 

b) comparaison de l’efficacité énergétique selon les différentes techniques de routage 
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dans le PCB, ce qui permet de créer une boucle de circulation perpendiculaire à la source PCB. 

La figure I.18a présente un convertisseur utilisant cette technique de routage. 

 

  

 

 

 

Figure I.20 : Evaluation d’une autre technique de routage vertical optimisé [52] 

Cette technique permet de réduire considérablement l’inductance parasite de la maille de 

puissance par rapport au routage latéral conventionnel, par ailleurs, elle augmente les 

inductances parasites de la maille de la commande de 0.2nH. C’est ce qui explique qu’avec le 

routage vertical optimisé; la surtension de Vds est moins importante tandis que la surtension de 

Vgs est plus importante. Malgré ces nouvelles techniques de routage, la présence d’inductances 

parasites dans les convertisseurs à base de GaN reste problématique et empêche les 

convertisseurs GaN d’atteindre le rendement théorique de 1. Ainsi pour amoindrir les effets 

parasites avec un bon compromis Perte / CEM, GaN System recommande dans [53] l’utilisation 

de deux résistances de grille distinctes, une pour l’amorçage (10 Ω ≤ Rgon ≤ 20 Ω) et une autre 

résistance pour le blocage (1 ≤ Rgoff  ≤  3 Ω ).  

 Par l’intégration du driver  

Malgré la mise en place des nouvelles techniques de routage permettant de réduire les effets 

des inductances parasites, le rendement des convertisseurs progresse peu. La solution serait 

de rapprocher au maximum le driver sur la puce du transistor de puissance. Pour ce faire, il 

suffira d’intégrer les éléments du driver et le transistor de puissance sur une même puce. Un 

tel système est nommé un circuit monolithique. Cette intégration peut être unique ou mixte. 

En plus de la réduction des effets parasites, l’intégration offre la possibilité d’améliorer sans 

doute la densité massique et volumique.  

 L’intégration mixte ou hybride  

Cette technique consiste à intégrer lors de la phase de fabrication un driver CMOS sur la puce 

du HEMT GaN. Grâce à la complémentarité des transistors de type P et N de la technologie 

CMOS, ce système mixte assure une facilité de conception des briques du driver intégré avec 

un coût de fabrication limité [54, 55]. Malgré les avantages et la réduction des inductances 

parasites obtenues avec cette intégration hybride, les temps de transition restent assez 

 Vds_max Vgs_max 

Reference 

de Design 

588 V 7.88 V 

Proposed 

Design 

488 V 8.59 V 

 Reference 

Lateral 

Layout 

Proposed 

Vertical 

Layout 

Power 

Loop 

28.7 nH 3.1 nH 

Gate 

Loop 

0.2 nH 0.4 nH 

a) Structure d’un routage vertical optimisé avec 

enfoncement de capacités de découplage 
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b) Comparaison d’un routage vertical optimisé avec 

enfoncement de capacités de découplage avec un routage 

latéral conventionnel  
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importants pour assurer un meilleur contrôle du transistor GaN. La dégradation des 

caractéristiques des MOSFETS (surtout le MOSFET de type P) lors du processus de fabrication 

est à l’origine de ces temps de transition. Cette hypothèse est confirmée par les travaux de 

[54]. Travaux au sein desquels la commutation de la logique inverseuse se fait avec un temps 

de monté de 500 ns. Ce temps est 5 fois plus important que celui du NMOS dû à la différence 

de mobilité des porteurs entre les trous et les électrons (figure I.21). 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.21 : Evaluation des temps de transition de la logique inverseur de l’intégration hybride CMOS/GaN [54] 

L’utilisation du silicium pour les briques du driver semble limiter l’utilisation de la structure 

hybride pour des applications à hautes fréquences ou à hautes températures. Le recours à la 

technologie GaN pour la partie driver pourrait être une solution pour dépasser ces limites.  

 L’intégration monolithique uniquement à base GaN : 

Dans le but de dépasser les limites de la technologie hybride, des recherches se multiplient 

depuis 2007 pour mettre en place des systèmes monolithiques à base de GaN. Cela permet de 

profiter des propriétés du GaN dans la partie driver ainsi que dans la partie puissance.  

Ces recherches ont permis à [56, 57] de mettre en place des systèmes monolithiques à base 

uniquement de GaN. Le convertisseur DC-DC synchrone tout GaN développé par [56], où 

chaque transistor a son driver intégré de manière monolithique. Celui-ci a permis non 

seulement d’augmenter la densité volumique par rapport à un même convertisseur DC du 

même type à base de Si ou à base de GaN discret mais il a permis d’avoir des rendements 

largement supérieurs par rapport à ses concurrents. Ce convertisseur a pu fonctionner au-delà 

des limites des convertisseurs à base de silicium avec une fréquence de commutation de 3 MHz. 

La réduction des éléments parasites par l’intégration est responsable de ces résultats. La figure 

I.22 présente la structure du convertisseur monolithique ainsi qu’une comparaison de ces 

résultats avec un convertisseur GaN discret.  
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Figure I.22 : Présentation d’une structure monolithique à GaN et comparaison de ces résultats avec une 

structure discrète à base de GaN et Si [56] 

Cependant, Il faut noter que la mise en place d’un circuit de driver à base de GaN n’est pas 

évidente car contrairement aux transistors « MOS » ou « Bipolaire », il n’existe pas de 

composants GaN complémentaires. Le recours à la logique DCFL (direct coupled field logic) par 

la combinaison de D_GaN et de E_GaN a permis de mettre en place des circuits logiques à base 

de GaN. La figure I.23 présente la structure d’une porte « Not », « Nand » et « Nor » à base de 

GaN utilisant la logique DCFL. Afin de comprendre le fonctionnement de ces circuits logiques 

(surtout celui de la porte « Not » qui est l’élément de base qui a permis la mise en place de 

driver tout en GaN) le circuit monolithique de la figure I.24 développé par [58] peut être utilisé.  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.23 : Présentation de structure DCFL utilisant la technologie GaN [55] 

a) Structure d’un convertisseur DC-DC 

monolithique à base de GaN. 
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a) Comparaison d’une structure monolithique GaN 

avec des structures discrètes à base de GaN et Si.  
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a) Structure d’une porte logique Not, Nand et 

Nor 

 

 

 

 

b) Structure de la porte Not avec les 

différentes couches de semi-conducteur 
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Figure I.24 : trois structures de bras onduleur monolithique [58] 

a) bras onduleur monolithique avec une alimentation push pull pour le transistor « High Side » 

 

 

 

THYRISTOR, SCR, 1.88KA, 1.2KV, TO-200AD 
 

b) bras onduleur monolithique avec une alimentation « Bootstrap » pour le transistor « High Side » 
 

 

THYRISTOR, SCR, 1.88KA, 1.2KV, TO-200AD 
 

c) bras onduleur monolithique avec une alimentation push pull modifié pour le transistor High Side 
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Dans ces travaux [58] propose trois structures de circuit monolithique possibles dans le cas d’un 

bras d’onduleur. Pour chaque structure, chaque transistor de puissance est un D_GaN. Ces 

dernières sont commandées par des drivers GaN intégrés sur la puce du D_GaN. La différence 

entre ces trois circuits se situe au niveau du type d’alimentation utilisé pour alimenter le driver 

« High side ». La première structure consiste à alimenter le driver (Vdd) par l’alimentation de la 

partie puissance (Vdd) alors que pour la deuxième structure, une alimentation « Boostrap » 

(Diode + condensateur) est utilisée.  

La deuxième structure est plus avantageuse en termes de perte et de sécurité car 

contrairement à la première structure, lors de la phase de démarrage du système, les deux 

transistors (QHS et QLS) ne sont pas passants en même temps. La troisième structure (push pull) 

modifiée consiste à connecter l’alimentation du driver « High Side » au niveau du point milieu 

des deux transistors de puissance (QHS et QLS). Une telle structure permet de réduire fortement 

la consommation du driver car lorsque le point milieu est connecté à la référence 0V, le driver 

ne consomme pas d’énergie. Si l’utilisation d’une telle structure pour des convertisseurs 

monolithiques de moyennes puissances est envisageable, c’est parce que la tension 

d’alimentation de la partie puissance ne sera pas en dehors des limites de fonctionnement des 

transistors de la partie commande. Concernant la manière de commander les transistors de 

puissance (QHS et QLS) des trois structures, il n’y a pas de grandes différences. Le driver de la 

structure « push pull » peut être utilisé pour comprendre le fonctionnement des drivers 

intégrés qui utilisent la logique DCFL. Pour la structure « push pull », chaque transistor de 

puissance (QHS et QLS) a son étage d’amplification. Le transistor « Low side » (QLS) utilise un 

étage d’amplification (Q3 et Q4) avec la logique DCFL. Cette logique consiste à utiliser un des 

transistors comme source de courant (Q3) de telle sorte que la commande du transistor de 

puissance (QLS) dépendra de l’état inverse de commande de l’autre transistor de l’étage 

d’amplification (Q4). Pour faire fonctionner le transistor Q3 comme source de courant, il doit 

être utilisé dans sa zone de saturation c'est-à-dire avec une tension entre drain et source très 

large. Pour l’exemple ci-dessous, la source de courant du système logique est associée à une 

résistance R dont le but est de régler le courant du générateur de courant indépendamment 

de la tension de seuil ; comme le montrent les équations I.4, I.5, I.6 et I.7. 

 

 

 

 

 

Figure I.25 : source de courant associé d’une résistance [58] 

𝑉𝐺𝑆 = −𝑅1. 𝐼𝑑              (I.4) 

 Id 
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Etant donné que Q1 fonctionne en zone de saturation donc le courant de drain 𝐼𝑑 s’exprime de 

la manière suivante. 

𝐼𝑑  = 𝐾. (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)          (I.5) 

K est la transconductance de 𝑄1,𝑉𝑡ℎ sa tension de seuil et 𝑉𝑔𝑠 la tension entre grille et source 

de Q1. 

𝐼𝑑  = 𝐾. (−𝑅1. 𝐼𝑑 − 𝑉𝑡ℎ)       (I.6) 

La résolution de l’équation I.6, donne l’expression générale et finale suivante : 

𝐼𝑑 = 
−𝐾𝑉𝑡ℎ

(1+𝐾.𝑅1)
    (I.7) 

Avec cette source de courant, un seul transistor de l’étage « push pull » est commandé. Pour 

qu’un tel système fonctionne correctement, un dimensionnement judicieux doit être effectué.  

En faisant fonctionner un des transistors de l’étage push pull en zone de saturation, ce système 

subit de fortes pertes par conduction au niveau du driver. Ceci peut ne pas être tolérable pour 

des applications dont le rendement est primordial. Un autre inconvénient d’un tel système est 

son ralentissement, en cas de présence d’un condensateur parasite. Ces systèmes logiques sont 

aussi très sensibles au bruit.  

La technique de la logique DCFL a aussi été utilisée pour mettre en place des circuits 

monolithiques pour la moyenne puissance. L’intégration du driver GaN sur la puce de la 

puissance a permis d’augmenter le rendement par rapport au convertisseur à base de 

composants GaN discrets. Des vitesses de commutation allant de 91 V/ns à 177 V/ns ont permis 

d’obtenir de tels rendements [59]. Comme le présente la figure I.26 ; de telles vitesses de 

commutation ont permis d’obtenir des temps de réponses qui sont inférieurs à 6 ns (Vds = 97 V). 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.26 : structure monolithique à base de GaN pour un convertisseur moyenne tension [59] 

Tous les circuits présentés jusque-là ont été développés dans le domaine académique. Depuis 

2 ans des entreprises comme Texas instrument et Navitas ont commencé à mettre des circuits 

a) structure du circuit monolithique 
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 b) visualisation de la tension Vds 
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monolithiques GaN (une start-up grenobloise a également vu le jour – Wise Integration- en 

marge de développement de transistors de puissance au CEA/LETI [60]). Cependant la mise en 

place de chargeur à base de circuits GaN monolithique permet à Navitas de se démarquer par 

rapport aux autres. La figure I.27 présente un chargeur de batterie pour ordinateur développé 

par Navitas : il est possible de voir que le chargeur proposé avec des circuits monolithiques 

permet d’améliorer la densité de puissance pour la même puissance.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.27 : Comparaison de deux chargeurs d’ordinateur [61] 

Le tableau I.4 résume une comparaison entre les différents paramètres de ces deux types de 

chargeurs. 

 

Tableau I.4 : Comparaison des deux types de batteries [61] 

Cependant, il faut noter que la technologie utilisée par Navitas pour mettre en place ces circuits 

n’est pas expliquée dans leur document.  

Pour mieux comprendre l’avantage de ces circuits intégrés, une analyse des résultats de la 

figure I.29 peut être effectuée. Ces résultats peuvent être obtenus à partir du convertisseur de 

la figure I.28 qui utilise le NV6115 (650 V/ 8A) composant GaN intégré de Navitas.  

 

 

 L x W x H (mm) 

(sans boitier) 

Dimension (cc) 

(uncased) 

Densité de 

puissance (W/in3) 

(sans boitier)  

Rendement (%) 

Batterie Navitas 110 x 50 x 12.5 68.8 18.1 92.3 

Batterie HP  129 x 55 x 16.3 115.65 (+40.6%) 11.9 (-34.3%) 92.7 

a) Batterie avec un circuit monolithique GaN pour 

une puissance de 150 W proposée par Navitas 
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b) Batterie avec un système discret pour une 

puissance de 150 W proposée par HP 
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Figure I.28 : Comparaison de deux chargeurs d’ordinateur [61, 62] 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.29 : évaluation d’une commutation d’un GaN monolithique [63] 

L’élimination par l’intégration de l’inductance parasite commune entre la partie commande et 

la partie puissance a permis de supprimer les surtensions et sous-tensions de la tension Vgs. Ce 

qui n’est pas le cas d’un HEMT GaN commandé par un driver discret. L’absence de surtensions 

et de sous-tensions sur Vgs due à l’élimination des inductances parasites permet de réduire les 

pertes durant la phase de blocage du HEMT. 

Les limites de ces solutions : 

Dans la partie précédente, les solutions proposées dans la littérature ont été présentées pour 

régler les effets néfastes des inductances parasites dans un convertisseur GaN. L’intégration 

monolithique uniquement à base de GaN se présente comme la solution la plus intéressante. 

a) Structure du bras d’onduleur 
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a) Comparaison de la Vgs entre un GaN monolithique et 

un GaN discret 
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a) Vds d’un HEMT GaN monolithique 
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En revanche, l’utilisation de logique DCFL leur empêche d’atteindre certains rendements. 

L’utilisation de logique de type SCL (source coupled logic) pourrait encore améliorer la rapidité 

de fonctionnement des circuits intégrés. La logique SCL pourra également permettre de réduire 

la sensibilité aux condensateurs parasites et aux bruits.  

B) Fortes vitesses de commutation : conséquences, solutions proposées dans la littérature et 

leurs limites 

Comme démontré dans les deux précédentes parties, la commutation du GaN dans les 

conditions optimales produit de forts fronts de tension et de forts fronts de courant. Ces forts 

fronts peuvent créer plusieurs problèmes :  

 L’apparition et l’augmentation du courant de mode commun qui est très nuisible pour 

le driver.  

 Une remise en conduction non désirée des transistors du bras d’onduleur. Ce 

phénomène est appelé « Cross Talk ». 

 La production de surcourants dus aux 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 appliqués à la capacité de sortie (Coss). 

 La production de surtensions dues à la présence des inductances de parasites.  

 Courant de mode commun : origine, conséquences, solutions, et limite de ces 

solutions 

Comme l’illustrent la figure I.30 et l’équation I.8 ; lors d’une variation de tension (
𝑑𝑣

𝑑𝑡
) issue de 

la commutation des transistors GaN, la présence de capacités parasites (𝐶𝑝𝑠) (dues à l’isolation 

galvanique et à l’alimentation isolée du driver) sont à l’origine d’un courant de mode commun 

(𝐼𝑁𝑜𝑖𝑠𝑦𝑐𝑢𝑟𝑟𝑒𝑛𝑡) . 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.30 : structure conventionnelle d’un driver pour bras d’onduleur [64] 

𝐼𝑁𝑜𝑖𝑠𝑦𝑐𝑢𝑟𝑟𝑒𝑛𝑡 = 𝐶𝑝𝑠.
𝑑𝑣

𝑑𝑡
  (I.8) 

La commutation des transistors GaN peut générer des 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 qui peuvent aller de 10 V/ns à 150 

V/ns [64]. Ainsi, selon l’équation I.8, pour une capacité parasite 𝐶𝑝𝑠 = 50 pF et un 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 de 80 V/ns, 
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le courant de mode commun est de 4A. Ce courant généré va aller dans la partie driver en 

passant par l’alimentation isolée du driver du transistor haut du bras d’onduleur. Ce courant va 

entrainer des effets perturbateurs.  

Pour limiter ce courant de mode commun, trois actions sont possibles :  

o Réduire la capacité parasite de l’isolation galvanique et des alimentations. Cette action 

se fait lors de la phase de fabrication. [65, 66, 67, 68] proposent des méthodes de 

fabrication pour réduire la capacité parasite, ce qui ne sera pas traité dans cette thèse.  

o Modifier le chemin du courant de mode commun de telle sorte qu’il n’impacte pas les 

éléments du driver. Une mise en cascade des alimentations isolées du driver du 

transistor bas avec l’alimentation isolée du transistor haut peut minimiser l’effet de ce 

courant [68]. On peut également placer la partie commande en basse impédance 

durant la commutation dv/dt. 

o Réduire les fronts de tension et de courant. Plusieurs techniques existent pour réduire 

les fronts. La figure I.31 présente un classement sommaire de ces différentes 

techniques.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.31 : Classification des différents types de driver pour le contrôle des vitesses de commutation. 

 Contrôle passif pour le contrôle des vitesses de commutation  :  

Ce principe consiste à ajuster la résistance de grille et/ou à ajuster les capacités parasites du 

transistor (capacité de Miller ou la capacité entre la grille et la source) par la mise en parallèle 

de capacité externe comme le présente la figure I.32. Les éléments en vert sont ceux qui sont 

ajustés pour modifier la vitesse de commutation. Ces éléments peuvent être ajustés de manière 

simultanée ou séparée.  

 

Méthode de contrôle des 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 et 

𝑑𝑖

𝑑𝑡
 

Contrôle 

passif 
Boucle ouverte Boucle fermée 

Par injection de 

courant de grille 

Par variation de 

plusieurs résistances 

de grille 

Par Ajustement de la 

tension ou du courant du 

driver  

Par addition 

de Rg ou Cgd 

ou Ls 

Analogique Numérique 
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Figure I.32 : driver passif pour le contrôle des vitesses de commutation [69]. 

Cette technique est peu coûteuse et simple à mettre en place. Cependant elle présente 

quelques inconvénients comme la non-compensation des variations des paramètres du circuit 

(courant ou tension) et la production de fortes pertes au niveau du transistor et du driver.  

Contrôle des vitesses de commutation en boucle ouverte  

Ce type de contrôle peut être du type passif ou actif. Le passif consiste à diviser la commutation 

en plusieurs séquences et à introduire un élément passif pour chaque séquence de 

commutation. L’utilisation d’éléments passifs différents pour chaque phase de la commutation 

permet d’avoir un meilleur contrôle des vitesses de commutation en tension et en courant 

comparée à la technique présentée précédemment (contrôle passif standard). C’est ce qui 

permet au contrôle passif en boucle ouverte d’avoir un meilleur équilibre entre les 

perturbations électromagnétiques et les pertes de commutations. La première limite de cette 

méthode est l’application exacte de chaque élément passif à la séquence voulue. Cette limite 

provient de la non-linéarité des paramètres des transistors de puissance (Cgs, Cgd, Vth etc). La 

figure I.33 présente un exemple de contrôle passif utilisant plusieurs résistances pour contrôler 

un IGBT.  
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Figure I.33 : driver passif en boucle ouverte pour le contrôle des vitesses de commutation 

Le type actif consiste à utiliser un circuit à base d’éléments actifs (par exemple des transistors 

et ou des diodes) pour imposer le courant fourni au transistor pendant une partie ou durant 

toute la commutation. Dans certain cas, au lieu d’imposer le courant, c’est la tension qui est 

imposée. La figure I.34 présente un driver actif proposée par [70, 71]. Ce driver permet 

d’appliquer un courant constant durant toute la phase de commutation d’un IGBT. C’est la 

source de courant formée par la diode zener, le transistor bipolaire NPN et les deux résistances 

qui permettent d’imposer un courant constant. Deux sources de courant sont utilisées afin de 

pouvoir contrôler de manière indépendante l’amorçage et le blocage. Le courant de chaque 

source peut être calculé par l’équation I.9.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.34 : Structure d’un driver actif en boucle ouverte par injection d’un courant de grille constant [70] 
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Rs
                (I.9) 
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a) Structure d’un driver passif en boucle fermée [69] 
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Avec Ig : le courant de grille, Vz : la tension de la diode Zener et VBE : la tension entre l’émetteur 

et la base du transistor bipolaire. 

 Ce type de contrôle est bien adapté pour les transistors de puissance de type bipolaire qui sont 

commandés en courant. Par contre pour les transistors de type MOSFET ou HEMT qui sont 

contrôlés en tension, l’utilisation de tel driver reste à étudier. Le driver proposé à la figure I.35 

est un driver qui est adapté pour la plupart des transistors voire même pour tous les transistors 

à base de silicium [69]. Ce driver consiste à appliquer une tension de commande autour de la 

tension de seuil du transistor afin de ralentir le courant lors de la mise ON ou la tension lors de 

l’amorçage d’un IGBT. Cette technique est connue sous le nom de contrôle actif autour de la 

tension de seuil (ou CATS). La figure I.35 présente la structure de ce driver. Ce type de driver 

sera plus détaillé dans le chapitre 3 pour les cas des GaN.  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.35 : Structure d’un driver actif en boucle ouverte par application de plusieurs pallier de tension de 

grille.[89] 

La figure I.35b montre que l’application d’une tension intermédiaire autour de la tension seuil 

de l’IGBT pendant la phase de transition du courant a permis de ralentir la vitesse de 

commutation en courant. Cette tension intermédiaire est appliquée pendant une durée de 700 

ns. Cependant une question apparait : « vue la rapidité de la commutation du GaN, est–il 

possible d’envisager l’utilisation de la commande CATS ? » Concernant l’intégration 

monolithique à base de GaN, la commande CATS se présente comme une bonne candidate car 

elle facile à mettre en place ". 

Une commande active permet d’avoir un meilleur équilibre entre les pertes en commutation 

et les perturbations électromagnétiques. Cela s’explique par le fait qu’une commande active 

ne ralentit qu’un paramètre à la fois (courant ou tension) alors qu’une commande passive a un 

effet de ralentissement sur les deux paramètres à la fois (courant et tension). De plus, cette 

technique est peu coûteuse. Malgré ces avantages cités, cette commande CATS en boucle 

ouverte ne permet pas pour autant de compenser les non-linéarités du composant et du circuit. 

Contrôle des vitesses de commutation en boucle fermée :  
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a) Structure d’une commande CATS [69] 
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b) Mise en ON d'un transistor MOSFET utilisant la 

commande CATS. Relevés effectués pour V = 300V, I = 6A, 

et différentes valeurs de VINT (VINT = 6 ; 7,2 et 7,8V) [72] 
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Contrairement aux autres, cette technique permet de compenser les non-linéarités. Cet 

avantage implique un coût plus important. Parmi tous les types de contrôle en boucle fermée, 

la commande active reste la moins coûteuse. Parfois elle peut être la plus simple à mettre en 

place.  

Commande active en boucle fermée ou commande analogique.  

Ce type de contrôle utilise des composants actifs avec un système de rétroaction qui permet 

aux circuits de contrôler et de régler le courant ou la tension imposée au transistor en fonction 

du point de fonctionnement du transistor (courant, tension, température et paramètres 

intrinsèques). L’élément de rétroaction peut être un composant actif ou passif. Afin de 

contrôler la vitesse de commutation en courant, [73] propose un circuit actif qui dévie une 

partie du courant venant du driver, ce qui va diminuer le courant qui alimente la grille de l’IGBT. 

C’est cela qui sera à l’origine du ralentissement de la vitesse de commutation de courant du 

drain. Pour pouvoir polariser ce circuit actif, l’inductance parasite source Ls (commune entre la 

partie commande et la partie puissance) est utilisée. Ainsi cette inductance va permettre de 

déterminer la quantité de courant à dévier selon le point de fonctionnement du transistor. Une 

inductance d’une valeur de 50 nH est utilisée pour pouvoir polariser ce système actif. 

Cependant, il faut noter que l’utilisation d’une telle inductance n’est pas acceptable dans le cas 

d’un transistor GaN.  

Pour contrôler les vitesses de commutation en tension (amorçage et blocage), [73,99, 100] 

utilise des circuits similaires. Dans ce cas pour avoir la rétroaction, un condensateur est mis en 

parallèle avec le condensateur intrinsèque entre la grille et l’émetteur de l’IGBT. La figure I.36 

présente la structure de ces différents circuits proposés par [73].  
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Figure I.36 : Structure de circuits actifs en boucle fermée [73]. 

[74] propose des circuits du même type pour pouvoir contrôler le front de tension d’un HEMT. 

Le condensateur de rétroaction utilisée dans le cas du HEMT est 10 fois plus important que le 

Cgd du HEMT. Alors que dans le cas d’un IGBT ce condensateur est 2 fois plus important que le 

condensateur entre la grille et l’émetteur. Ainsi avec ces circuits, il est possible d’atteindre un 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 de 8.7 V/ns lors de la phase d’amorçage. Lors de la phase de blocage, il est possible 

a) contrôle du courant à l’amorçage  
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c) contrôle de la tension à l’amorçage  
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d’atteindre un 
𝑑𝑣

 𝑑𝑡
 de 16.9 V/ns. Pour atteindre de telle vitesse de commutation dans le cas d’un 

contrôle passif il faut une résistance de 24 Ω avec des pertes qui sont 3 fois plus importantes. 

Cette résistance de grille est en dehors des valeurs recommandées dans le cas d’un GaN. Même 

si ce circuit a permis d’obtenir de meilleur compris entre les pertes et le rapport de réduction 

du 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
, il faut cependant préciser qu’une telle valeur de condensateur conduit à une dégradation 

des propriétés du GaN qui se traduit par des pertes supplémentaires. Avec la perturbation du 

transistor du haut dans le cas d’un bras d’onduleur, ce condensateur peut conduire à une 

remise en conduction non désirée du transistor du bas. L’autre effet négatif que présentent ces 

circuits dans le cas d’un GaN est lié à une légère augmentation des inductances parasites. Vu la 

rapidité de commutation des transistors HEMT GaN, pour pouvoir assurer le ralentissement, ce 

circuit actif à base de transistor bipolaire doit avoir une fréquence de transition assez élevée  

(𝐹𝑇 > 200 𝑀𝐻𝑧) [74].  

 

 

 

 

 

  

 

 

 

Figure I.37 : Structure de circuits actifs en boucle fermée dans le cas d’un HEMT GaN[74] 

Afin d’éliminer les effets négatifs à ce circuit de contrôle, [75] propose un circuit actif intégré 

du même type pour contrôler la vitesse de commutation en tension. L’intégration de ce circuit 

actif a permis d’obtenir un meilleur compromis entre la réduction de la vitesse de commutation 

et les pertes de commutation. La figure I.37 présente la structure de ce driver et la figure I.38 

les différents résultats qui sont issues de ce driver. Ce driver a permis de réduire le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 avec un 

facteur de réduction de 8 avec des temps de montée inférieurs à 1 ns alors que dans le cas du 

driver proposé par [74], ce facteur de réduction est légèrement inférieur à 4 avec des temps 

de monté 10 fois plus importants. L’utilisation de la technologie MOS dans le cas [75] peut être 

à l’origine de ces différences. Un autre élément qui peut expliquer cette différence est 

l’utilisation de deux transistors GaN ayant des calibres différents. Dans le cas [74] un transistor 

GS66508P (650 V/ 30 A) de GaN System est utilisé alors dans [75] c’est le transistor EPC2001 

(100 V/36 A) d’EPC qui est utilisé.  
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Figure I.38 : comparaison d’un contrôle passif et d’un contrôle actif en boucle fermée dans le cas d’un HEMT 

GaN [74] 

 

Tableau I.5 : comparaison des performances des deux types de driver  [74] 

Le condensateur de rétroaction (figure I.37 et figure I.39) pourrait perturber la commande du 

transistor bas d’un bras d’onduleur par un phénomène appelé Cross Talk.  

 

 

 

 

 

 𝑑𝑣

𝑑𝑡
 [V/ns] 𝑉𝑑𝑠.𝐼𝑑𝑠  [µJ] 

Control actif (V2 

= 0 V, Rg = 0 Ω) 

8.78 133.2 

Control passif 

(Rg = 24 Ω) 

12.54 154.6 

 𝑑𝑣

𝑑𝑡
 [V/ns] 𝑉𝑑𝑠.𝐼𝑑𝑠  [µJ] 

Control actif 

(V2 = 1.1 V, Rg = 

0 Ω) 

16.95 3.7 

Control passif 

(Rg = 24 Ω) 

14.95 16.8 

a) Contrôle passif amorçage / blocage  
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b) Contrôle actif amorçage / blocage 
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Figure I.39 : comparaison des performances des deux types de driver [75] 

Malgré les avantages qu’offre ce type de contrôle, il présente quelques inconvénients surtout 

dans le cas d’un transistor GaN. Parmi ces inconvénients, il y a une augmentation des pertes 

causées par l’utilisation d’un système de rétroaction et la difficulté à générer par cette 

rétroaction une bande passante adéquate. A cela s'ajoute une capacité intégrable en métal-

métal de faible valeur (pF) et une tenue en tension suffisante (1kV) donc l’impossibilité de 

l’intégrer dans des convertisseurs monolithiques uniquement à base de GaN. 

Commande numérique en boucle fermée 

Ce type de contrôle est assuré par des unités de contrôle numériques (exemple FPGA). Des 

convertisseurs numériques analogiques et des convertisseurs analogiques numériques 

assurent l’interface entre le système et le transistor à contrôler comme le présente la figure 

I.40.  

 

 

 

 

 

 

Figure I.40 : Structure de circuits actifs en boucle fermée dans le cas d’un HEMT GaN utilisant la technologie 

NMOS [69]. 

Due à l’utilisation d’unité numérique, ce système offre une meilleure flexibilité de la forme du 

signal de contrôle. Cette commande comme toutes les autres commandes en boucle fermée 

permet d’assurer une compensation des non-linéarités du composant et du circuit. Cependant 

l’utilisation de convertisseur numérique analogique et de convertisseur analogique 

numérique les empêche d’assurer un contrôle en temps réel pour des temps de transition 

inférieurs à 2 µs [69]. L’utilisation de ce type de contrôle n’est pas envisageable pour les 
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transistors GaN qui peuvent avoir des temps de transition inférieurs à 1 ns. Ce type de contrôle 

est très coûteux à mettre en place.  

Les différentes études menées sur les systèmes de contrôle ont permis d’établir le tableau I.6.  

Travails réalisés pour les 

transistors GaN 

Contrôle de la 

tension 

Contrôle du 

courant 

Limites 

driver Actif à base de 

transistor bipolaire 

OUI Non  Dépend fortement de la 

technologie des transistors 

bipolaire. 

 Intégration monolithique pas 

possible. 

 Légère augmentation des 

éléments parasites par le circuit 

actif 

 Complexe 

 

driver Actif hybride 

CMOS/GaN 

Oui Non 

 

Tableau I.6 : synthèses de la bibliographie des systèmes de contrôle des 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 et des 

𝑑𝑖

𝑑𝑡
 mise en place dans le cas des 

HEMT GaN. 

Ce tableau montre que des améliorations sont à apporter dans le domaine des contrôles de 

vitesses de commutation des transistors GaN. La commande CATS se présente comme la 

candidate adéquate pour répondre à ce besoin. Cependant certaines questions se posent 

comme celles ci-dessous : 

 Vu les temps de transition des GaN, la commande CATS sera-t-elle en mesure de ralentir 

les 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 et les 

𝑑𝑖

𝑑𝑡
 ? 

 Quelles sont les limites de cette commande pour les HEMT? 

 Une commande CATS en boucle fermée est-elle possible ? 

« Cross Talk » : Origine, Conséquences, Solutions, et la limite de ces solutions 

Dans le cas d’un bras d’onduleur, un fort 
𝑑𝑣

𝑑𝑡 
 (dû à la commutation d’un des transistors) crée un 

déplacement de charges via la capacité Cgd de l’autre transistor. Ce déplacement de charges 

crée des pics de tension positifs ou négatifs selon le signe du  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 . Ces pics peuvent entraîner 

une remise en conduction non désirée si le pic est positif, ou une destruction du transistor si le 

pic est négatif et s’il est en dehors de la plage de fonctionnement du transistor. Cette 

interaction des deux transistors est appelée « Cross Talk » [68]. La figure I.41 illustre ce 

phénomène. 
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Figure I.41 : mécanisme d’interaction des deux transistors d’un bras d’onduleur. 

a) Structure d’un bras d’onduleur [76] 
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b) « Cross Talk avec un pic positif » 

 

 

c) « Cross Talk avec un pic negatif » 
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Cette remise en conduction non désirée (surtout du transistor du bas) due au phénomène de 

« Cross Talk » conduit à des pertes non négligeables surtout dans le cas des transistors à grand 

gap. Pour pouvoir exploiter les avantages qu’offrent ces composants à grand gap, la mise en 

place de techniques permettant d’éliminer ce phénomène est nécessaire. Dans la littérature 3 

techniques sont proposées pour minimiser le phénomène de « Cross Talk » [77, 78].  

La première technique consiste à utiliser une des techniques de contrôle présentée 

précédemment qui consiste à réduire le fort 
𝑑𝑣

𝑑𝑡 
. A cause des pertes générées par cette 

méthode, cette technique n’est pas recommandée car elle ne permet pas de tirer profit des 

caractéristiques physiques des HEMT. 

La seconde méthode consiste à mettre en place un circuit qui permet de faire varier le 

paramètre électrique de la boucle grille-source du transistor grand gap. Les premiers circuits 

développés avec cette méthode consistaient à ajouter un condensateur en parallèle avec la 

source et la grille du transistor. Ce système très simple permet uniquement de supprimer le « 

Cross Talk » qui a un effet de court-circuit sur le fonctionnement du bras d’onduleur. De plus, il 

augmente légèrement les pertes du driver. Pour éviter ces deux effets négatifs, le condensateur 

peut être couplé à un circuit à base de transistors de type bipolaire ou de type de MOSFET [77, 

78, 79, 80]. La figure I.42 présente quelques exemples de ces circuits. L’utilisation de ces circuits 

à base de composant actif permet non seulement de réduire les pertes dues à l’utilisation du 

condensateur en connectant ce dernier uniquement pendant le blocage du transistor. Ces 

circuits actifs permettent de supprimer aussi le « Cross Talk » négatif sur la tension de grille. Les 

transistors du circuit actif peuvent être contrôlés par le courant de « Cross Talk » ou à l’ajout 

d’une commande supplémentaire de la grille du transistor placé en série avec la capacité. 

Cependant, Il faut noter que si cette seconde méthode peut permettre d’éliminer le « Cross Talk 

», ils restent cependant inefficaces pour de faibles résistances de grille.  

La dernière méthode consiste à contrôler le transistor avec plusieurs niveaux de tension 

pendant la phase de blocage du transistor. Pour éliminer l’effet négatif du pic positif, le 

transistor est commandé avec une tension négative. Cependant c’est une tension de 

commande au blocage proche de zéro qui permet d’éliminer le pic négatif du « Cross Talk ».  
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Figure I.42 : structure de  driver pour la suppression du phénomène de « Cross Talk » par une technique de la 

variation de l’impédance de la grille source du transistor. 

Parmi tous les drivers multiniveaux trouvés dans la littérature, la commande 4 niveaux 

proposée par [65, 78] peut être retenue comme la méthode la plus efficace pour la suppression 

du « Cross Talk ». Selon les résultats obtenus avec ces commandes à 4 niveaux le phénomène 

de cross talk est supprimé. De plus les pertes de commutation sont réduites. Cette réduction 

se fait par la commande du transistor qui est lui-même commandé par une tension (premier 

niveau de tension (VH)) proche de la tension limite de commande du HEMT (pendant les phases 

ON des HEMTs du bras d’onduleur). Pour éviter le claquage du transistor, ce niveau de tension 

est de très courte durée (impulsion). Pour cette raison, le transistor est commandé par une 

tension plus faible pour le reste de la phase de conduction (deuxième niveau de tension (VH-VL 

de la figure I.43b)). Pendant les phases de « Cross Talk », les deux transistors GaN sont 

commandés par une tension négative (-VL, troisième niveau) et une tension nulle (0 V, 

quatrième niveau) pour supprimer respectivement le « Cross Talk » négatif et le « Cross Talk » 

positif.  
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La figure I.43 présente la structure et les formes d’onde de tension issues de ce driver à 4 

niveaux de tension. Cependant Il faut noter que même si cette troisième technique permet de 

supprimer le phénomène de « Cross Talk », l’application de tension négative entre la grille et la 

source augmente les pertes pendant le temps mort. En vue de réduire ces pertes, une 

optimisation de cette commande à 4 niveaux est nécessaire.  

Ces pertes durant les temps morts constituent un phénomène qui limite actuellement le 

rendement des convertisseurs qui utilisent un bras d’onduleur à base de HEMT GaN.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.43 : structure de driver multiniveaux pour la suppression du phénomène de « Cross Talk » [65, 78] 

C) Conséquence d’un temps mort dans le cas des HEMT GaN : 

Pour assurer la sécurité de fonctionnement d’une cellule de commutation composée de deux 

transistors, la cellule est commandée de manière à ce que les deux interrupteurs ne se ferment 

pas simultanément. Ce qui est rendu possible grâce à un temps mort qui est un moment où les 

signaux de commande des deux transistors sont à l’état bas. Un convertisseur « Buck » 

synchrone composé de cellules de commutation ne fait pas exception à cette règle. La figure 

I.44 représente la structure d’un convertisseur « Buck » et les signaux de commande de la 

cellule de commutation. 

 

 

 

 

 

a) Structure d’un e driver 4 niveaux 
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b) signaux de commande des deux transistors du bras 
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. a) Structure d’un convertisseur Buck synchrone                        b) signaux de commande du convertisseur  

Figure I.44 : structure d’un convertisseur Buck et ses signaux de commande 

Cette période de temps mort a pour conséquence une génération de pertes que l’on nomme 

perte de conduction inverse [81, 82]. Ces pertes (𝑃𝑡𝑑) sont fonction du courant de drain (𝐼𝑑), 

de la tension inverse (𝑉𝑠𝑑), de la durée du temps mort (𝑡𝑆𝐷) et de la fréquence de commutation 

(𝑓𝑠𝑤)[81]. 

𝑃𝑡𝑑 = 𝑉𝑠𝑑 . 𝐼𝑑.𝑡𝑠𝑑.𝑓𝑠𝑤   (I.10) 

Les pertes deviennent non négligeables pour des fréquences de commutation supérieures à 

500 kHz. Ainsi, pour un convertisseur « Buck » avec une fréquence de commutation de l’ordre 

de 1 MHz, une gestion des pertes devient nécessaire. Pour réduire les pertes, deux degrés de 

liberté se présentent :  

 Réduire la durée des temps mort, cette solution est très délicate lorsque le courant de 

charge varie [82].  

 Réduire la tension de conduction inverse 𝑉𝑠𝑑 en plaçant une diode en parallèle avec les 

transistors GaN ou en commandant les transistors avec une tension de commande 

proche de la tension seuil (Vth). Cette dernière solution est plus efficace que celle avec 

la diode [81]. 

Une question reste cependant en suspens. Comment une tension de commande proche de la 

tension de seuil permettrait-elle de réduire la tension 𝑉𝑠𝑑? Un transistor GaN est en conduction 

inverse lorsque la tension entre la grille et le drain (𝑉𝑔𝑑) est supérieure à la tension de seuil 

(𝑉𝑡ℎ). Si on suppose maintenant que cette conduction inverse se produit lorsque : 

𝑉𝑔𝑑 = 𝑉𝑡ℎ  (I.11) 

L’équation suivante est vérifiée quelque soit l’état de fonctionnement du transistor : 

𝑉𝑠𝑑 = 𝑉𝑔𝑑 − 𝑉𝑔𝑠 (I.12) 

Si on remplace l’équation (I.11) dans (I.12) on obtient l’équation (I.13).  

𝑉𝑠𝑑 = 𝑉𝑡ℎ − 𝑉𝑔𝑠  (I.14) 

Ainsi si on commande le transistor du bas avec une tension de commande très proche de la 

tension de seuil, les pertes pendant cette période de temps morts sont réduites. Les articles 
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[81, 83] proposent une structure de driver à trois niveaux qui permet d’avoir une tension de 

commande proche de la tension de seuil du transistor. Cette structure est représentée à la 

figure I.44 avec les signaux de commande. L’application d’une tension négative en dehors des 

périodes de temps mort permet d’éliminer le phénomène de « Cross Talk » de manière partielle. 

L’application de cette tension négative pendant un temps assez important peut augmenter les 

fuites de courant et entrainer une dégradation de l’état de santé du HEMT GaN.  

 

 

 

 

 

 

a) Structure du driver 3 Niveaux                                    b) signaux de commande des deux transistors 

Figure I.45 : driver à 3 niveaux de tension pour la gestion des pertes de temps mort [81] 

Définition du domaine d’action de la thèse : 

Afin de participer à l’amélioration des convertisseurs à base de HEMT GaN, cette thèse a pour 

principal but d’envisager les mesures dans lesquelles nous pouvons penser l’optimisation du 

rendement et la réduction des perturbations des systèmes de conversion à base de HEMT GaN. 

Pour atteindre cet objectif, le travail a été organisé comme suit. 
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Figure I.46 : Stratégie de travail pour la mise en place de technique d’optimisation du rendement de la sécurité 

Conclusion : 

En termes de densité volumique et de rendement, les caractéristiques physiques du HEMT 

permettent de répondre aux exigences des systèmes de conversion d’énergie. Cependant la 

présence d’inductances parasites et des phénomènes comme le « Cross Talk », les fortes vitesses 

de commutation et les pertes durant les temps morts empêchent d’optimiser l’utilisation du 

transistor GaN. Dans cette première partie, les techniques proposées dans la littérature pour 

optimiser le fonctionnement du transistor HEMT par sa commande de grille ont été étudiées. 

Cette étude a également permis d’analyser les limites que présentent ces solutions. Parmi les 

alternatives envisagées, il y a l’intégration du driver sur la puce de puissance qui a permis de 

fortement réduire les inductances parasites. Des drivers multi-niveaux et la mise en place de 

circuits de contrôle ont permis d’améliorer les conséquences dues aux fortes vitesses de 

commutation et aux phénomènes de « Cross Talk ». La plupart de ces solutions ne permettent 
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pas pour autant de trouver un bon compromis entre les différents phénomènes limitant du 

HEMT GaN.  
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Chapitre 2 : Modèle Comportemental de HEMT GaN  

Le dimensionnement et la modélisation de systèmes intégrés sont chronophages et complexes. 

Ces procédures deviennent encore plus complexes lorsque le modèle utilisé a un nombre de 

paramètres conséquents ; c’est le cas des modèles fournis par GaN système et EPC par exemple 

(annexe II). Pour rendre la modélisation plus facile, la réduction du nombre de paramètres est 

une piste raisonnable. Un modèle simple doit être capable de reproduire de manière 

satisfaisante les vitesses de commutation et les pertes de commutation et ohmiques. Ce sont 

ces raisons qui ont motivées l’orientation de la deuxième partie de ces travaux vers 

l’élaboration d’un modèle circuit simple de HEMT GaN.  

I. Etat de l’art :  

Afin de partir sur de bonnes bases, une étude bibliographique a été réalisée. En fonction de 

l’approche utilisée pour déterminer les paramètres des modèles du HEMT GaN, les modèles 

peuvent être divisés en deux catégories.  Nous distinguons ainsi deux approches de 

détermination des paramètres : la première utilise les mesures statiques alors que la seconde 

utilise principalement des mesures dynamiques (commutation).  

A) Modélisation basée sur l’approche statiques de détermination des paramètres : 

Cette technique peut être divisée en deux catégories que sont la modélisation 

comportementale ou la modélisation physique.   

 Modélisation Comportementale  

[84, 85, 86, 87] proposent des modèles comportementaux de HEMT GaN. La figure II.1 présente 

les structures de ces différents modèles. Pour modéliser le comportement de la source courant, 

élément principal du modèle du transistor, une ou plusieurs contributions de courant variables 

sont utilisées. Trois condensateurs variables (Cgs, Cds et Cgd) permettent de représenter le 

comportement des condensateurs extrinsèques du HEMT GaN.  
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Figure II.1: quelques structures de modèle du HEMT GaN. 

La différence de ces modèles ne se limite pas uniquement au nombre de sources de courant 

mais ils se différencient également par les expressions mathématiques utilisées pour modéliser 

le comportement du courant drain-source ainsi que par la technique utilisée pour modéliser 

les capacités extrinsèques.  

 Modélisation de la source de courant 

Selon les tensions Vgs et Vds appliquées aux bornes du transistor, le courant traversant le drain 

(Id ou Ids) peut être positif ou négatif. Lorsque le courant de drain est positif, le transistor 

fonctionne en régime direct. Pour le courant négatif, il fonctionne en régime inverse. Chaque 

régime comprend deux zones :  
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 La zone linéaire correspond à l’augmentation du courant de drain (𝐼𝑑) en fonction de 

l’augmentation de la tension de drain (Vds). 

 La zone de saturation correspond à une saturation de la valeur du courant de drain pour 

de fortes valeurs de Vds.  

La figure II.2 représente le fonctionnement de la source ainsi que ces deux régimes de 

fonctionnement.  

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.2 : représentation des deux régimes de fonctionnement du transistor 

Pour modéliser, le comportement en courant de drain du HEMT (𝐼𝑑), le modèle proposé par 

[84] utilise deux équations mathématiques. La première équation reproduit la zone directe 

(zone linéaire et zone de saturation) et la seconde équation assure le comportement (deux 

zones) en inverse. 

{
𝐼𝑑𝑠 = 𝑘1(𝑇). ln [1 + exp (

𝑉𝑔𝑠−𝑏1

𝑐1
)] .

(𝑚1+𝑛1.𝑉𝐺𝑆)𝑉𝑑𝑠

1+𝑃1(𝑇).(𝑑1+𝑒1.𝑉𝑔𝑠)𝑉𝑑𝑠
 , 𝑉𝐷𝑆 ≥ 0

𝐼𝑑𝑠 = −𝑘2(𝑇). ln [1 + exp (
𝑉𝑔𝑑−𝑏2

𝑐2
)] .

𝑉𝑠𝑑

1+𝑃1(𝑇).𝑉𝑆𝐷
 , 𝑉𝐷𝑆 ≤ 0

            II.1 

 Les paramètres k1, b1, c1, b2, c2, d1, e1, k2 sont des constantes qui se déterminent par 

fitting et T est la température. 

 Vgs : la tension entre la grille et la source, Vds : la tension entre le drain et la source, Vgd : 

la tension entre la grille et le drain et Vth : la tension de seuil.   

Le nombre de paramètres de ce modèle de source de courant est non négligeable. Dans le 

cadre de dimensionnent de systèmes intégrés à base de transistor GaN, l’utilisation d’un tel 

modèle est à éviter.  

Pour modéliser la source de courant, [84, 86, 87, 88] utilise une représentation segmentée qui 

consiste à diviser le fonctionnement du transistor en zones distinctes selon le courant du 

transistor. Les équations II.2 à II.5 établissent le courant fourni par la source de courant pour 

chaque zone de fonctionnement.  

Modélisation proposée par [84] : 

Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2020LYSEI102/these.pdf 
© [M L. Beye], [2020], INSA Lyon, tous droits réservés



Chapitre 2 : Modèle Comportemental de HEMT GaN                                                                                                                          MLB 

74 
 

Zone linéaire pour le régime direct ou inverse 

𝐼𝑑 = ± 𝐾𝑃
w

𝐿
∙ [(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)𝑉𝑑𝑠 −

𝑉𝑑𝑠
2

2
] (1 + ⅄ ∙ 𝑉𝑑𝑠)            (II.2) 

Zone de saturation pour le régime direct ou inverse 

𝐼𝑑 = ± 𝐾𝑃
w

𝐿
∙ [(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)

2
] (1 + ⅄ ∙ 𝑉𝑔𝑠)                         (II.3) 

Les paramètres du modèle de la source de courant sont Kp, W, L, Vth et ⅄. Ces paramètres 

hérités de ceux du modèle d’un transistor MOSFET intégré, représentent respectivement, la 

largeur de la grille, la longueur de la grille, la tension de seuil et le coefficient de correction de 

la zone de saturation.  

Modélisation proposée par [87] : 

Régime direct : 

𝐼𝑑𝑠 = 

{
 

 
0 , 𝑠𝑖   𝑉𝑔𝑠 < 𝑉𝑡ℎ

𝐾𝑛 (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ −
𝑉𝑑𝑠

2
) . 𝑉𝑑𝑠 ,  𝑠𝑖 𝑉𝑔𝑠 ≥ 𝑉𝑡ℎ  𝑒𝑡  𝑉𝑑𝑠 < (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)  

𝐾𝑛(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2
 , 𝑠𝑖  𝑉𝑔𝑠 ≥ 𝑉𝑡ℎ   𝑉𝑑𝑠 ≥ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)

   (II.4) 

Régime inverse : 

𝐼𝑑𝑠 = {
0 , 𝑠𝑖 𝑉𝑠𝑑  < 0

𝐼𝑠𝑏 . (exp (𝑘𝑡𝑏 . 𝑉𝑠𝑑 − 1))
      (II.5) 

Les paramètres de ce modèle sont Kn, Vth, Isb et Ktb. Ces paramètres représentent 

respectivement la transconductance, la tension de seuil, le coefficient du courant inverse et le 

facteur d’inverse du courant.  

Modélisation proposée par [86] : 

Régime direct : 

{
 
 

 
 0 , si Vgs < Vth1 & Vds ≥ 0 

KP1. [(Vgs − Vth1)Vds −
Vds

2

2
]   𝑠𝑖  Vds < (Vgs − Vth1) & Vds  > 0

𝐾𝑝1. (Vgs − Vth1)
2
.
(1+⅄.Vds)

2
 , 𝑠𝑖  Vds > (Vgs − Vth1) > 0

      (II.6) 

Régime inverse : 

Ids

{
 
 

 
 0 , si Vgd < Vth2 & Vds < 0 

−KP2. [(Vgd − Vth2)Vds −
Vds

2

2
]   𝑠𝑖  Vsd < (Vgd − Vth2) &  Vsd  >  0 

−
1

2
. 𝐾𝑝1. (Vgd − Vth2)

2
, 𝑠𝑖  Vsd > (Vgd − Vth2) > 0

    (II.7) 

Les paramètres de ce modèle sont les mêmes que ceux du modèle [84]. 

Modélisation proposée par [88] : 
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𝐼𝑑𝑠 

=

{

𝛽. 𝑉𝑑𝑠[2(𝑉𝑔𝑠 −.𝑉𝑡ℎ)](1 + ⅄. . 𝑉𝑑𝑠)𝐹1(𝑉𝑔𝑠). 𝐹2(𝑉𝑔𝑠). 𝐹3(𝑉𝑑𝑠). 𝐹4(𝑉𝑔𝑠, 𝑉𝑑𝑠), 𝑠𝑖 𝑉𝑑𝑠 < (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ) & 𝑉𝑔𝑠 ≥ 𝑉𝑡ℎ

𝛽(𝑉𝑔𝑠 −.𝑉𝑡ℎ)
2
(1 + ⅄. 𝑉𝑑𝑠)𝐹1(𝑉𝑔𝑠). 𝐹2(𝑉𝑔𝑠). 𝐹3(𝑉𝑑𝑠). 𝐹4(𝑉𝑔𝑠, 𝑉𝑑𝑠), 𝑠𝑖 𝑉𝑑𝑠 ≥ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ) & 𝑉𝑔𝑠 ≥ 𝑉𝑡ℎ

0 , 𝑠𝑖 𝑉𝑔𝑠 < 𝑉𝑡ℎ 

 

F1, F2, F3 et F4 sont des fonctions mathématiques dépendantes de Vgs. Les paramètres de ce 

modèle sont au moins au nombre de 17 parmi lesquels nous avons Vth, F1, F2, F3 et F4. 

Les modèles mathématiques des sources de courant proposés par [85-88] sont presque 

identiques. La différence se trouve uniquement sur le nombre de paramètres. Ces derniers sont 

déterminés à partir de résultats de caractérisation statique du HEMT par « fitting » ou par des 

équations prédéfinies.  

La figure II.3 présente des résultats de comparaison de ces modèles de sources de courant avec 

les résultats de mesure statique.  
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Figure II.3 :  Comparaison des modèles de la source de courant du HEMT avec des résultats de caractéristique 

statique Id=f(Vds). 
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Le modèle proposé par [84, 88] permet de reproduire correctement le comportement statique 

du courant du HEMT, ce qui n’est pas le cas des autres modèles qui ont un nombre de 

paramètres moindre. Malgré cette reproduction fidèle, il n’est pas envisageable de partir sur 

de tels modèles dans le cadre de cette thèse ; vu le nombre de paramètres qui les composent. 

 Modélisation des capacités extrinsèque  

Le comportement dynamique des transistors dépend fortement de ses capacités extrinsèques 

(Cgd, Cgs et Cgd). Plus les modèles de ces dernières sont proches de la réalité, plus le modèle 

assure une représentation satisfaisante des vitesses de commutation et des pertes de 

l’interrupteur de puissance. Ci-dessous, il est présenté trois techniques pour décrire le 

comportement de ces capacités à partir des mesures C (V) statiques. 

Fonction puissance  

Pour cette technique de modélisation la capacité d’entrée (Ciss) est considérée comme une 

constante alors que celles de Cgd et Cds sont décrites par les équations II.9 et II.10.  

𝐶𝑑𝑠(𝑉𝑑𝑠) = (
𝐶𝑔𝑑0

1+
|𝑉𝑔𝑑|

𝑃1

)

𝑚1

(II.9) 

    𝐶𝑔𝑑(𝑉𝑔𝑑) = (
𝐶𝑔𝑑0

1+
|𝑉𝑔𝑑|

𝑃2

)

𝑚2

(II.10) 

Les paramètres m1, m2, P1 et P2 sont des constants qui sont déterminés à partir des fonction 

𝐥𝐨𝐠𝟏𝟎(𝑪𝒈𝒅) = 𝐥𝐨𝐠𝟏𝟎(𝑽𝒈𝒅) et 𝐥𝐨𝐠𝟏𝟎(𝑪𝒈𝒔) = 𝐥𝐨𝐠𝟏𝟎(𝑽𝒅𝒔) pour de faible valeur de tension. Ces 

paramètres peuvent être déterminés par « fitting. »  

Fonction exponentielle    

Cette méthode consiste à mesurer la capacité d’entrée (Ciss = (Cgd +Cgs)), la capacité de sortie 

(Coss (Cgd +Cds)), et la capacité de Miller (Crss (Cgd)) à partir de mesures statiques. Une fois les 

mesures obtenues, une fonctionne exponentielle est utilisée pour décrire ces 3 capacités 

mesurées comme le montre les équations II.11, II.12 et II.13.  

𝐶𝑔𝑑(𝑉𝑔𝑑) =
𝑎1

1+𝑒𝑥𝑝(−𝑏1(𝑉𝑔𝑑+𝑐1))
 + 𝑑1             (II.11) 

𝐶𝑜𝑠𝑠(𝑉𝑠𝑑) =
𝑎2

1+𝑒𝑥𝑝(−𝑏2(𝑉𝑠𝑑+𝑐2))
 + 𝑑2             (II.12) 

𝐶𝑑𝑠(𝑉𝑠𝑑) = 𝐶𝑜𝑠𝑠(𝑉𝑠𝑑) - 𝐶𝑔𝑑(𝑉𝑔𝑑)             (II.13) 

 . a1, a2, c1, c2, d1,d2 sont des constantes qui sont déterminés par « fitting ».  

Combinaison de fonctions  
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Cette méthode utilise une sommation de fonction logarithmique pour prédire le 

comportement des capacités extrinsèques (équations II.14). Il faut noter cependant que cette 

méthode est plus complexe que les autres. Le « fiiting » permet de déterminer les paramètres 

de ce modèle. La même fonction est utilisée pour les trois capacités (Cgd, Cgs et Cgd). 

𝐶 = 𝐹5 + 𝐹6 + 𝐶𝑂 = ∑ 𝐴𝑛. log(1 + exp (−𝑉𝑑𝑠 + 𝑉𝑛))𝑛  +∑ 𝐵𝑚. exp (
(𝑉𝑑𝑠−𝑉𝑚)

2

2𝛼𝑚2 )𝑚  +𝐶𝑂   (II.14) 

Afin d’avoir un aperçu de l’impact de la technique de modélisation des capacités du HEMT, des 

résultats de comparaison entre simulation et mesure sont présentés aux figures II.4 et II.5. 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.4 : Comparaison des différentes techniques de modélisation sur des capacités extrinsèques par mesure 

statique 

C’est la sommation logarithmique qui assure la meilleure représentation des capacités en 

régime statique (figure II.4c) et de la commutation même en cas de forte perturbation (figure 

II.5c). Sa complexité (un nombre de paramètre important) constitue une limite par rapport aux 

autres fonctions (exponentielle et puissance) dans le cas de la modélisation de circuit 

monolithique. De ce fait, lors de la mise en place du modèle, le choix se portera sur l’une des 

autres techniques (exponentielle ou puissance).
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Figure II.5 : Comparaison de résultats de commutation des modèles HEMT GaN utilisant les différentes 

techniques de modélisation des capacités extrinsèques. 

a) trait plein mesure, trait interrompu modèle [86] 
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 Modélisation par approche physique :  

Pour cette technique, une équation à caractère plus physique est utilisée pour décrire le 

comportement en courant du HEMT (II.15). La figure II.6 présente des résultats de travaux 

utilisant cette approche analytique. Pour ces travaux, les capacités ont été modélisées par la 

fonction puissance 

𝐼𝑑 = 𝑞.𝑊𝑔. 𝑣𝐷𝑅𝐼𝐹𝑇(𝑥). 𝑛2𝐷𝐸𝐺(𝑥)   (II.15) 

 Avec q : quantité de charge 

 𝑊𝑔 : largeur de la grille  

 𝑣𝐷𝑅𝐼𝐹𝑇(𝑥) : tension de la zone de drift 

 𝑛2𝐷𝐸𝐺(𝑥) : nombre de charge 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.6 : évaluation du modèle physique 

Cette modélisation n’assure une reproduction satisfaisante du comportement en courant du 

HEMT que dans la zone linéaire. Dans la zone de saturation un décalage important est à noter 

(figure II.6a). C’est peut-être cela et la technique de modélisation utilisée pour modéliser les 

capacités qui expliquent le décalage des vitesses de commutation obtenu entre les mesures et 

la simulation (figure II.6b). 

B) Modélisation basée sur des mesures dynamiques  

Ce modèle proposé par [8, 101] se différencie des autres modèles en deux points. La première 

différence se situe au niveau de la structure (figure II.7)  
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Figure II.7 : Structure possible de modèle comportemental de HEMT GaN Normally-OFF [8]. 

Ce modèle utilise deux sources de courant pour représenter le fonctionnement direct (rouge) 

et le fonctionnement indirect (bleu). Pour ce modèle, le courant fourni par les sources de 

courant dépend des tensions V1 et V2. Ce sont ces tensions qui permettent de déterminer les 

zones de fonctionnement du transistor. 

Dans la zone de la conduction directe : VGS ≥ VGTHF et VGD <VGTHR , la tension V1 est positive et V2 

est nulle, la source du courant en rouge est contrôlée par la tension V1. Elle fournit un courant 

IF (IF=f(V1)) qui circule à travers la diode DR en bleu et la résistance RDSON. La tension du transistor 

VDS est la somme des tensions VRDS, VDR et -VDF.  

 Si le transistor fonctionne dans la zone ohmique en conduction directe, le courant qui 

circule dans la résistance RDSON est inférieur au courant qui circule dans la source du 

courant IF=f(V1), le surplus de courant passe dans la diode DF, donc VDF est nulle et 

VDS=VRDS.  

 Dans la zone de saturation, le courant qui circule dans la résistance RDSON est égal au 

courant qui circule dans la source du courant IF=f(V1), la diode DF est bloquée et 

VDS>VRDS.  

La source du courant IF=f(V1) est définie par la relation de premier ordre suivante :  

 IF = gfs .V1 = gfs .( VGS - VGTHF)     (II.16) 

Pour la conduction inverse, VGS <VGTHF et VGD ≥VGTHR, la tension V1 est nulle et V2 est positif, le 

courant est fourni par la source IR=f(V2) et circule de la source vers le drain à travers la diode DF 

et la résistance RDSON, le courant de la source IR est défini par la relation suivante :    

                           𝐼𝑅 = 𝑔𝑟𝑠(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝐺𝑇𝐻𝑅)        (II.17) 

Dans le cas où VGS ≥VGTHF et VGD ≥VGTHR, les deux sources du courants (IF et IR) fournissent du 

courant. Les deux diodes DR et DF sont passantes pour éviter la mise en série de deux sources 

du courant. Dans ce cas VDS=RDSON.ID et le transistor fonctionne dans le régime ohmique de la 
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zone de conduction directe ou inverse selon le signe de VDS. Le cas où VGS <VGTHF et VGD< VGTHR 

correspond à une condition pour laquelle le courant est nul. 

Les deux diodes DF et DR du modèle sont deux diodes idéales. Les valeurs des résistances R1 et 

R2 ne sont pas présentées dans le modèle, ainsi la démarche pour les calculer n’est pas fournie. 

La tension VGTHF est la tension de seuil du transistor, la valeur cette tension (VGTHR) n’est pas 

précisée, pas plus que les démarches utilisées pour la calculer. 

 La résistance RDSON est la résistance à l’état ON du transistor. La transconductance directe dans 

la zone linéaire (gfs) et la tension de seuil VGTHF sont déduites à partir des caractéristiques 

Ids=f(Vgs) (Figure II.3). La valeur de la transconductance inverse grs n’est pas mentionnée dans 

le modèle pas plus que la démarche pour la calculer. Une valeur équivalente à celle de gfs peut 

être choisie.   

Le deuxième point de différenciation du modèle se situe sur la technique utilisée pour extraire 

les capacités extrinsèques du HEMT GaN. Au lieu d’extraire les capacités à partir des mesures 

statiques (C (V)), la démarche proposée par [8] consiste à extraire ces capacités à partir des 

mesures de commutation du HEMT dans une structure de convertisseur de DC-DC (Figure I.44).  

La figure II.8 présente les signaux de commutation utilisés pour extraire les capacités.  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.8 : signaux utilisés pour l’extraction des capacités du HEMT GaN [8] 

Ces signaux permettent d’extraire les valeurs minimales et maximales des capacités Cgs et Cgd. 

Pour pouvoir extraire ces extrémums, le déroulement de l’amorçage du transistor se divise en 

5 étapes : 

Partie 1: Vgs va croitre de la valeur minimale de la tension du driver jusqu’à Vth. Pendant cette 

période, Vds reste constante et maximale. Vu que Vds est maximale, les capacités Cgs et Cgd sont 

minimales. Avec ces hypothèses, la capacité d’entrée Cissmin peut être calculée par les formules 

suivantes : 

Q1 = ∫ IG
t1

0
. dt     (II.18) 
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CIESS_1 =
Q1

∆.Vgs
        (II.19) 

CIESS_1 = CGS_MIN + CGD_MIN     (II.20) 

Partie 2: cette partie ne sert pas pour l’extraction des capacités du transistor  

Partie 3: correspond au début de l’effet de Miller, qui se traduit par une tension Vgs constante 

entrainant une absence de la variation de charge de Cgs.  Ainsi Cdgmin peut être calculée par les 

formules suivantes : 

          𝑄3 = ∫ 𝐼𝐺
𝑡3

𝑡2
. 𝑑𝑡                        (II.21) 

𝐶𝐺𝐷_𝑀𝐼𝐿𝐿𝐸𝑅 =
𝑄3

∆.𝑉𝐺𝐷
≈ 𝐶𝐺𝐷_𝑀𝐼𝑁           (II.22) 

Une fois l’obtention de Cgdmin, Cgsmin peut être calculé en utilisant les équations de la partie 1. 

Partie 4: cette partie marque la fin de l’effet Miller. Elle est caractérisée par la variation 

décroissante de Vds et de Vgd. Vu que Vgs est toujours constante, la quantité de charge d’entrée 

obtenue dans cette phase définit Cgdmax (équations II.23 et II.23) 

                    𝑄4 = ∫ 𝐼𝐺
𝑡4

𝑡3
. 𝑑𝑡               (II.23) 

                  𝐶𝐺𝐷_𝑀𝐴𝑋 =
𝑄4

∆.𝑉𝐺𝐷
                 (II.24) 

Partie 5: du début à la fin de la transition de Vds. Elle est symbolisée par la croissance de Vgs de 

la valeur du plateau de Miller à la valeur maximale du driver. Ce processus permet la charge de 

la capacité d’entrée Ciss. Etant donné que Vds est minimale, cette capacité est maximale.  

                     𝑄5 = ∫ 𝐼𝐺
𝑡5

𝑡4
. 𝑑𝑡                   (II.25) 

                                                                      𝐶𝐼𝐸𝑆𝑆_2 =
𝑄5

∆.𝑉𝐺𝑆
                (II.26) 

           CIESS_2 = CGS_MAX + CGD_MAX        (II.27) 

Une fois les valeurs minimales et maximales des capacités obtenues, les profils des capacités 

peuvent être tracés en utilisant la formule de l’équation II.28 qui est un modèle de capacité de 

MOSFET SiC sous SPICE [8]. 

𝐶(𝑉) = 𝐶0
1

√(1+𝑉).(1+
𝑘𝑎[1+tanh (𝑘𝑎.𝑉−𝑘𝑐)]

2
)

          (II.28) 

La méthodologie d’extraction des paramètres C0, Ka, Kb et Kc est bien expliquée dans le 

document de thèse [8]. Il faut noter cependant que cette technique est moins précise que la 

méthode statique car elle estime le profil des capacités à partir de deux valeurs seulement. La 

figure II.9 présente des profils de capacité obtenus avec cette méthode pour des transistors 

Normally-ON fournis par le CEA-Leti.  
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Figure II.9 : profil des capacités obtenu par l'extraction dynamique HEMT GaN [8] 

Malgré l’inconvénient mentionné précédemment concernant la méthode d’extraction des 

capacités (profil imprécis), cette méthode dynamique a donné des résultats très satisfaisants 

en commutation comme le montre la figure II.10.   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.10 : Résultats de commutation obtenu avec la méthode dynamique [8]. 

A l’issue de cette étude bibliographique les questions ci-dessous se posent : 

 Les capacités obtenues par approche dynamique (mesurées avec un Vgs variable) sont-

elles différentes des capacités en régime statique (mesurées avec un Vgs constant) ?.  

 Selon les techniques d’extraction utilisées, l’impact sur l’erreur (écart modèle-mesure) 

est-il tolérable ? Si oui quel est le compromis le plus intéressant entre la facilité de 

modélisation de circuit monolithique complexe à base de transistors GaN et la précision 

de ces modèles (erreur) ? 
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En vue de répondre à ces questions, les premiers travaux de cette thèse sont consacrés à la 

mise en place d’un modèle très simple (avec le moins de paramètres possible). Les deux 

approches d’extraction des paramètres (dynamique et statique) sont utilisées et comparées.   

II. Modèle comportemental pour la simulation de circuits 

Cette étude bibliographique a permis de mettre en évidence le bon compromis complexité-

précision-identification offert par le modèle de la figure II.11. Ce modèle est en pratique 

composé de deux sources de courant (fonctionnement direct et inverse), des résistances 

d’accès (Rg, Rs et Rd) et des capacités extrinsèques (Cgs (Vgs,Vds), Cds (Vgs,Vds) et Cds (Vgs,Vds)). 

L’utilisation de plusieurs sources de courant permet de faciliter la modélisation sous Spice. Cet 

outil numérique de simulation (LTSpice) a été choisi pour sa large accessibilité dans le domaine 

de l’électronique de puissance. En plus de cela il facilite la mise en œuvre de circuits de 

simulation avec sa large bibliothèque de composants numériques. L’équation II.29 et II30 

présente les expressions analytiques des deux sources de courant.  

 

 

 

 

 

 

 

  

Figure II.11 : modèle comportemental du HEMT GaN 

Régime direct : 

𝐼𝑑 = {

0 , si Vgs < Vth & Vds ≥ 0 

gf. Vds  𝑠𝑖  Vgs ≥ Vth  & Vds  < (Vgs − Vth)

gf. (Vgs − Vth) , 𝑠𝑖  Vds ≥ (Vgs − Vth) > 0

      (II.29)  

Régime inverse : 

𝐼𝑑 = {

0 , si Vgd < Vth & Vds < 0 

gf. Vds  𝑠𝑖  Vgd ≥ Vth  & Vsd  < (Vgd − Vth)

−gf. (Vgs − Vth), 𝑠𝑖  Vds < 0 & Vsd ≥ (Vgd − Vth) > 0

      (II.30) 

Pour la modélisation de la source de courant, le modèle ne comporte que 2 paramètres qui 

sont :   
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 gf : la transconductance en régime direct ou en régime inverse. 

 Vth : la tension de seuil qui est la même pour les deux modes de fonctionnement. Ce 

choix est discutable pour certains dispositifs HEMT mais simplifie l’identification du 

paramètre. 

L’extraction de ces paramètres de la source de courant et des autres paramètres va se faire en 

utilisant des données obtenues par des mesures de caractérisation (statique et dynamique).   

A. Identification expérimentale des paramètres du modèle  

a) Présentation des bancs de Test 

Banc de caractérisation dynamique : 

Pour pouvoir extraire les paramètres du modèle en dynamique le banc de test représenté par 

le circuit de la figure II.12 a été mise en place. Il fonctionne comme un convertisseur Boost. Le 

circuit est composé de trois interrupteurs de puissance (diodes, HEMT GaN et IGBT). Le banc 

de test sera calibré de façon à ce que la commutation de l’IGBT (commutation lente) ne produit 

aucun effet sur la commutation du HEMT GaN (commutation rapide). 

Le banc de test dynamique a été mis en place par [90-91] dans le cas de développement de 

modèles de MOSFETS et de diodes SiC. La figure II.13 représente la forme des commandes 

appliquées au HEMT et à l’IGBT.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.12 : banc de caractérisation dynamique GaN 
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Figure II.13 : signaux de commande des interrupteurs de puissance du banc de test dynamique 

Avec ce type de commande, le fonctionnement du convertisseur peut être divisé en trois 

phases pour une fréquence de commutation de 1 KHz, voire moins en fonction des contraintes 

d’auto-échauffement. La première phase (phase 1) correspond à l’amorçage de l’IGBT formant 

ainsi avec la source de tension et l’inductance magnétique de 50 mH une "charge de 

l'inductance" dans le but d'effectuer par la suite une attaque en courant. Cette phase dure 950 

µs. Durant tout le déroulement de cette phase, les autres interrupteurs de puissance sont 

ouverts. Cette première phase permet de fixer le courant de caractérisation du GaN (Id). Le 

blocage de l’IGBT va marquer le début de la deuxième phase (Phase 2). Vu que le GaN est 

toujours ouvert, le courant va circuler au niveau de la résistance (R) via la diode et l’inductance 

à air de 75 µH (large bande). Cette inductance sert de filtrage pour la haute fréquence. Pour 

assurer un bon déroulement du banc de test durant cette phase 2, la résistance R doit être 

dimensionnée selon l’équation II.31.  

𝑅 <  
𝑉𝑑𝑐

𝛼.𝐼𝑑𝑚𝑎𝑥
    (II.31) 

𝛼 : est le rapport cyclique du convertisseur. 

𝐼𝑑𝑚𝑎𝑥: est le courant maximal de fonctionnement du convertisseur. 

La source de tension (Vdc) va permettre de fixer la tension VdsOff du GaN pendant cette phase 2. 

L’amorçage du HEMT se traduit par la fin de la phase 2 et le début de la phase 3.  Cette dernière 

est de courte durée (20 µs). Ce temps permet de faire commuter le HEMT tout en évitant l’auto-

échauffement. De plus, la durée de phase 1 permet le refroidissement du HEMT entre ses deux 

phases d’amorçage.  

La caractéristique électrique (Vdson) mesurée pendant la phase 3 permet d’obtenir les valeurs 

de paramètres du modèle (Rd, Rs et gf). 

Vdson est la tension entre le drain et la source à l’amorçage du HEMT 

a) Représentation des signaux de commande 

pendant une période 
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 Présentation du banc de caractérisation statique  

La caractérisation statique se fait à l’aide du traceur de caractéristiques B1505 A de Keysight. 

Cet appareil permet de mesurer les caractéristiques I(V) et C(V) des différents interrupteurs de 

puissance présentées dans le chapitre 1. Les I(V) sont au nombre de trois ; il en est de même 

pour les C(V). Voici la liste des mesures I(V) et C(V) déterminantes pour le modèle vis-à-vis de 

paramètres statiques.  

 Id = f(Vds) pour une Vgs constante et Vds > 0: l’indicatif du fonctionnement direct 

 Id = f(Vds) pour une Vgs constante et Vds < 0: l’indicatif du fonctionnement indirect  

 Id = f(Vgs) pour une Vds constante et Vds > 0: l’indicatif de la transduction et de la tension 

de seuil 

 Les capacités extrinsèques du transistor (Cgd, Cds, et Cgs).  

Le B1505A offre la possibilité de faire des mesures allant de la faible puissance à la forte 

puissance (figure II.13). Il peut mesurer des courants de drain qui peuvent aller jusqu’à 20 A.  

N’ayant pas de composant GaN issu de la salle blanche de l’Université de Sherbrooke, le choix 

a été porté sur des transistors GS665006P de GaN System.  

 Protocole de mesure I(V) 

Vu la tenue en courant assez importante de ce transistor, une mesure « 4 points » a été réalisée 

afin de minimiser au maximum les perturbations dues aux éléments parasites.  Cette méthode 

consiste à appliquer le signal à l’aide de deux signaux (Force) et de récupérer les grandeurs 

électriques à l’aide de deux autres fils (Sense). Dans le cas du B150A le SMU haute intensité à 

4 fils (HCSMU) va permettre d’appliquer la tension Vds (Force) et de récupérer le courant de 

drain (Id) qui en découle (Sense). Une mesure en deux points de la grille par le biais de la HPSMU 

permet d’appliquer la tension désirée au niveau de la grille. La figure II.15 montre le schéma 

électrique de ce protocole de mesure.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure II.14 : le B1505A et ses caractéristiques 

 

 

a) caractéristiques du B1505A 
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Figure II.15 : Schéma électrique permettant de mesurer les caractéristiques I(V) en utilisant le B1505A. 

 Déroulement des mesures et réglage du B1505A   

Un balayage de la tension de drain-source et de la tension grille source est réalisé 

respectivement à l’aide de La HPSMU et de la HCSMU. Cette procédure est répétée plusieurs 

fois par l’appareil permettant ainsi d’établir les caractéristiques I (V) présentées à la partie 

suivante. Le datasheet du GS66508P a permis de définir les valeurs de Vds et VGS : 

 Application de la tension Vds: 

Vds: de 0 V à 6 V avec un pas de 100 mV 

 Application de VGS voltage:  

Vgs: de 0 V à 7 V avec un pas de 1 V 

 

Afin d’éviter une variation de la température de test du GaN, les mesures s’effectuent sous 

forme « pulsée » avec les caractéristiques suivantes :  

• durée d'impulsion : 500μs  

• période d'impulsion : 50 ms.  

b) Extraction des paramètres : 

 Cas statique 

 Les mesures réalisées à l’aide du B1505A ont permis d’obtenir les résultats présentés ci-

dessous (Figure II.16 à Figure II.19). Les paramètres des deux sources de courant et des 

résistances d’accès du modèle seront extraits de ces caractéristiques. 

 

 

 

 

 

 

a) Pour tout type de transistor 
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b) Dans le Cas d’un transistor GaN (GS66508P de GaN System) 
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.a) régime direct                                                               b) régime inverse 

Figure II.16 : mesure Id = f(Vds) à 25° C 

A 25 °C, pour des tensions de grille inferieures à 1.5 V (figure II.16) le courant de drain est 

presque nul. Cependant pour des tensions de grille supérieures ou égales à 2V le courant drain 

devient non négligeable. Cette augmentation du courant de drain est le résultat de la fermeture 

du canal dû à un dépassement de la tension de seuil du transistor.   

 

 

         

         

 

 

 

 

 

 

.a) régime direct                                                               b) régime inverse 

Figure II.17 : mesure Id = f(Vds)) à 50° C 

Ce courant de drain fourni par les sources de courant (direct et inverse) diminue avec 

l’augmentation de la température de fonctionnement du GS66508 P (figure II.17 et Figure 

II.18).  La variation de de la résistance à l’état on (Ron), de la tension de seuil (Vth) et de la 

transconductance en fonction (gf) sont la cause principale de la diminution du courant de drain.  
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.a) régime direct                                                               b) régime inverse 

Figure II.18 : mesure Id = f(Vds)) à 125° C 

Ces mêmes phénomènes observés en régime direct se déroulent aussi pour le régime inverse.  

Cependant le courant de drain est plus important en inverse qu’en direct pour la même valeur 

de Vgs. La diminution de la tension de grille entraine une augmentation de courant de drain de 

manière non négligeable. Ce phénomène est l’une des causes des fortes contraintes sur la 

gestion du temps mort observées dans le cas d’un bras d’onduleur, donc de fortes pertes joules 

(détaillé au chapitre 4).   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
.a) Id = f(Vgs)                                                                 b) Rdson(Vgs) 

Figure II.19 : mesure Id = f(Vgs) et Rdson(Vgs) pour différentes températures et Vds = 5V 

Ces premières analyses de la caractéristique Id=f(Vds) permet de conclure que la tension de seuil 

statique du GS66508P est comprise entre 1.5 et 2V. La caractéristique Id = f(Vgs) a été mesurée 

(figure I.19a) pour différente température ainsi la tangente de cette caractéristique coupant 

l’axe des abscisses a permis d’obtenir la valeur de la tension de seuil statique. Cette tension 

seuil statique augmente avec la température (tableau II.1 et figure II.19a) mais se stabilise à 

1.83 V à 50 °C.  
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a) Vth                                                                                              b) Ron 

Tableau II.1 : Vth et Ron statique du GaN en fonction de la température 

La diminution du courant due à l’augmentation de la température (figure II.17 et Figure II.18) 

est le résultat de l’augmentation de la résistance à l’état ON (Ron) et la diminution de la 

transconductance gfs. La mesure de la résistance à l’état ON en fonction de Vgs montre bien cela 

(figure II.19b). Avec la figure II.19b, il est possible de remarquer que Ron varie fortement avec 

Vgs surtout pour de faibles tensions de grille. Une stabilisation de Ron est à noter pour de forte 

valeur de Vgs. Le tableau II.1b présente la Ron à forte Vgs pour différente température de 

fonctionnement.  

Cette résistance Ron peut être considérée comme la somme de la résistance du canal Rcanal, de 

la résistance accès à la source (Rs) et de la résistance accès du drain (Rd). N’ayant pas trouvé de 

techniques probantes pour mesurer de manière précise ces différentes résistances (Rcanal, Rd et 

Rs), les hypothèses suivantes ont été établies :  

  

1er hypothèse : Rcanal = 0  et  Rd = Rs = 
𝑅𝑜𝑛

2
 

2eme hypothèse : gf = 
1

𝑅𝑜𝑛
 

 

Afin de faciliter la modélisation, les paramètres de régime direct sont considérés identiques aux 

paramètres du régime inverse.  

 

Pour finir cette partie statique, les capacités extrinsèques ont été mesurées en utilisant le B15 

(figure II.20 et figure II.21) 
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a) Cgs = f(Vds)                                                                b) Cgs = f(Vgs) 

 

     

 

 

 

 

 

 

 

 
c) Cgd = f(Vds), Cds = f(Vds) et Coss = f(Vds) 

   Figure II.20 : mesure C(V) du GS66508P 

Pour pouvoir modéliser la variation des capacités en fonction de la tension, la fonction 

exponentielle a été choisie (équation II.31 et II.31). Ce choix a été fait pour deux raisons :  

 La meilleure convergence sous Spice  

 La simplicité à déterminer la quantité de charge d’une capacité décrite par une fonction 

exponentielle. Vu que sous LTSpice la modélisation de la variation des capacités se fait 

par la modélisation des quantités de charge : plus la fonction de modélisation est simple 

plus la modélisation sous Spice est simple. Dans le cas des modèles fourni par GaN 

System et EPC, la fonction exponentielle est utilisée (modèle fourni en annexe I).  

 

Concernant la capacité Cgs, elle varie peu avec Vds (figure II.20a) ce qui n’est pas le cas avec Vgs 

(équation II.33). C’est cette raison qui a motivé la modélisation uniquement en fonction de Vgs. 

𝐶𝑔𝑑(𝑉𝑔𝑑) =
𝑎1

1+𝑒𝑥𝑝(−𝑏1(𝑉𝑔𝑑+𝑐1))
 + 𝑑1             (II.31) 

𝐶𝑑𝑠(𝑉𝑠𝑑) =
𝑎2

1+𝑒𝑥𝑝(−𝑏2(𝑉𝑠𝑑+𝑐2))
 + 𝑑2             (II.32) 

𝐶𝑔𝑠(𝑉𝑔𝑠) =
𝑎3

1+𝑒𝑥𝑝(−𝑏3(𝑉𝑔𝑠+𝑐3))
 + 𝑑3             (II.33) 
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Les paramètres a, b, c et d sont déterminés par « fitting ». Le tableau II.2 présente les valeurs 

trouvées pour les 3 capacités  

 

 Cgd Cgs Cds 

ak [pF]  98 658.5 430 

bk [V-1] 0.05836 6.009 0.02985 

ck [V] 2.644 -1.711 73.28 

dk [pF] 1 267.4 76 

 

Tableau II. 2 : les différents paramètres du modèle des capacités 

La figure ci-dessous présente une comparaison des capacités mesurées avec celles obtenues 

par « fitting ».  

 

 

 

 

 

 

 

 

                     a) Cgd                                                                           b)  Cds 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

.                                                                           a) Cgs                                                                        
Figure II.21 : Comparaison des C(V) du GS66508P 

Le modèle par fonction exponentiel assure une représentation acceptable des capacités. 

Cependant la valeur maximale des capacités obtenues par « fitting » est plus faible. Pour la 

capacité Cgd un écart d’environ 20 pF est noté entre le modèle par « fitting » et la mesure. Cet 

écart peut avoir quelques impacts sur les 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
. Pour la capacité Cgs, l’écart est de 50 pF. Cette 

différence observée sur Cgs va avoir moins d’impact sur les 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
. Vu que ces dernières dépendent 

plus des autres capacités (Chapitre 3). 
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 Cas dynamique  

 Détermination de Ron, Rd et Rs  

Vu la faible valeur de la résistance à l’état ON (Ron), mesurer cette dernière à partir de Vdson 

(tension à l’état ON du transistor) est très difficile à faire à cause des perturbations. Plus l’écart 

entre la tension au blocage du GaN (Vdsoff >50V) et Vdson (50 mV ≤Vdson ≤ 3V) est important, 

plus Vdson est perturbée durant la mesure. La diminution de cet écart par un système d’écrêtage 

peut permettre de mesurer la valeur réelle de Vdson. L’écrêtage de Vdsoff à 5 V par un système à 

base de diode zener et de résistance Rz (figure II.22b) a permis de mesurer Vdson. La simplicité 

et les moindres coûts de ce système d’écrêtage ont été les éléments de motivation de notre 

choix. De plus des résultats satisfaisants ont été obtenus par [92] dans le cas de l’évaluation de 

la résistance dynamique des transistors de GaN System. 

𝑅𝑜𝑛 =
𝑉𝑑𝑠𝑜𝑛

𝐼𝑑
    II.34 

La mesure de Vdson a permis de déterminer Ron pour le mode dynamique en utilisant l’équation 

II.34. La figure II. 22c et figure II.22d présentent respectivement la tension mesurée aux bornes 

de la diode zener et la résistance Ron en fonction du temps. Il faut noter que la mesure par 

approche dynamique de Ron permet d’avoir une mesure plus précise que celle par approche 

statique.   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

      .a) schémas du banc de test avec le système d’écrêtage                                            b) écrêtage de Vdsoff à 5 V 

 

 

 

 

 

 

 

 

                .c) Vds écrêtée                                             c) déduction de Ron à partir de Vds écrêtée 

Figure II.22 : mesure de Vdson et de Ron dynamique pour plusieurs températures de fonctionnement du HEMT 

pour un courant de drain de 1 A (Id = 1 A) et une tension grille source de 4 V 
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Tableau II. 3 : Valeur de Ron obtenue avec l’approche dynamique 

Comme dans le cas statique, en dynamique aussi la résistance Ron augmente en fonction de la 

température. Les valeurs de Ron obtenues pour le mode dynamique sont légèrement 

supérieures à celles mesurées en statique (tableau II.3). Cette différence peut provenir des 

résistances parasites dues aux pistes du PCB ou des phénomènes de pièges qui proviendraient 

des changements d’état de la tension du côté de la grille (Vgs). L’écart entre Ron par approche 

dynamique et Ron par approche statique varie de manière uniforme avec la température. Le 

passage de la température de 25 °C à 50 °C a entrainé une augmentation de 1 % de cet écart. 

Cet écart est de -12 % lorsque la température passe de 50 °C à 100 °C. Cette variation non 

uniforme de l’écart montre que les pistes du PCB ne sont pas responsables de la différence 

obtenue entre la statique et la dynamique Vu que l’écart diminue avec la température au lieu 

d’augmenter.   

La validation du modèle va permettre de voir plus en détails l’impact de cet écart entre la valeur 

de Ron en dynamique et la valeur de Ron en statique sur la commutation du HEMT.  

1er hypothèse : Rcanal = 0 et  Rd = Rs = 
𝑅𝑜𝑛

2
 

2eme hypothèse : gf  = 
1

𝑅𝑜𝑛
 

Ces valeurs Ron dynamiques obtenues pour plusieurs températures ont permis de déterminer 

les paramètres Rd et Rs du modèle en utilisant les mêmes hypothèses qu’en régime statique. 

 Les autres paramètres (Vth, Cds, Cgd et Cgs) du modèle dynamique sont déterminés en utilisant 

les signaux de commutation de la figure II.23 lors de la phase d’amorçage.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Figure II.23 : Amorçage sous VDC = 100V, Id = 6A et Rgs= 500 Ω 
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 Détermination de la tension de seuil par approche dynamique   

L’application d’une tension Vgs ≥ Vth va entrainer le début de commutation de courant dans la 

zone 2. Ainsi la tension Vgs obtenue à cet instant est la tension de seuil du transistor (Vth). Les 

tests réalisés sous plusieurs températures ont permis d’obtenir les tensions de seuil du tableau 

II.4. Une différence est à noter entre les tensions de seuil obtenues en statique et celles en 

dynamique.  Cette différence peut être expliquée par une légère augmentation de la 

température due aux pertes de commutation et de conduction du transistor en dynamique. 

Cette différence proviendrait également de l’imprécision de la mesure également, notamment 

le déphasage possible à cette échelle temporelle entre les signaux tension et courant. Ce 

déphasage doit être observé puis compensé pour garantir une mesure correcte. 

 

 

 

 

Tableau II.4 : présentation de la Ron obtenue avec le mode dynamique 

 Détermination des capacités Cgs, Cgd et Cds pour le mode dynamique 

Pour déterminer les capacités (Cgs et Cgd), deux méthodes sont utilisées.  

 Détermination de Cgsmin, Cgdmin, Cgsmax , Cgdmax  et leur profil par la méthodes #1: 

La première méthode est celle proposée dans [8] qui consiste à diviser cette phase de 

commutation en 5 zones et déterminer les capacités minimales et maximales de chaque 

capacité. Avec ces deux valeurs obtenues (capacité minimale et capacité maximale), le profil de 

la capacité est déterminé en utilisant une fonction mathématique.  

La zone 1 qui est caractérisée par la charge de la capacité d’entrée (Cissmin = Cgsmin + Cgsmin) qui 

est due par l’accroissement de Vgs de Vdriver_min à Vth. Ainsi Cissmin est obtenue en utilisant les 

équations suivantes :  

𝐶𝑖𝑠𝑠_𝑚𝑖𝑛 = 𝐶𝑔𝑠_𝑚𝑖𝑛 + 𝐶𝑔𝑑_𝑚𝑖𝑛 = 
𝑄

Δ𝑉𝑔𝑠
=

∫ 𝑖𝑔∗𝑑𝑡
𝑡1
𝑡𝑜

Δ𝑉𝑔𝑠
= 219F 

 

La zone 3 qui correspond au début de la commutation de la tension (diminution de Vds) qui a 

pour conséquence le déchargement partiel de la capacité Cgd.  Vu que durant cette phase la 

tension Vgs est constante. La capacité déterminée du côté de la grille va correspondre à la 

capacité minimale de Cgd. L’obtention de Cgdmin permet de déduire Cgsmin en utilisant la zone 1. 

𝐶𝑔𝑑_𝑚𝑖𝑛 = 
𝑄

Δ𝑉𝑔𝑑
=

∫ 𝑖𝑔∗𝑑𝑡
𝑡3
𝑡2

Δ𝑉𝑔𝑑
 = 6 pF 

 

𝐶𝑔𝑠_𝑚𝑖𝑛 = 𝐶𝑖𝑠𝑠_𝑚𝑖𝑛 − 𝐶𝑔𝑑_𝑚𝑖𝑛 = 213 pF 

Température 25 °C 50 °C 100 °C 

Vth par approche dynamique 1.62 V 1.72 V 2.04 V 

Vth dynamique Normalisée à 25 °C 1 1.11 1.85 

Ecart (Vth dynamique -Vth statique) 2 %  -5 % 5 % 
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La zone 4 marquant la deuxième et la dernière phase de commutation de la tension. Elle permet 

d’obtenir la capacité maximale de Cgd pour les mêmes conditions que la zone 3.  

 

𝐶𝑔𝑑_𝑚𝑎𝑥  = 
𝑄

Δ𝑉𝑔𝑑
=

∫ 𝑖𝑔∗𝑑𝑡
𝑡4
𝑡3

Δ𝑉𝑔𝑑
 = 26 pF 

La capacité maximale de Cgs est déterminée dans la zone 5 qui débute par la fin de la 

commutation de tension du HEMT. Cette phase est caractérisée par l’accroissement de la 

tension Vgs de la tension de Miller à la tension Vdriver_max.  Cette variation de Vgs occasionne la 

décharge de la capacité d’entrée (Ciss). La capacité Cgsmax peut être obtenue en utilisant 

l’équation descriptive de cette zone et celle de la zone 4.   

𝐶𝑖𝑠𝑠_𝑚𝑎𝑥 = 𝐶𝑔𝑠_𝑚𝑎𝑥 + 𝐶𝑔𝑑_𝑚𝑎𝑥 = 
𝑄

Δ𝑉𝑔𝑠
=

∫ 𝑖𝑔∗𝑑𝑡
𝑡5
𝑡4

Δ𝑉𝑔𝑠
 = 588 pF 

𝐶𝑔𝑠_𝑚𝑎𝑥  = 𝐶𝑖𝑠𝑠_𝑚𝑎𝑥 − 𝐶𝑔𝑑_𝑚𝑎𝑥 = 562 pF 

 

Une fois les valeurs minimales et maximales obtenues la prochaine étape consistent à tracer le 

profil de ces capacités à partir de ces deux extrêmes.  Sortir un profil à partir de deux 

paramètres n’est pas évident, cela se complexifie lorsque la fonction mathématique utilisée à 

plus de deux inconnues à déterminer comme c’est le cas de la fonction proposée dans [8] 

(équation II.28). Afin de faciliter l’extraction des profils des capacités dynamiques Cgd et Cgs, 

deux hypothèses ont été établies. Ces hypothèses consistent à dire que les profils de la capacité 

Cgs et Cgd peuvent être décrits respectivement par les équations II.35 et II.36.  

𝐶𝑔𝑠(𝑉𝑔𝑠) =
𝐶𝑔𝑠_𝑚𝑎𝑥

𝐴∗exp 
𝐵∗𝑉𝑔𝑑

    II.35 

avec  𝐴=
𝐶𝑔𝑠_𝑚𝑎𝑥

𝐶𝑔𝑠_𝑚𝑖𝑛
   et B =

−ln(𝐴)

𝑉𝑔𝑠_𝑚𝑎𝑥
 

𝐶𝑔𝑑(𝑉𝑔𝑑) = 
𝐶𝑔𝑑𝑚𝑎𝑥

(1+𝐾∗𝑎𝑏𝑠(𝑉𝑔𝑑))
2 + 𝐶𝑔𝑑1          II.36    

 avec  K ≈

√
𝐶𝑔𝑑𝑚𝑎𝑥

𝐶𝑔𝑑𝑚𝑖𝑛
−1

𝑉𝑚𝑎𝑥
    et  𝐶𝑔𝑑1 ≈ Cgdmin  

 

Pour vérifier une de ces hypothèses (Cgd), l’équation II.36 a été utilisée pour vérifier s’il était 

possible de d’écrire le profil de Cgd statique, qui est un profil connu (figure II.24). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure II.24 : Comparaison de Cgd statique et le profil de Cgd à partir de l'équation II.36 
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Le profil de Cgd (en jaune) obtenu avec l’équation II.36 est assez similaire de la capacité Cgd 

statique obtenue par les mesures statiques surtout au niveau des extremums. Cependant un 

petit écart entre les deux fonctions est à noter. Cet écart peut être réglé en ajustant les 

paramètres k et Cgdmax de la fonction en cas de besoin lors de la validation du modèle.  

L’utilisation de ces deux équations (II.35 et II.36) a permis de tracer les profils des Cgd et Cgs 

dynamiques (figure II.25).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure II.25 : profil de Cgd et Cgs par approche dynamique obtenu avec la méthode #1 

Une différence est à observer entre la capacité dynamique Cgd et celle en statique : une 

comparaison plus complète sera réalisée à la figure II.26b.  

Sous LTSpice, la modélisation des capacités ne se fait pas avec les équations II.34 et II.35 mais 

plutôt par les équations II.31 et II.32. Le tableau II.5 donnent les différents paramètres a, b, c 

et d par cette première méthode dynamique. Pour la méthode dynamique (méthode #1 et 

méthode #2), la capacité Cds a été considérée constante ; raison pour laquelle ses paramètres 

a, b et c sont nuls. La procédure de détermination de la constante d est expliquée ci-dessous.  

 Cgd Cgs Cds 

ak [pF]  100 2603  0 

bk [V-1] 0.107  0.3682 0 

ck [V] -11.89 -8.166 0 

dk [pF] 10 100 339 

Tableau II.5 : les différents paramètres par approche dynamique des capacités par la méthode #1 

 Détermination des profils de Cgd, Cgdmax : méthode #2 

Cette deuxième méthode consiste à considérer la zone 3 et la zone 4 comme une zone unique. 

Ainsi choisir plusieurs valeurs de tension Vgd sur cette zone et calculer la capacité Cgd 

correspondante par rapport à la masse (marquant la fin de la nouvelle zone).  La détermination 

de la capacité pour chaque tension donnée peut se faire en utilisant l’équation II.37.  Le choix 

de 7 valeurs de Vgd a permis d’obtenir un profil de la capacité Cgs (point vert de la figure II.26) 

plus précis que le profil obtenu avec la méthode #1.  
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Afin d’obtenir les paramètres a, b, c et d de modélisation de cette capacité (Cgd) sous Spice 

(courbe rouge de la figure II.26) un « fitting » a été réalisé. Le tableau II.6 donne les paramètres 

a, b, c et d.  

𝑄𝑔𝑑 = 𝐶𝑔𝑑(𝑉𝑔𝑑1). Vgd1 − 𝐶𝑔𝑑(𝑉𝑔𝑑min ). 𝑉𝑔𝑑min    II.37 

𝑎𝑣𝑒𝑐 Vgd_min = 0 𝑉 

 

 Cgd Cgs Cds 

ak [pF]  48.68  2603  0 

bk [V-1] 0.02274 0.3682 0 

ck [V] 9.923 -8.166 0 

dk [pF] 9.923 100 339 

 

Tableau II.6 : les différents paramètres par approche dynamique des capacités par la méthode #2 

 

 

 

 

 

        

 

 

 

 

 

 
Figure II.26 : profil par approche dynamique des capacités et comparaison des capacités 

Les trois techniques (statique, dynamique méthode #1 et dynamique méthode #2) permettant 

d’obtenir le profil de la capacité Cgd en fonction de Vgd ont donné des profils assez différents. 

La technique d’extraction des capacités dynamiques est la cause principale des différences 

observées. La différence de polarisation du HEMT entre la valeur statique (Vgs = variable et Vgd 

= constante) et en régime dynamique (Vgs = variable et Vgd variable) est la cause de la différence 

observée. La validation du modèle permettra de déterminer laquelle de ces techniques est la 

plus correcte. Il se peut qu’aussi ces approches de mesure (dynamique et statique) soient en 

réalité complémentaires. C’est-à-dire la combinaison des paramètres par approche dynamique 

et statique permettrait d’avoir un modèle plus compact en terme de pertes de commutation 

et de vitesse de commutation.   
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Pour la modélisation dynamique, cette capacité (Cds)est considérée comme constante. Elle peut 

être déterminée à partir de mesure de commutation lors de phase de blocage en utilisant 

l’équation II.38 pour un courant de drain très faible. Un faible courant de charge va rendre le 

canal du HEMT inactif ce qui permet de décharger totalement Cds par ce courant de drain 

(Cgd<<Cds).  

𝐶𝑜𝑠𝑠 = 𝐶𝑑𝑠 − 𝐶𝑔𝑑= 
𝐼𝑐ℎ

2(
𝑑𝑉𝑑𝑠𝑜𝑓𝑓

𝑑𝑡⁄ )
 II.38 

B) Evaluation du modèle  

Afin de valider les différents modèles présentés ci-dessus, le transistor GS66508P est 

caractérisé en utilisant le banc de caractérisation dynamique de la figure II.27. Cette dernière 

présente la photo du banc ainsi que les éléments parasites de la carte. Ces inductances 

parasites peuvent être extraites à l’aide du logiciel ANSYS Q3D.  Afin de les réduire, la carte de 

puissance est routée à l’aide d’un routage vertical double face. Le transistor HEMT est 

commandé par le driver IXDI604SIA. Ce dernier est choisi pour sa rapidité et sa capacité à être 

alimenté par une faible tension (4 V). Afin d’isoler la partie primaire et la partie secondaire du 

driver la solution par fibre optique est choisie.  La figure II.28 présente le schéma du driver.   

 

 

 

  

a) schéma électrique du banc de test et ses inductances parasites 

 

 

 

 

 

 

 

. b) schéma électrique du banc 

Figure II.27 : Banc de test 

Inductances parasites 

principales 

Valeurs à 100 KHz 

Lp 4 nH 

L_D_GaN 2 nH 

L_S_GaN 400 pH 

LS 8 nH 
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Figure II.28 : schéma électrique du driver 

La commutation d’un transistor GaN est estimée entre 5 ns et 20 ns. Avec de tel temps de 

montée (tm), les caractéristiques des instruments de mesures sont très importantes afin 

d’assurer des mesures avec la plus faible d’erreur possible. L’équation II.39 rappelle la relation 

entre le temps de montée du composant de puissance et la bande passante effective des 

éléments de mesure. Le respect de cette condition a permis de faire le choix des instruments 

de mesure du tableau II.7.  Selon les temps attendus avec le GaN, la bande passante des 

équipements de mesure doit être largement supérieure à 70 MHz 

𝑊𝐵 = 
0.35

𝑡𝑚
                       (II.39) 

Ces instruments de mesure ont permis de mesurer 4 grandeurs électriques utiles pour la 

validation des modèles (modèles statique et modèle dynamique). Ces grandeurs sont :  

 La tension entre le drain et la source (Vds),  

 La tension de grille source (Vgs) 

 Le courant de drain par un shunt. (Ids).   

Pour mesurer ces grandeurs électriques, certaines précautions de mesures sont à effectuer. 

Ces précautions ont été tirées des travaux de recherche [8], elles consistent : 

 D’abord à synchroniser et à créer la même référence pour les deux sondes de tension 

(P6139B) permettant de mesurer respectivement Vds et Vgs. Cette synchronisation peut 

se faire en faisant une mesure simultanée de Vgs par ces deux sondes tension pour un 

courant de charge nulle (Ids = 0 A). Une compensation manuelle de l’écart observé entre 

les deux signaux est effectuée.  

 Ensuite la compensation du retard de l’onde de courant mesurée (Id) à l’aide du Shunt 

est à effectuer par rapport au point de référence établi précédemment. Cet alignement 

du courant se fait en retardant le courant mesuré de 4.4 ns/m environ selon la longueur 

du câble BNC utilisé pour obtenir Ids. Pour un câble coaxial de 50 cm un retard de 2.2 ns 

est à introduire.  
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 Enfin un alignement final est nécessaire. Ce processus consiste à aligner le début de la 

montée de courant de drain avec le début de la chute de tension de Vds lors de la phase 

d’amorçage. On peut également utiliser les oscillations lors de la commutation pour 

régler un déphasage de 90 ° entre le courant et la tension.  

Nom  Reference Fabriquant Grandeur électrique 

mesurée 

Oscilloscope 4 voix DPO 7104 (1 GHz) Tektronix Vgs , Vds et Ids 

Sonde de tension  P6139B (10 MΩ, 8 pF, 500 MHz, 

300 V) 

 Tektronix Vgs 

Sonde de tension P6139B (10 MΩ, 8 pF, 500 MHz, 

300 V) 

Tektronix  Vds 

Sonde de courant (Shunt) SDN 101  T&M  Ids 

Sonde de courant (Ich)   IL 

Tableau II.7 : instruments de mesure du banc de test 

Pour plusieurs points de fonctionnement, les mesures extraites du banc de test ont été 

comparées aux résultats de simulation, pour 3 versions de modèle.  Ces trois versions de 

modèle sont les suivantes : 

 Modèle statique : sa structure est celle de la figure II.11. Tous ses paramètres ont été 

déterminés à partir de mesures statiques (modèle en annexe II). 

 Modèle dynamique : elle a la même structure que le modèle statique. Cependant tous 

ses paramètres ont été déterminés par la méthode dynamique. Pour ce modèle la 

méthode #2 de détermination des capacités a été retenue car, plus précise que la 

méthode #1   

 Modèle fourni par le fabricant GaN System pour le transistor GaN (GS66508P): il a un 

nombre de paramètres 15 fois plus important que pour les modèle statique et 

dynamique précédents. Il servira d’outils d’évaluation des objectifs établis dès le départ 

pour la mise en place de modèles de GaN le plus simple possible avec des résultats 

acceptables en termes de 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
, 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 et de perte de commutation. 

La figure II.29 et la figure II.30 présentent une comparaison des résultats pour une tension Vdc 

de 100 V, un courant de test de 6 A et une résistance de grille de 3 Ω. La température de 

fonctionnement du GaN est fixée à 25 °C. Une girafe (appareil chauffant pulsé, figure II.31) 

permet de fixer la température de fonctionnement du transistor. Cet appareil dispose d’un 

système de régulation permettant de maintenir une température constante durant le 

déroulement des tests, dans lesquels l’auto-échauffement est limité par la durée des 

impulsions.  
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Figure II.29 : comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase d’amorçage pour Vdc= 100 V, Rg = 

3 Ω, Id = 6 A et T = 25 °C 

 

 

  

 

 

Figure II.30 : comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase de blocage pour Vdc= 100 V, Rg = 

3 Ω, Id = 6 A et T = 25 °C 

Que ce soit à l’amorçage ou au blocage, le modèle statique et le modèle de GaN System assure 

une bonne représentation des vitesses et commutation et des pertes de commutation (figure 

II.29). Avec ces deux modèles, l’erreur maximale de représentation des vitesses de 

commutation est de 10 %. Concernant les pertes, cette erreur est de 2% (tableau II.8). Pour la 

phase de blocage, un petit décalage est à noter entre les signaux expérimentaux et les signaux 

du modèle statique et ceux du modèle de GaN System. L’écart entre le modèle des capacités 

et les capacités réelles peut être à l’origine de cela. La différence des tensions de seuil (modèles 

et transistor réel) peut aussi être responsable de cet écart (figure II.30).  

 Modèle Statique Modèle dynamique Modèle GaN System Expérimental 

𝒅𝑰𝒅𝒐𝒏

𝒅𝒕
 [A/ns] 1,42 1,25 1,23 1,39 

𝒅𝑰𝒅𝒐𝒇𝒇

𝒅𝒕
 [A/ns] -1,23 -0,76 -1,08 -1,11 

𝒅𝑽𝒅𝒔𝒐𝒏

𝒅𝒕
 [V/ns] -6,25 -5,68 -6,03 -5,59 

𝒅𝑽𝒅𝒔𝒐𝒇𝒇

𝒅𝒕
 [V/ns] 12,4 10,6 11,8 11,8 

𝑬𝒐𝒏 [µJ] 4.9 4.7 5.2 4.8 

𝑬𝒐𝒇𝒇 [µJ] 6.4 10.0 6.3 6.4 

Tableau II.8 : Comparaison des vitesses de commutation et des pertes de commutation pour Vdc= 100 V, Rg = 3 Ω, 

Id = 6 A. et T=25 °C. 
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Une mauvaise modélisation des capacités Cgd et Cds serait responsable de la différence des 

fréquences observées sur les oscillations en fin de commutation au blocage. Cela pourrait être 

améliorer en ajustant les valeurs maximales et minimales de ces capacités.  

Pour le modèle dynamique, un résultat satisfaisant n’est obtenu qu’avec la phase d’amorçage. 

Pour cette phase une erreur maximale de 11 % est obtenue comme dans le cas des deux autres 

modèles. Pour la phase de blocage, une mauvaise modélisation de Cds est à l’origine du résultat 

obtenu. L’amélioration de ce modèle peut se faire en remplaçant la capacité dynamique 

constante de Cds par une capacité dynamique variable comme indiqué dans la partie sur 

l’extraction de Cds dynamique. Une autre solution consisterait à remplacer cette capacité 

dynamique par la capacité Cds variable obtenue en statique (cette hypothèse est vérifiée à la 

fin de ce document (figure II.36 et figure II.37)).  

 

 

 

 

 

 

 Figure II.31 : banc de test en température 

 

 

 

 

 

 Figure II.32 : comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase d’amorçage pour Vdc= 100 V, Rg 

= 3 Ω, Id = 6 A et T = 50 °C 

 

 

 

 

 

Figure II.33 : comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase de blocage pour Vdc= 100 V, Rg = 

3 Ω, Id = 6 A et T = 50 °C 
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 Modèle Statique Modèle dynamique Modèle GaN 

System 

Expérimental 

𝒅𝑰𝒅𝒐𝒏

𝒅𝒕
 [A/ns] 1,38 1,12 1,18 1,31 

𝒅𝑰𝒅𝒐𝒇𝒇

𝒅𝒕
 [A/ns] -1,35 -0 ,77 1,25 -1,1 

𝒅𝑽𝒅𝒔𝒐𝒏

𝒅𝒕
 [V/ns] 5,6 -5,3 -5,93 -5,2 

𝒅𝑽𝒅𝒔𝒐𝒇𝒇

𝒅𝒕
 [V/ns] 13,9 10,2 15 11,6 

𝑬𝒐𝒏 [µJ] 6 6, 5,75 7 

𝑬𝒐𝒇𝒇[µJ] 6,2 10 6,5 7,7 

Tableau II. 9 : Comparaison des vitesses de commutation et des pertes de commutation pour Vdc= 100 V, Rg = 3 Ω 

, Id = 6 A. et T=50 °C. 

Avec l’augmentation de la température, Le comportement des 3 modèles reste similaire. 

Cependant les erreurs maximales de représentation des vitesses et des pertes de commutation 

se dégradent avec la température (figure II.33). Elle est respectivement de 11 % et 12 % pour 

50 °C et 100 °C pour ce qui concerne les vitesses de commutation. Ces erreurs peuvent être 

réduites en ajustant la tension de seuil Vth et la transconductance des modèles pour ces 

températures.  

 

 

 

 

 

 Figure II.34: comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase d’amorçage pour Vdc= 100 V, Rg = 

3 Ω, Id = 6 A et T = 100 °C 

 

 

 

 

 

Figure II.35 : comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase de blocage pour Vdc= 100 V, Rg = 

3 Ω, Id = 6 A et T = 100 °C 
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Tableau II.10 : Comparaison des vitesses de commutation et des pertes de commutation pour Vdc= 100 V, Rg = 3 

Ω , Id = 6 A. et T=100 °C. 

 Optimisation du modèle dynamique 

Pour la phase de blocage, les objectifs concernant la représentation des vitesses de 

commutation et des pertes n’étaient pas atteints avec le modèle dynamique. Quelles pistes 

d’amélioration ont été proposées dans la première partie de la validation des modèles. Une de 

ces pistes consiste à remplacer la capacité Cds obtenue par l’approche dynamique par la 

capacité Cds obtenue par l’approche statique. Ce qui a permis d’avoir un modèle mixte 

combinant ainsi des paramètres obtenus par caractérisation dynamique et statiques.     

Dans le but de valider cette hypothèse, ce modèle mixte a été simulé et comparé aux signaux 

expérimentaux. (Figures II.36 et II.37).  

 

 

 

 

 

Figure II.36 : comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase d’amorçage pour Vdc= 100 V, Rg = 

3 Ω, Id = 6 A et T = 25 °C 

 

 

 

 

 

Figure II.37 : comparaison des modèles avec l'expérimentation lors de la phase de blocage pour Vdc = 100 V, Rg = 

3 Ω, Id = 6 A et T = 25 °C 

 Modèle Statique Modèle dynamique Modèle GaN System Expérimental 

𝒅𝑰𝒅𝒐𝒏

𝒅𝒕
 [A/ns] 1,1 0.94 1.16 1.24 

𝒅𝑰𝒅𝒐𝒇𝒇

𝒅𝒕
 [A/ns] -1,26 -0.78 -1,21 0.9 

𝒅𝑽𝒅𝒔𝒐𝒏

𝒅𝒕
  [V/ns] -4,1 -4,2 -5,13 -4,53 

𝒅𝑽𝒅𝒔𝒐𝒇𝒇

𝒅𝒕
 [V/ns] 14.6 10.3 12.6 12.3 

𝑬𝒐𝒏 [µJ] 9,5 9,7 7 8,3 

𝑬𝒐𝒇𝒇 [µJ] 6,4 10,2 6,23 7,7 
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Ce modèle mixte a permis de corriger en partie l’erreur du modèle dynamique observée lors 

de la phase de blocage. En plus de cela, le modèle mixte permet de réduire l’erreur observée 

lors de la phase d’amorçage. 

Conclusion :  

Ce chapitre a été consacré à la mise en place de modèle de transistor GaN afin de faciliter la 

modélisation de driver intégré à base de composants GaN. Un modèle ayant un nombre de 

paramètres très réduit a été proposé. L’extraction des paramètres de ce modèle peut se faire 

à partir de mesure statique et/ou dynamique. Le meilleur résultat a été obtenu avec le 

modèle statique.  En plus de cela l’extraction de ses paramètres est très simple à réaliser 

comparée à celle des paramètres du modèle dynamique. La combinaison du modèle statique 

et dynamique permet de réduire l’erreur entre la simulation et les mesures au blocage. Vu tout 

cela, il peut être conclu que ce modèle statique simple permettant d’avoir une bonne 

représentation des vitesses et des pertes de commutation peut être utilisé pour assurer les 

différentes études sur le driver, qui sont présentées dans les chapitres suivants 

Par manque de temps, il n’a pas été possible d’explorer davantage la validation du modèle en 

le testant avec des structures types de convertisseur (onduleur monophasé, Flyback résonant). 

Concernant le court-circuit, l’étude réalisée au niveau du chapitre 4 permettra d’évaluer 

l’efficacité des modèles face à ce phénomène.  
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Chapitre 3 : Contrôle des vitesses de commutation 

La commutation rapide des transistors GaN produit de forts   
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 et de forts  

𝑑𝑖

𝑑𝑡
 qui sont sources 

de perturbations électromagnétique. « En particulier la circulation d’un courant de mode 

commun dans les substrats de report, les drivers et les alimentations est source de 

perturbations. Les 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 extrêmes (pouvant atteindre plus de 1 A/ns), quant à eux, génèrent des 

surtensions liées au câblage et des perturbations électromagnétiques par le biais de la maille 

de puissance et des mailles de commande » [8]. Le contrôle des vitesses de commutation en 

tension et en courant deviennent une nécessité pour maîtriser la signature électromagnétique 

du convertisseur. Cette maîtrise des vitesses de commutation des transistors GaN facilitera la 

mise en parallèle ou la mise en série de plusieurs transistors de puissance [73]. 

Dans ce chapitre des techniques de ralentissement des vitesses de commutation sont étudiées 

et proposées. Ces techniques seront considérées comme efficaces lorsqu’un bon compromis 

entre la réduction des vitesses et l’augmentation des pertes de commutation seront obtenues.  

Selon la littérature deux critères déterminent le bon compromis :  

 Une réduction d’au moins 10 % des vitesses de commutations (dv ou di)  

 Une augmentation des pertes de commutation inférieure à 30 %.  

Le tableau III.1 résume les différents types de commande étudiés dans ce chapitre.   

 Type de commande active 

Commande 

boucle 

ouverte 

Commande boucle fermée 

Commande 

CATS 

Commande CATS 

 Par fonction 

dérivée 

Par boucle inductive (inductance parasite ) 

Phase d’ 

amorçage 

Contrôle de 

la 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 

Oui Non Oui 

Contrôle de 

la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 

Non Non Non 

Phase de 

blocage 

  

Contrôle de 

la 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 

Non Non Non 

Contrôle de 

la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 

Oui  Oui Non 

   Tableau III.1 : résumé des différents types de commandes étudiés ainsi que la vitesse de commutation 
contrôlée 
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I. Contexte  

Une étude préalable est nécessaire pour permettre de connaitre les paramètres qui influent 

sur ces vitesses de commutation. Nous nous sommes servis du convertisseur de la figure III.1a 

pour déterminer ces paramètres d’influence. Le convertisseur est de type « Boost », il est 

composé de la cellule de commutation (formée par la diode D1 et le transistor Q2), de la source 

de tension VDC et des inductances parasites (parasites principaux des mailles de commande et 

de puissance) Le transistor avec ses capacités intrinsèques (Cgd et Cgs) est commandé par le 

driver. La figure III.1b représente les signaux obtenus lors de la phase d’amorçage du transistor 

Q2. Ce processus se déroule en quatre phases. La vitesse de commutation de courant est 

obtenue lors de la phase 2 ; appelée phase de commutation de courant. La commutation de la 

tension se déroule lors de la phase 3. Est présenté ci-dessous le déroulement de chaque phase 

ainsi que les équations qui la décrivent.  

 

 

 

 

 

 

 

                                   .a)                                                                                      b)  

Figure III.1 : Structure d’un convertisseur Boost (a) et ses signaux lors de l’amorçage (b) 

 Phase I : (T1-T2) 

Durant cette phase, l’application d’une tension (Vdr) par le driver va permettre de charger la 

capacité  d′entrée(Ciss) du transistor GaN. Elle est formée par la somme de la capacité entre 

drain-grille (Cgd) et la capacité source-grille (Cgs). Cette procédure continue jusqu’à ce que la 

tension entre la grille et la source (vgs) du transistor atteigne la tension seuil du transistor (Vth).  

En considérant que VLs = 0 V, les différentes équations de tension et de courant décrivant cette 

phase sont (III. 1) à (III. 4). Le courant 𝑖𝑔 est le courant fournit par le driver.   

                    𝑉𝑑𝑟 = 𝑅𝑔. 𝑖𝑔  + 𝑣𝑔𝑠                        (III. 1)   

             𝑉𝐷𝐶 + 𝑉𝐷1+ 𝑣𝑔𝑠-𝑣𝑔𝑑   = 0                 (III. 2) 

                             
𝑑𝑣𝑔𝑠

𝑑𝑡
  = 

𝑑𝑣𝑔𝑑

𝑑𝑡
                             (III. 3) 

IL

5

° 
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      𝑖𝑔 = 𝐶𝑔𝑠
𝑑𝑣𝑔𝑠

𝑑𝑡
 + 𝐶𝑔𝑑

𝑑𝑣𝑔𝑑

𝑑𝑡
  = 𝐶𝑖𝑠𝑠

𝑑𝑣𝑔𝑠

𝑑𝑡
               (III. 4) 

En remplaçant l’équation III.4 dans III.1, la fonction de l’évolution de vgs et ig en fonction du 

temps peut être décrite par les équations III.5 et III.6. 𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥 est la tension maximale de sortie 

du driver.  

𝑣𝑔𝑠(𝑡) = 𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥. (1 − 𝑒
−𝑡

τ⁄ )   avec 𝛕 = 𝑅𝑔. 𝐶𝐼𝑆𝑆   (III. 5) 

                                    𝑖𝑔(𝑡) = 
𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥

 𝑅𝑔
 𝑒
−𝑡

τ     ⁄               (III. 6) 

 Phase II :  

Cette phase est marquée par la mise en place du gaz 2D faisant office de canal car la tension 

𝑣𝑔𝑠 a atteint la tension de seuil mais ne cesse de croitre. Vu que la tension 𝑣𝑑𝑠 est très élevée 

le courant de « canal » (𝑖𝑐) va dépendre de la tension 𝑣𝑔𝑠 pendant cette période, entrainant 

ainsi un 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
. En négligeant les inductances parasites (pas de variation de tension de Vds), il peut 

être considéré qu’il s’agit du courant de « canal » qui est mesuré au drain du transistor (comme 

le décrit l’équation III.7). 

𝑖𝑐(𝑡) =𝑖𝑑(𝑡) = 𝑔𝑓𝑠. (𝑣𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ)         (III. 7) 

La vitesse de commutation en courant (
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
) générée pendant cette phase est décrite par 

l’équation III.8 en dérivant l’équation III.7 vu que dans la phase 1, la tension 𝑣𝑔𝑠(𝑡) va continuer 

de croitre de manière exponentielle pour la phase 2. 𝑖𝑔𝑚𝑎𝑥 est le courant maximal fournit par 

le driver. 

𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 = 𝑔𝑓𝑠.

(𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥−𝑉𝑡ℎ) 

 𝑅𝑔. 𝐶𝐼𝑆𝑆
 = 𝑔𝑓𝑠 

𝑖𝑔𝑚𝑎𝑥

 𝐶𝐼𝑆𝑆
           (III. 8). 

La présence d’une inductance parasite Ls permet de réduire la vitesse de commutation du 

courant comme le montre l’équation III.9 [73].  

𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 =𝑔𝑓𝑠. 

(𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥−𝑉𝑡ℎ)

 𝑅𝑔. 𝐶𝐼𝑆𝑆 +𝑔𝑓𝑠. 𝐿𝑆 
            (III. 9). 

Cette phase se termine lorsque la tension 𝑣𝑔𝑠(𝑡) atteint la tension de plateau « Miller » (VM) 

permettant ainsi le passage à la phase III.  

 Phase III :  

Cette phase commence lorsque le courant de drain (𝑖𝑑) atteint celui de la charge (𝐼𝑐ℎ 𝑜𝑢 𝐼𝐿) et 

que 𝑣𝑔𝑠 a atteint la tension de « Miller ». C’est à ce moment que D1 devient complétement 

bloqué. 𝑣𝑔𝑠(𝑡) va rester quasi-constante durant toute cette phase (vgs = VM (tension de 

« Miller »)). Le courant délivré par le driver pendant cette période va avoir comme 

conséquence la décharge de la capacité  (𝐶𝑑𝑠). Ce phénomène observé sur 𝐶𝑑𝑠 est à l’origine 
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du passage de la tension VdsGaN de Vdc à 0 V entrainant ainsi une vitesse de commutation en 

tension. Le 
𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
 peut être calculée en utilisant les équations III.7 et III.11.  

vds = vdg + vgs             (III.10) 

                                                
𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
 = 

𝑑𝑣𝑑𝑔

𝑑𝑡
 +
𝑑𝑣𝑔𝑠

𝑑𝑡
        (III.11) 

Vu que la tension 𝑣𝑔𝑠 est constante, l’équation III.1 devient :  

        
dvds

dt
 = 

dvdg

dt
 = 

Ig

Cgd
= 

Vdrmax−VM

 Rg.Cgd
           (III.12) 

Avec ces variations de tension, les courants de drain (Id) et du « canal » (Ic) ne sont plus les 

mêmes (équation III.13 et équation III.14).  

          Ic = Id + Ig + ICds  = IL + Ig + ICds       (III.13) 

      Ic = IL - Cds 
dvds

dt
 + Cgd.

dvdg

dt
                   (III.14) 

Cette phase se termine lorsque la tension vds respecte l’expression de l’équation III.15.  

     vds = Ron.IL       (III.15) 

Avec 𝑅𝑜𝑛 : la résistance à l’état ON du HEMT (vgs > 𝑉𝑡ℎ). 

𝐼𝐿 = 𝐼𝑐ℎ   : Courant de charge du convertisseur. 

 Phase IV :  

Cette phase débute par l’amorçage complète de Q2 La présence de la résistance (𝑅𝑜𝑛) à l’état 

passant de Q2, ainsi que celle de la capacité de sortie(𝐶𝑜𝑠𝑠 = 𝐶𝑑𝑠 + 𝐶𝑔𝑑), des inductances 

parasites de la maille de puissance sont toutes à l’origine de la résonnance du circuit formant 

ainsi un système du premier ordre. Les équations III.15 et III.16 résument cette phase :  

 Id =  IL + Coss
dvds

dt
     (III. 16) 

Afin de simplifier la démarche de mise en place des systèmes de contrôle, la variation du 

courant durant la phase IV ne sera pas considérée. Par-là, nous allons minimiser les inductances 

parasites lors de la conception des convertisseurs.  Avec cette hypothèse, les vitesses de 

commutation sont donc celles obtenues à la phase II et à la phase III à l’amorçage. Elles 

dépendent de plusieurs paramètres qui peuvent être divisés en trois catégories :   

 Les éléments du transistor ( 𝐶𝐼𝑆𝑆,  𝐶𝑜𝑠𝑠, la tension de seuil 𝑉𝑡ℎ, la transconductance 𝑔𝑓𝑠 

etc ) .  

 Les éléments passifs du circuit de contrôle ( 𝑅𝑔 𝑒𝑡  𝐿𝑠 ).  

 Les éléments du driver (𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥 𝑒𝑡 𝑖𝑔𝑚𝑎𝑥 ). 

En effet, la réduction de ces vitesses de commutation ne peut se faire que par deux méthodes :  
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 La méthode passive qui consiste à ajuster les paramètres des éléments passifs du circuit 

de contrôle. Comme montré dans le chapitre 1, cette méthode implique plusieurs 

conséquences dont de fortes pertes, ce qui la rend peu satisfaisante a priori.  

 La méthode active qui consiste à ajuster les paramètres électriques de sortie du driver 

(𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥 𝑒𝑡 𝑖𝑔𝑚𝑎𝑥 ). Elle présente un bon compromis et assure des pertes moins 

importantes que la méthode passive. C’est une des raisons qui a motivé la mise en place 

de circuit de contrôle actif pour améliorer la commutation du HEMT au sein des 

convertisseurs de puissance à base de GaN.  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.2 : processus de bloacage et vitesses de commutation 

Pour la phase de blocage, les vitesses de commutation observées dépendent des mêmes 

paramètres que celles de la phase d’amorçage. Par contre contrairement à cette dernière, la 

commutation de tension se produit avant la commutation de courant (figure III.2).  

II. Etude de la commande CATS en boucle ouverte  

Selon les équations des vitesses de commutation (III.9 et III.12), il peut être conclu que plus la 

tension de sortie du driver (Vdrmax) s’éloigne de Vth plus les vitesses de commutation sont fortes. 

Ainsi dans le but de réduire les vitesses de commutation, une commande active ajustant le 

paramètre du driver (Vdrmax) est étudiée dans cette partie II. La commande est nommée CATS 

(commande au tour de la tension de seuil) et a été développée originellement pour des 

transistors IGBT qui ont un temps de commutation qui tourne autour de la µs [14]. Vu la 

commutation rapide du GaN, certaines questions se posent concernant l’application de cette 

commande. 

 La commande CATS est-elle capable d’assurer le contrôle du  
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
  et du 

𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
  lors de l’ 

amorçage  et lors du blocage ? 

 La commande CATS est-elle capable d’offrir un bon compromis entre les pertes en 

commutation et les perturbations CEM ? 
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A) Contrôle du courant lors de la phase d’amorçage   

 Principe  

Comme mentionné précèdent, la commande du transistor par une tension de driver (Vdrmax) 

proche de Vth permet de réduire le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
. La commande CATS consiste à commander le transistor 

avec une tension intermédiaire Vdint (Vdrmin < Vdint < Vdrmax) proche de Vth pendant une durée Tint 

lors de la phase de commutation de courant. Une fois la commutation de courant terminée, 

dans le but de réduire au maximum les pertes, le transistor est commandé par une tension de 

driver Vdrmax. La figure III.3 présente les signaux typiques du driver pour une commande CATS et 

pour une commande classique (commande standard avec deux niveaux de tension Vdrmin et 

Vdrmax).  

              

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.3 : signaux du driver pour les deux types de commandes 

 Proposition de circuit de commande de grille :  

Pour générer le signal du driver de la figure III.3b, deux structures simples sont possibles (figure 

III.4). 

La structure 1 a le même fonctionnement qu’un pont diviseur de tension. Etant donné que les 

deux drivers (Drv1 et Drv2) ont les mêmes tensions d’alimentation, lorsque leur signal d’entrée 

(cmd1 et cmd2) est à l’état bas au même moment, le HEMT est commandé avec une tension 

Vdrmin (0V (figure III.4a)). Lorsque les signaux d’entrée (cmd1 et cmd2) sont au même moment 

à l’état haut, le HEMT est commandé par Vdrmax (VH tension d’alimentation du driver (figure 

III.4a)). Cependant pour générer la tension intermédiaire Vdint, le driver 1 doit être à l’état ON 

et le driver 2 à l’état OFF ce qui permet d’appliquer une tension intermédiaire aux points 

communs entre R1 et R2 (équation III.17). Avec cette structure, pendant la durée d’application 

de Vdint, le circuit de commande consomme une quantité d’énergie qui équivaut à celle de 

l’équation III.18. Selon le temps d’application de Vdint, cette énergie perdue par effet joule n’est 

pas négligeable. Ce point est un des inconvénients que présente cette structure. Dans le cas 

.a) Commande classique ou commande standard à 

deux niveaux de tension (Vdrmin et Vdrmax ) 
b) commande CATS pour le contrôle du courant pour 

la phase d’amorçage 
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des transistors GaN, il peut être négligé du fait qu’ils ont un temps de commutation très court 

et en tout cas au moins 10 fois moins important que celui d’un IGBT. L’autre inconvénient de 

ce circuit est la difficulté de commander le transistor avec des faibles résistances de grille à 

cause de l’utilisation de R1 et R2. Ce dernier inconvénient peut être une limite pour les HEMTS 

vu que ce dernier doit être commandé par une faible résistance de grille (surtout pour la phase 

d’amorçage).  

      𝑉𝑑𝑖𝑛𝑡 = =
𝑅2

𝑅1+𝑅2
. 𝑉𝐻       (III.17) 

        𝐸𝑖𝑛𝑡,𝑜𝑓𝑓 = (
(𝑉𝐻−𝑉𝑑𝑖𝑛𝑡)

2

𝑅1
+
𝑉𝑑𝑖𝑛𝑡

2

𝑅2
). 𝑇𝑖𝑛𝑡           (III.18) 

                                 

                 

 

 

 

 

 

.a) Structure 1                                                                      b) Structure 2 

Figure III.4 : Deux structures simples pour générer la commande CATS pour le contrôle du courant lors de 

l’amorçage du HEMT 

La structure 2 peut être appelée structure différentielle, son principe consiste à utiliser deux 

drivers, un pour la grille et un autre pour la source du transistor. Avec une telle connexion la 

tension appliquée par le circuit de commande (Drv1 et Drv2) est la différence des tensions des 

deux drivers (Vdrmax = VH1-VL2, Vdint = VH1-VH2, Vdmin = VL1-VL2). Cette structure est plus simple à 

mettre en place comparée à la structure 1. De plus, le transistor peut être commandé avec de 

faibles valeurs de résistance de grille. Comme la structure 1, celle-ci présente aussi un 

inconvénient qui est l’impossibilité de générer Vdint avec un temps d’application (𝑇𝑖𝑛𝑡) inferieurs 

à 10 ns à cause des temps de réponse des drivers qui sont généralement supérieurs à 10 ns. 

Le tableau III.2 donne les avantages et les inconvénients des deux structures (structure 1 et 

structure 2). 

0          Tint     T/2                     T        T+Tint   3T/2 

                                    temps 

0          Tint     T/2                   T        T+Tint   3T/2 

                                    temps 
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 Avantages Inconvénients 

Structure 1  Tint peut être inférieur au 
temps de réaction des deux 
drivers (vu que le driver 2 
n’est pas actif pour appliquer 
Vdint) 

 Plus complexe à mettre en 
place 

 Forte résistance de grille 

 Plus de pertes d’énergie 

 Plus couteux 

Structure 2  

 Tout type de résistance de 
grille  

 Moins couteux 

 Tint doit être supérieur au 
temps de réaction des deux 
drivers  

Tableau III.2 : avantages et inconvénients des deux structures 

 Validation Expérimentale 

 

 

 

 

 

 

 

                     a) photo du banc de test                                                     b) Schéma électrique du banc de test 

Figure III.5 : banc de test 

Pour valider les systèmes de contrôle ci-dessus, un banc de test est composé d’une source 

d’alimentation DC (𝑉𝑑𝑐), d’un convertisseur en mode Boost avec une charge inductive (L), de 

deux alimentations pour le circuit de commande du transistor (Driver) et d’un générateur de 

signal pour générer les signaux de commande des deux drivers (Cmd1 et Cmd2). La figure III.5 

présente la photo du banc de test. Les différents instruments de ce banc de test ont été listés 

dans le tableau III.3. Le driver SI8261 ABC de Silab a été utilisé pour le circuit de commande du 

transistor. Ce driver doit être alimenté avec une tension minimale de 6.5V (VH-VL ≥ 6.5 V (figure 

III.4b). En remplissant cette condition, il n’a pas été possible de commander le transistor avec 

une tension Vgs à l’état ON inférieure à 7 V (tension limite du transistor GaN (GS66508P)) en 

mode continue. Comme les tests réalisés dans ce chapitre ont été réalisés en mode 

impulsionnel, le GS66508P a été contrôlé à l’état ON avec une tension Vgs de 10 V (tension 

limite en mode impulsionnel). Ce mode impulsionnel consiste à alimenter le driver avec un 

nombre (N) d’ impulsions de même gabarit selon le courant que l’on veut faire passer dans la 

charge en calculant un temps (𝑇𝑂𝑁) qui est le temps total de mise ON du transistor GaN durant 

une période. La formule qui permet de déterminer le courant max (𝐼𝑚𝑎𝑥) à faire passer pour N 

impulsion est la suivante : 𝐼𝑚𝑎𝑥 =
𝑁∗𝑉𝑑𝑐∗𝑇𝑂𝑁

𝐿
 [93]. Pour éviter l’auto-échauffement du transistor 
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GaN, le nombre d’impulsion ne doit pas être élevé. Par exemple pour une tension Vdc de 220 V, 

un  𝑇𝑂𝑁 = 500 ns, une charge L=75 µH et 8 pulses, un courant de charge de 20 A est obtenu à 

la fin du test.  La figure III.6 illustre cela avec les N impulsions du driver et le courant observé 

au niveau de la charge pour un test en mode pulsé.   

Les tests en température présentés dans ce chapitre ont été effectués en utilisant un 

conditionneur de température comme expliquée dans le chapitre 2. Le mode impulsionnel est 

également utilisé pour les tests en température.  

 

 

 

 

 

 

 

                 .a) Schéma électrique du banc de test                                    b) signaux électriques du test mode pulsé 

Figure III.6 : représentation électrique du banc de test testé en mode impulsionnel 

Instruments ou composant Caractéristique ou valeur Rôle dans le circuit 

Transistor GaN (GaN System) GS66508P (630 V/ 30 A) Interrupteur de puissance de la 

cellule de commutation 

Diode (Cree) C3D12065A (600V / 35 A) Interrupteur de puissance de la 

cellule de commutation 

GBF (Agilent 81130A) 400 Hz/660 MHz Génération des signaux cmd1 et 

cmd2 

Alimentation des drivers 

(HM8040-3) 

20 V/0.5 A Fournir la tension d’alimentation 

des drivers 

Driver du GS66508P (SI8261 ABC) Valim (6.5 V- 30 V) Drv1 et Drv1 de la commande 

CATS 

Charge (Inductance à Air) 75 µH Charge du convertisseur 

Alimentation du bus DC (TDK 

Lambda Gen 150-22) (V_dc)  

150 V / 22 A Source d’alimentation du 

convertisseur 

Shunt  SDN 414 Mesure du courant de drain 

Tableau III.3 : instrument du banc de test  

La commande CATS est appliquée pour plusieurs points de fonctionnement du convertisseur 

La figure III. 7 présente une comparaison de la tension de grille du HEMT de la commande 

standard (SC) avec deux niveaux de tension et celle de la commande CATS pour le contrôle du 

courant (pour Tint de 120 ns) pour un courant de charge nul (Ich = IL =0 A).  Les figures de III.9 à 

III.12 présentent les tensions et les courants de drain observés dans le cadre des commandes 

Standard (SC) et CATS.   

T0         T/2            T            3T/2 

 

Imax 

Imin 

 

Vgsmax 
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Figure III.7 : Les tensions de grille du HEMT GaN des deux commandes lors de la phase d’amorçage (pour Vdc = 80 
V, Ich = 0 A, Vdint = 4 V et diffèrent Tint) 

Avant de commencer à analyser les résultats pour la phase d’amorçage du HEMT, il est 

important de définir le paramètre Tr_driver  ,T1 et T2 qui représentent respectivement le temps de 

réaction du driver, la durée de la phase 1 de la commutation (phase précédant la commutation 

de courant) et la durée de la phase 2 de la commutation (commutation de courant).  Les 

équations III.19 et III.20 donnent les expressions mathématiques de ces temps [8,73].  

       𝑇1 = 𝑅𝑔. 𝐶𝑖𝑠𝑠 ln(
𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥

𝑉𝑑𝑟𝑚𝑎𝑥−𝑉𝑡ℎ
)             III.19 

                  T2 =
IL.(Rg.Ciss+gfs.Ls)

gfs(Vdrmax−Vth)
              III.20 

Le tableau II.4 présente les durées théoriques de T1 et T2 pour le transistor GS66508P utilisé 

dans ce chapitre. 

Paramètre Valeur 

T1 540 ps 

T2 10 ns 

                            .a) IL = 5 A                                                                                  b) IL = 28 A 

Tableau III.4 : approximation de la durée des phases de commutation du GS66508P (Ciss = 260 pF, Rg = 3 Ω, Vdmax 

= 3, Ls = 3 nH, gfs = 20 S et Vth = 1.5 V) 

Pour un transistor GaN, le contrôle de la vitesse de commutation du courant est possible avec 

la commande CATS (figure III.8b). Cependant, le ralentissent du 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
  (plus de détail à la partie C) 

est assuré uniquement pour des Tint supérieurs à 10 ns (figure III.9).  Pour de courte durée Tint 

(Tint ≤ 10 ns), le contrôle n’est pas assuré parce que les temps d’application de Vdint (Tint) sont 

inférieurs au temps de réaction du driver discret utilisé (SI82621 ABC). En se basant sur les 

premières analyses, il peut être conclu que la commande CATS à base de composants discrets 

n’est pas une solution définitive pour régler les fortes vitesses de commutation pour les 

transistors GaN.  

Paramètre Valeur 

T1 540 ps 

T2 60 ns 
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                     .a) courte durée de Tint (Tint  = 10 ns)                                                  b) longue durée Tint (Tint > 10 ns) 

Figure III.8 : Les signaux du GaN lors de la phase d’amorçage pour Vdc = 80 V, IL = 5 A, Vdint = 4 V et différents Tint: 

Selon, le Tint appliqué, l’impact sur la tension et le courant n’est pas le même. Lorsqu’il est 

suffisant (Tint = T1+T2), le contrôle du 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 est assuré durant toute la phase de commutation du 

courant. Par contre lorsque la condition précédente est remplie (Tint = T1+T2), le  
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 reste 

inchangée pour des Tint plus grands (figure III.8b pour Tint = 40 ns et Tint = 90 ns). Il faut noter 

que même si l’augmentation du Tint n’a pas d’impact sur le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 lorsqu’il est suffisant, il a 

cependant un impact considérable sur le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
. Plus le Tint est grand, plus l’impact sur le 

𝑑𝑣

𝑑𝑡
 est 

considérable. Cet impact non négligeable sur la tension occasionne l’augmentation des pertes 

(voir partie C1). Afin de les minimiser, le Tint doit être le plus proche possible de la durée de la 

phase 2 (T2) qu’on devrait obtenir avec une tension Vdint.  Pour un courant de charge de 28 A, 

l’application d’un Tint de 40 ns permet de ralentir partiellement le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 car ce temps est inferieur 

à la durée approximative de la phase de commutation du courant pour un Vdint de 4 V (figure 

III.9a). 

             

 

 

 

 

 

 

.a) Vdint  = 3.5 V                                                                                       b) Vdint = 4 V 

Figure III.9 : Les signaux du GaN lors de la phase d’amorçage pour Vdc = 80 V, IL = 28 A, Vdint = 4 V et différents Tint 
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Pour de forts courant de charge (IL = 28 A), l’application de la commande CATS avec un Tint très 

grand (Tint ≫ T1+T2) produit un phénomène de saturation (flèche verte de la figure III.9). Ce 

phénomène de saturation se produit car le GS66508P a atteint son courant de saturation pour 

la valeur de Vdint appliquée pendant cette période (fonctionnement du G66508P en zone de 

saturation). Dès que l’application de Vdint se termine, le GS66508P fonctionne à nouveau en 

zone linéaire et commence à croitre avec la tension Vgs. Ce courant de saturation varie dans le 

même sens que Vdint. Pour une valeur Vdint de 4 V le courant sature à 23 A alors qu’avec une 

Vdint de 3.5 V le courant sature 12 A.   

Ce phénomène de saturation peut être utilisé pour la caractérisation dynamique du GaN afin 

de déterminer son courant de saturation pour une tension Vgs donnée  

                                           

 

 

 

 

 

 

 

                                        .a) IL= 20 A                                                                                    b) IL= 30 A 

Figure III.10 : Evaluation de l’impact de la température sur la commande CATS pour Vdint = 3.5 V et Tint = 120 ns 

Ce phénomène de saturation est constaté avec l’augmentation de la température.  Plus la 

température augmente plus ce courant de saturation diminue (figure III.10). L’augmentation 

de la température fait diminuer aussi le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 obtenue avec la commande CATS (figure III.10a).  

Pour dépasser ces limites (phénomène de saturation et variation du 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 avec la température) 

observées avec la commande CATS initiale, une commande en boucle fermée est nécessaire 

Elle ajustera la valeur de Vdint et ou le Tint selon la température et le courant de charge afin de 

garder le même 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 et d’éviter le phénomène de saturation.  

Concernant le contrôle du 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 par la commande CATS lors de la phase d’amorçage, des études 

ont été menées. Les résultats de ces études sont présentés à l’annexe III.  Dans le but d’apporter 

une complémentarité d’étude, pour la phase de blocage, le contrôle de le  
𝑑𝑣𝑑

𝑑𝑡
  est étudié.  
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B) Contrôle de la tension lors de la phase de blocage 

 Principe : 

Le contrôle de la tension pour cette phase consiste à appliquer une tension intermédiaire Vint0 

légèrement inférieure à Vth (
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 = 

𝑉𝑡ℎ+
𝐼𝐿
𝑔𝑓𝑠

−𝑉𝑖𝑛𝑡0

𝑅𝑔.𝐶𝑔𝑑
 [73]) lors de la commutation de la tension 

pendant la phase de blocage. Cette commande est caractérisée par 3 paramètres qui sont :  

 TO : paramètre indiquant le début de la commutation de la tension 

 Vint0 : tension intermédiaire du driver appliquée pendant la commutation de la tension. 

 Tint0 : durée d’application de Vint0. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.11 :  signaux du driver pour les deux types de commande 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

.a) Structure 1                                                                      b) Structure 2 

Figure III.12 : Signaux d’entrée des deux drivers et des deux structures pour le contrôle de tension pour la phase 
de blocage. 

b) commande CATS pour le contrôle de 

la tension pour la phase de blocage 

 

a) Commande classique ou commande standard à 

deux niveaux de tension (Vdrmin et Vdrmax) 
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 Structure : 

Les structures sont les mêmes que celles pour le contrôle du courant lors de l’amorçage. La 

différence se situe au niveau de la forme des signaux Cmd1 et Cmd2 (figure III.12).  

 Validation expérimentale 

Pour valider ce principe de contrôle le même banc de test ainsi que le même convertisseur que 

celui pour le contrôle de courant de la figure III.6 est utilisé. La forme des signaux Cmd1 et 

Cmd2 a été changée grâce au GBF (Agilent 81130A). Les figures III.13 à figure III.15 présentent 

les résultats obtenus. 

 

          

 

 

 

 

 

 

 

  

                                                

a) tensions de commande de grille                                                                      b) tensions de drain du HEMT 

Figure III.13 :  Les signaux du GaN lors de la phase de blocage pour Vdc = 100 V, pour diffèrent Vint0 = 4V, Tint0 = 30 

ns et To = 5 ns et un faible courant de charge. 

Comme dans le cas du contrôle de courant par la commande CATS lors de la phase d’amorçage, 

la Commande CATS permet aussi de ralentir le 
dv

dt
 dans le cas d’un transistor GaN (figure III.13b). 

L’application d’une tension intermédiaire de blocage (Vint0 = -1 V ou Vint0 = 0 V ou Vint0 = 1 V) a 

permis de réduire le 
dv

dt
 et aussi la surtension d’au moins 100 V par rapport à la commande 

standard (qui a une tension de blocage de -10 V (figure III.13a)). Comme mentionné 

précédemment, il est possible de constater que plus la Vint0 est proche de la tension de seuil, 

plus le 
dv

dt
 est faible (figure III.13)).   

 

 

 

 

 

 

 

    

          .a) Evaluation de l’impact de Tint0                                               b) Evaluation de l’impact de T0 

Figure III.14 : Les signaux du GaN lors de la phase de blocage pour Vdc = 100 V, Vint0 = 1 V, diffèrent To, différents 

Tinto et un faible courant de charge. 
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Plus le Tint0 appliqué est grand plus le 
dv

dt
  et la surtension sont réduites (figure III.14a). Comme 

dans le cas du contrôle du courant par la commande CATS, ce paramètre le Tint0 doit être réglé 

de manière optimale (Tint0 = Rg.Cgd ) afin de minimiser au maximum l’impact sur le courant et 

de réduire les pertes de commutation. Le paramètre T0 doit aussi être réglé de manière 

optimale car une valeur de T0 (T0 = 2 ns) occasionne une légère augmentation de la surtension 

(figure III.14b). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.15 :  Les signaux du GaN lors de la phase de blocage pour Vdc = 100 V, Vint0 = 1 V, Tint0 = 30 ns, To = 5 ns 

et différentes températures 

Le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
  obtenu avec le contrôle de la tension en boucle ouverte augmente avec la température 

(figure III.15). L’augmentation du 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 est due à l’augmentation de la tension de seuil avec la 

température (Chapitre 2). La mise en place d’un système en boucle fermée est nécessaire pour 

garder le même 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 quelles que soient les conditions de fonctionnement du GaN. 

C) Evaluation de la commande CATS en boucle ouverte   

Dans le but d’évaluer les avantages de la commande CATS par rapport à la commande passive 

standard (SC), la comparaison des vitesses de commutation et des pertes de commutation est 

effectuée dans cette partie.  

a) Commande CATS pour le contrôle du courant lors de la phase d’amorçage :   

Le tableau III.5 présente les vitesses de commutation en courant (
𝑑𝑖

𝑑𝑡
) et les pertes en 

commutation obtenues avec la commande CATS et la commande passive standard lors de la 

phase d’amorçage. Le 1er cas (tableau III.3a) correspond à l’application de la commande CATS 

sans l’apparition du phénomène de saturation (faible courant de charge). Le second cas 

(tableau III.5b) correspond à la commande CATS avec l’apparition du phénomène de saturation 

(fort courant de charge) 
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 𝒅𝒊

𝒅𝒕
 [A/ns] 𝑬𝑶𝑵 [µJ] Taux de réduction =100. (𝟏 −

𝒅𝒊

𝒅𝒕
 (
𝑨𝑮𝑽𝑪

𝑺𝑪
)) 

CATS (Rg = 3 Ω and Tint = 30 ns) 0.5  22 78 % 

CATS (Rg= 3 Ω and Tint =90 ns) 0.5  50 78 % 

Commande standard (Rg=Rs = 3 Ω ) 2.25  5 0 % 

 Commande standard (Rg=Rs = 39 Ω) 1 15 56 %  

 

a) Ich = 12 A (sans apparition du phénomène de saturation) 

 𝒅𝒊

𝒅𝒕
 [A/ns] 𝑬𝑶𝑵 [µJ] Taux de réduction (𝟏 −

𝒅𝒊

𝒅𝒕
 (
𝑨𝑮𝑽𝑪

𝑺𝑪
)) 

CATS (Rg = 3 Ω and Tint = 30 ns) 0.9  30 76 % 

CATS (Rg= 3 Ω and Tint =90 ns) 0.75  118 81 % 

Commande standard (SC) (Rg=Rs = 3 Ω ) 2.6  15 0  % 

 Commande standard (Rg=Rs = 39 Ω) 1.2 50 55 % 

 

b) Ich = 28 A (avec apparition du phénomène de saturation) 

Tableau III.5 : comparaison de la commande CATS avec la commande Standard pour le contrôle de 

Pour un courant de charge de 12 A (T2 = 40 ns), l’application de la commande CATS (Tint = 30 

ns) a permis de faire passer le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 de 2.25 A/ns à 0.5 A/ns par rapport à la commande Standard 

(tableau III.5a). Cette réduction du 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 par la commande correspond à un taux de réduction de 

78 %. Dû à l’augmentation de la durée de la commutation du courant (T2) par l’augmentation 

du courant de charge (Ich), le taux de réduction diminue avec l’augmentation de Ich. C’est ce qui 

explique le passage du taux de 78 % à 76 % pour un courant de charge de 28 A (tableau III.5b). 

Pour garder le taux constant, le Tint doit être ajusté en fonction de Ich d’où la nécessité de mettre 

en place un système de contrôle en boucle fermée.  

Pour ce qui concerne les pertes de commutation ON (𝐸𝑂𝑁), le passage du 
did

dt
 de 2,5 A/ns à 0.5 

A/ns par la commande CATS (Vdint = 4 V, Tint = 30 ns et Ich = 12 A) a entrainé une augmentation 
de 17 µJ les pertes ON comparées à la commande standard (Tableau III.5a). Pour un Tint de 90 

ns, permettant d’avoir le même 
did

dt
 (0.5 A/ns), l’augmentation des pertes est de 45 µJ. L’impact 

de cette large valeur de Tint (90 ns) sur le 
dv

dt
 est à l’origine de l’augmentation significative des 

pertes ON pour une valeur Tint de 90 ns.  

Pour s’approcher du même 
did

dt
 (0,9 A / ns) obtenue avec la commande CATS (Vdint = 4 V, Tint = 

30 ns et IL = 28 A) en utilisant le contrôle standard (Rg = 39 Ω), les pertes ON vont être plus 
importantes que celles de la commande CATS (Tableau III.5b).  
 

b) Commande CATS pour le contrôle de la tension lors de la phase de blocage:   

Lorsque les conditions les plus favorables sont réunies (Vint0 = 1 V), la commande CATS permet 

d’avoir des 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
  qui sont 6 fois plus faibles que la commande standard passive (tableau III.6). Une 

telle réduction du 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 fait tripler les pertes en commutation au blocage (tableau III.6). Pour 
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obtenir le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 obtenue avec la commande CATS en utilisant la commande standard passive (par 

l’augmentation de Rg), les pertes vont être 8 fois plus importantes que la commande passive.  

 𝒅𝒗

𝒅𝒕
 [V/ns] 𝑬𝑶𝑭𝑭 [µJ] Taux de réduction = 100. (𝟏 −

𝒅𝒊

𝒅𝒕
 (
𝑨𝑮𝑽𝑪

𝑺𝑪
)) 

Control Standard Rg = 3 Ω 21.28 6.4 0 % 

CATS (T0=10 ns, Tint0 = 30 ns,  Vint0 = -1V et Rg = 10 Ω) 3.29 21 95 % 

CATS (T0 =10 ns,  Tint0 = 30 ns,  Vint0 = 0V et Rg = 10 Ω) 4.5 25 89 % 

CATS (T0 =10 ns, Tint0 = 30 ns Vint0 = 1V et Rg = 10 Ω) 6.08 28 82 % 

Tableau III.6 : comparaison de la commande CATS  pour la réduction  de la vitesse de commutation de  la  
tension avec la commande standard 

D) Analyse CEM à l’amorçage 

Les résultats obtenus dans les parties précédentes montrent qu’il est en effet possible, avec la 

commande CATS de ralentir les vitesses de commutation du GaN malgré leur rapidité. Cette 

méthode a été mise en place pour assurer un fonctionnement sûr des convertisseurs GaN. Dans 

cette partie, les perturbations générées par la commande CATS sont étudiées dans le domaine 

temporel et fréquentiel. Ces perturbations sont comparées avec celles obtenues avec une 

commande Standard classique. Pour mesurer les perturbations de ces deux commandes, le 

banc de test de la figure III.16 a été mis en place. Ce banc permet de mesurer les courants de 

mode commun (Imc) et les courants différentiels. Ces courants sont mesurés à l’aide des sondes 

magnétiques (pearson current monitor model 6595). Les figures allant de la figure III.17 à la 

figure III.20 présentent les résultats obtenus. Vu qu’avec le contrôle du courant, un impact 

maitrisé sur le 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 et sur le 

𝑑𝑣

𝑑𝑡
  peut être effectué avec la commande Cats en ajustant le 

paramètre Tint. Nous avons opté de faire ces tests avec la commande pour le contrôle du 

courant lors de l’amorçage.  
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     . a) photo du banc de test 

             

                                  b) schéma bloc du banc de test 

Figure III.16 : Banc d’évaluation des perturbations électromagnétiques 

a) Etude temporelle  

 

 

 

 

 

 

 

    

                  .a) Ich = 2 A                                                                                     b) Ich = 6 A 

Figure III.17 : comparaison des Icm obtenus avec la commande CATS et la commande standard lors de la phase 

d’amorçage dans le cas du contrôle du  
𝑑𝑖

𝑑𝑡
  par la commande CATS en boucle ouverte (Vdc = 100 V et Rg = 3 Ω) 
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.a) Vdc = 50 V                                                                                                 b) Vdc = 100 V 

Figure III.18 : comparaison des Icm obtenus avec la commande CATS et la commande standard lors de la phase 

d’amorçage dans le cas du contrôle du  
𝑑𝑖

𝑑𝑡
  par la commande CATS en boucle ouverte ((IL = 2 A et Rg = 3 Ω) 

Comparé à la commande standard classique (SC), la réduction du 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 obtenu avec la commande 

pour le contrôle du courant a permis d’atténuer l’amplitude des courants de mode commun 

(figure III.17, Tab III.7). Plus l’impact sur le  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 est important plus l’amplitude du courant Icm est 

faible. L’application de la commande CATS avec un Tint de 40 ns lors de la phase d’amorçage a 

permis de réduire l’amplitude de Icm avec un facteur de 2.5 par rapport à la commande CATS 

avec un Tint de 20 ns (tableau III.7a).  L’amplitude de Icm reste inchangée lorsque la valeur de Tint 

est au-delà de la valeur optimale, c’est la raison pour laquelle la même amplitude de Icm est 

obtenue pour un Tint de 40 ns et un Tint de 120 ns. 

 

 

 

 

.a) Vdc = 100 V, Ich = 2 A                            b) Vdc = 100 V, Ich = 6 

 

 

 

 

c) Vdc = 50 V, IL = 2 A 

Tableau III.7 : caractéristique des courants de mode commun 

Dans le cas de la commande standard classique, l’augmentation du courant de charge (IL de 2 

A à 6) a tendance à augmenter le courant lmc de manière sensible (de 363 mA à 427 mA). 

 Imc_max fOSC_Imc 

CATS Cc Tint = 20 ns 267.6 mV 176.26 MHz 

CATS Cc Tint = 40 ns 158.7mV 161.45MHz 

CATS Cc Tint = 120 

ns 

158.7mV 161.45 MHz 

sc 363.7 mV 176.26 MHz 

 Imc_max fOSC_Imc 

CATS Cc Tint = 20 ns 278.4 mV 176.7 MHz 

CATS Cc Tint = 40 ns 160.4 mV 167.67 MHz 

CATS Cc Tint = 120 ns 160.4 mV  167.6 MHz 

sc 427.24 mV 177.31 MHz 

 Imc_max fOSC_Imc 

CATS Cc Tint = 20 ns 100.8 mV 154.7 MHz 

CATS Cc Tint = 40 ns 62.4 mV 155.7 MHz 

CATS Cc Tint = 120 ns 62.4 mV 155.7 MHz 

sc 273.6 1 mV 155.2 MHz 
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Cependant l’application de la commande CATS stabilise le courant Imc au tour de sa valeur 

moyenne malgré l’augmentation du courant de charge. Le passage du courant de charge de 2 

A à 6 A a fait augmenter le Imc de 100 mA pour la commande classique alors qu’une 

augmentation de 2 mA est notée avec la commande CATS pour un Tint de 120 ns (tableau III.5a 

et tableau III.5b).  

Contrairement à l’augmentation du courant de charge, l’augmentation de la tension du bus DC 

(Vdc) a le même effet sur les deux commandes (CATS et classique). Cependant l’effet du 

changement de la tension a un effet plus important sur la variation de l’amplitude de Imc que 

celui du courant. Ceci s’explique par le fait que la capacité de mode commun est l’un des 

éléments responsables des perturbations électromagnétiques. Donc dans le but de réduire ces 

perturbations, il est plus intéressant de contrôler seulement le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
. Cependant le contrôle du 

𝑑𝑖

𝑑𝑡
 peut être utilisé pour diminuer les perturbations électrostatiques.  

Même si l’application de la commande CATS a permis de réduire les amplitudes du courant de 

perturbation (Imc), elle ne présente qu’un léger impact sur la fréquence d’oscillation (fOSC_Imc) 

du courant de mode commun. Cependant, la commande CATS a permis de réduire la fréquence 

d’oscillation (fOSC_Imc) du courant de mode commun de 10 MHz par rapport à la commande 

passive pour le cas le plus favorable (tableau III.7).  

b) Etude fréquentielle :  

 

 

 

 

 

 

 

 

                      .a) Vdc = 100 V, IL = 2 A                                                                 b) Vdc = 100 V, IL = 6 A  

Figure III.19 : comparaison des courants de mode commun de la commande CATS en courant lors de la phase 

d’amorçage avec celui de la commande classique 
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                            a) Vdc = 100 V, IL = 6 A                                                       b) Vdc = 50 V, IL = 6 A   

Figure III.20 : comparaison des courants de mode commun de la commande CATS en courant lors de la phase 

d’amorçage avec celui de la commande classique 

La commutation du HEMT a produit deux pics de perturbation (figure III.20a). Ces pics 

apparaissent presque à la même fréquence pour les deux types de commande (CATS et 

classique). Cependant la commande CATS permet de réduire ces pics de 20 dBmA Cette 

réduction pourrait permettre de réduire fortement le volume des filtres CEM du convertisseur  

III. Mise en place technique de commande en boucle fermée : 

Dans la partie précédente, l’avantage de la commande CATS en boucle ouverte par rapport à 

la commande classique a été démontré. Cependant, elle présente certaines limites comme la 

variation de la vitesse de commutation en fonction de la température et des paramètres de la 

commande CATS (Vdint, Tint, Tint0 et Vint0). Afin de minimiser ces limites, d’autres principes de 

contrôle en boucle fermée sont étudiés dans cette partie.  

Ces commandes en boucle fermée peuvent être divisées en deux parties selon le paramètre du 

driver utilisé pour ralentir les vitesses de commutation (figure III.21). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.21 : Classification des commandes en boucle fermée : 
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Selon le paramètre contrôlé (tension ou courant), la commande CATS est caractérisée par deux 

ou trois paramètres (Vdint (Vint0), To et Tint (Tint0)). Comme démontré dans la partie sur la boucle 

ouverte, le paramètre Tint est le paramètre le plus critique : un mauvais réglage de ce dernier 

peut pénaliser fortement la commande. C’est la raison pour laquelle les techniques de boucle 

fermée proposées par [7] optimisent uniquement le paramètre Tint.   

Les commandes CATS proposées dans cette thèse en boucle fermée permettant d’avoir un Tint 

optimal peuvent être divisées en deux groupes. Le premier groupe nommé CATS « par boucle 

inductive » consiste à utiliser l’inductance parasite Ls alors le second nommé CATS « par 

fonction dérivée » consiste à mettre en place un système de contrôle de rétroaction à partir 

des dérivées de la tension de drain.  

A) Commande CATS « par boucle inductive » pour le contrôle du courant lors de la phase 

d’amorçage  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.22 : Structure proposée pour le contrôle de courant par la commande CATS en boucle fermée par 

boucle inductive lors de la phase d’amorçage 

Cette commande consiste à utiliser la structure 1 de la commande CATS en boucle ouverte, et 

de contrôler le driver 2 (DrV2) par le signal VLs aux bornes de l’inductance parasite de source 

(Ls) créé par la commutation de courant (figure III.22).  En effet vu que lors du démarrage de la 

phase d’amorçage, le courant de drain (Id) est nul (car Vgs <Vth), la tension aux bornes de Ls est 

nulle. Vu que le signal d’entrée du driver 2 (INB) est connecté à l’entrée inverse, la tension de 

commande du transistor GaN n’est autre que la tension du driver 1 (la sortie du driver 2 étant 

à l’état haut pour VLs = 0 V (Vdr2 = VDD)). Cette tension du driver 1 (Vdr1) va croitre jusqu'à 

atteindre la tension de seuil du GaN, ce qui entraine une variation positive du courant 

(commutation de courant). Cette variation positive du courant est à l’origine de la variation 

positive de VLs. Selon la valeur pic de VLs et de sa durée quatre cas sont envisageables :  
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Figure III.23 : description du déroulement de la commande CATS en boucle fermée par boucle inductive lors de la 

phase d’amorçage 

 La valeur maximale de VLs (VLsmax) est supérieure à la tension minimale d’entrée (INB_min) 

du driver 2 avec une durée suffisante (TVLS) : ceci permet d’avoir la sortie du driver 2 à 

l’état bas (Vdr2 = Vss) permettant ainsi de contrôler le GaN avec une tension de 

commande intermédiaire plus petite que la tension du driver 1. Cela permettra de 

ralentir la vitesse de commutation du courant (figure III.23a).  

 Les trois autres cas sont les cas où la tension VLs et/ou sa durée (TVLS) ne sont pas 

suffisantes pour créer un état bas à la sortie du driver 2 (Vdr2 = VDD). Dans ces trois cas, 

il n’y aura pas un ralentissement de Ids (figure III.23b). 

Comme la sortie du driver 2 (Drv2) est à l’état haut en dehors de la période de commutation 

du courant (
𝑑𝑖

𝑑𝑡
), les résistances Rg1 et Rg2 doivent être dimensionnées de manière à assurer le 

blocage du GaN pendant la phase de blocage. Le dimensionnement peut se faire en respectant 

les équations suivantes. 

 𝑉𝑔𝑟 = 
𝑅𝑔1

𝑅𝑔1+𝑅𝑔2
𝑉𝐷𝐷 ≪ 𝑉𝑡ℎ                   III.21 

 𝑉𝑔𝑟 = 
𝑅𝑔2

𝑅𝑔1+𝑅𝑔2
𝑉𝐷𝐷 ≥ 𝑉𝑡ℎ                   III.22 

 Simulation 

Avant de passer à la phase de validation expérimentale de ce principe de contrôle, une 

validation par simulation a été effectuée en utilisant un des modèles du chapitre 2. Le circuit 

de simulation est identique au schéma de la figure III.22. Dans cette étude en simulation, 

l’impact de la valeur de Ls et du courant de charge (IL) est évalué. Les figures suivantes (Figure 

III.24 à Figure III.26) présentent les résultats obtenus. 

a) Signaux des deux drivers pour une tension VLS 

suffisante 
b) Signaux des deux drivers pour une tension VLS 

insuffisante 
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Pour une inductance parasite de 1nH, avec l’application d’un courant de charge de 30 A nous 

observons une variation de tension (VLs) aux bornes de Ls de valeur maximale (VLsmax = 2 V) et 

de durée (TVLS = 32 ns) (figure III.24b)). Ces deux caractéristiques de (VLs) sont insuffisantes pour 

activer le driver 2 (Vdr2 est toujours à l’état haut (Vdr2 = 5V)). Cette inactivation du driver 2 est à 

l’origine de l’absence de l’application d’une tension intermédiaire de la grille du système de 

contrôle pendant la commutation de courant.  Ce sont ces raisons qui expliquent le non-

ralentissement du courant de drain avec le circuit de contrôle (inductance parasite (Ls) de 1nH 

et un courant de charge de 30 A) (figure III.24a).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.24 : Signaux obtenu pour un courant de charge de 30 A et une valeur de Ls de 1 nH 

L’augmentation de l’inductance parasite (Ls) à 2 nH, a permis d’activer le driver 2 (passage de 

l’état haut à l’état bas à 28 ns (Vdr2 = 0 V) (figure III.25b)) mais ne permet toujours pas de ralentir 

le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
.  Le temps de réaction trop important du driver 2 (TrDriv2 = 14 ns) est la cause principale 

de cette impossibilité de contrôler le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
  vu que le changement d’état du driver intervient après 

la commutation (tension et courant).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

.a) Comparaison des tensions et courants de drain du 

circuit proposé (BF CATS) avec un circuit sans contrôle 

(SC)   

b) tensions observées à la borne de Ls (VLs) et à la 

sortie du driver 2 Vdr2  
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Figure III.25 : Signaux obtenu pour un courant de charge de 5 A et une valeur de Ls de 2 nH 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.26 : Signaux obtenu pour un courant de charge de 30 A et une valeur de Ls de 2 nH 

Pour cette même inductance parasite (Ls = 2 nH), l’application d’un courant de charge de 20 A 

ayant un temps de commutation beaucoup plus long a permis de ralentir le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
  (figure III.26a). 

Dû toujours au temps de réaction important du driver 2, ce contrôle en boucle fermée a plus 

d’impact sur la tension que sur le courant.   

Pour avoir plus d’impact sur le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
, le driver 2 doit avoir un temps de réaction plus petit que 14 

ns (figure III.25b et figure III.26b). Cette dernière analyse permet de confirmer les conclusions 

émises précédemment sur l’utilisation de composants discrets pour régler les problèmes 

actuels des HEMTs GaN.   
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b) tensions observées à la borne de Ls (VLs) et à la sortie 

du driver 2 Vdr2  
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 Résultats expérimentaux 

Afin de valider ce circuit de commande CATS en boucle fermée, le circuit de la figure III.22 a été 

testé pour une valeur de Ls de 2nH Les résultats obtenus sont présentés aux figures suivantes.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.27 : Signaux obtenu pour différents courants de charge et une valeur de Ls de 2 nH 

Contrairement aux résultats de simulation, le circuit implémenté ne permet pas d’assurer le 

ralentissement de la vitesse de commutation en courant, et cela, quel que soit le courant de 

charge. Vu que les tensions obtenues à la borne de Ls sont largement supérieures à la tension 

minimale d’activation du LM5114 (driver 2), il peut être conclu que l’inactivation du driver 2 est 

due à un temps d’application (TVLS) de VLS trop faible (15 ns) Ainsi, l’application d’un tel circuit 

dans le cas d’un transistor GaN GS66508P ne pourra se faire qu’avec des drivers capables de 

réagir à un signal d’entrée de durée inférieure ou égale à 15 ns. Un driver avec une entrée 

inverseuse ayant de telles caractéristiques n’est pas commercialisé.   

.a) Comparaison des tensions et courants de drain du 

circuit proposé (BF CATS) avec un circuit sans contrôle 

(SC)  pour un courant de charge de 5 A 

b) tensions observée à la borne de Ls et à la sortie du 

driver 2 Vdr2  pour un courant de charge de 5 A 

 

.c) Comparaison des tensions et courants de drain 

du circuit proposé (BF CATS) avec un circuit sans 

contrôle (SC) pour un courant de charge de 30 A 

d) tensions observée à la borne de Ls et à la sortie du 

driver 2 Vdr2  pour un courant de charge de 20 A 
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Il faut noter cependant que même si la tension au borne de Ls (VLS) est suffisante pour activer 

le driver 2 (Drv2), elle est largement supérieure à celle obtenue en simulation (10 fois plus 

importante).  Cette différence proviendrait de la différence de Ls entre la simulation et 

l’expérimental. Ceci nous permet de conclure que l’inductance parasite du convertisseur est 

largement supérieure à 2nH pour l’expérimental. Les fortes valeurs de VLS appliquées au driver 

2 vont avoir comme conséquence la réduction de la durée de vie du driver 2.  

B) Commande CATS « par fonction dérivée » pour le contrôle de la tension lors de la phase de 

blocage  

Contrairement à la méthode par rétroaction inductive qui utilise le courant de drain Id, cette 

méthode utilise la tension de drain Vd pour régler le Tint. Afin de générer un signal de commande 

permettant d’avoir une tension intermédiaire de commande Vint avec le temps Tint adéquate, le 

circuit dérivateur de la figure III.28 est utilisé. Ce circuit est formé par une résistance (R1), deux 

diodes (D1, D2) et un condensateur (C1).  

 

Figure III.28 : Structure de la commande CATS « par fonction dérivée » pour le contrôle de la tension lors de la 
phase de blocage. 

               

                                     Figure III.29 : Détection de la dérivée de la tension VdS aux bornes du transistor 
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Avant le démarrage de la phase de blocage, vu que le transistor est bloqué, une tension nulle 

est appliquée à la borne de la cathode D1 et à la borne de l’anode de D2. Cela permet d’obtenir 

un niveau logique bas du signal de commande Vderiv (Vderiv = Vderivmin). L’augmentation de la 

tension de drain due au blocage du transistor GaN assure la mise en conduction de la diode D1 

et le blocage de la diode D2 permettant ainsi d’obtenir le niveau logique de Vderiv à l’état haut 

(Vderiv = Vderivmax). À la fin de la commutation au blocage du transistor, ce signal Vderiv revient à 

l’état bas (Vderiv = Vderivmin) (Figure III.30).    

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.30 : génération du signal de commande Vderiv par le circuit dérivateur 

Avec ce circuit dérivateur une diminution lente du signal Vderiv à la fin du blocage du transistor 

est à noter.  Un dimensionnement paramétrique adéquat de R1 et C1 pourrait permettre de 

régler cela (Figure III.30).   

 Simulation  

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.31 : Signal de grille 

Comme dans le cas précèdent (commande CATS par boucle inductive), la validation de ce 

principe a été faite dans un premier temps par simulation puis dans un second temps de 

manière expérimentale. L’un des modèles du chapitre 2 a été utilisé pour cette validation par 

simulation.  Vu la rapidité de commutation du GaN, le driver 2 contrôlé par le signal Vderiv issu 

Vdsmax 

 

 

Vdsmin 

Vderivmax 

 

 

Vderivmin 

T0                  T1                 T2                  T3                T4 

T0                T1                 T2                  T3                T4 

V
d

s 
[V

] 
V

d
er

iv
 

[V
] 

0 50 100
0

2

4

6

8

temps [ns]

V
g
s
s
 [
V

]

 

 

SC

AV

8 

6 

4 

2 

0 

0                             50                          100 

temps [ns] 

V
gs

 [
V

] 

SC 

BF CATS 

Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2020LYSEI102/these.pdf 
© [M L. Beye], [2020], INSA Lyon, tous droits réservés



Chapitre 3 : Contrôle des vitesses de commutation                                                                                                                            MLB 

136 
 

du circuit dérivateur doit avoir un temps de réponse extrêmement rapide (strictement inférieur 

à 10 ns). Dans la partie pratique, le driver ZXGD3003E6 a été choisi. Ce dernier est un driver 

avec un seul étage de sortie (push pull) à base de transistor bipolaire. Il a un temps de réponse 

qui peut atteindre 1 ns pour le cas le plus favorable ce qui correspond parfaitement aux 

attentes par rapport aux driver 2. Dans la simulation, le driver ZXGD3003E6 a été remplacé par 

des modèles de transistors bipolaires (PNP et NPN) parfaits. La figure III.31 présente une 

comparaison des signaux de commande (Vgs) entre la commande en bouclé fermée et la 

commande passive standard. L’introduction du circuit dérivateur avec la commande en boucle 

fermée a permis d’appliquer une tension plus proche de la tension de seuil à 50 ns (figure III.31). 

Pour évaluer l’impact de cette tension, une comparaison de la tension Vds et du courant Ids du 

HEMT est réalisée à la figure III.32 et à la figure III.33 pour les deux types de commandes 

(commande CATS par fonction dérivée (BF CATS) et commande Standard passive (SC)).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.32 : Signaux obtenu pour un courant de charge de 5 A et une Vdc.= 100 V 

La commande en boucle fermée (commande CATS par fonction dérivée) proposée permet de 

ralentir le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
  quelle que soit la tension appliquée au transistor (figure III.32 et figure III.33). A 

cause du temps de réaction important du driver 2 (temps de retard du driver 2), le contrôle en 

boucle fermée a plus d’impact sur le 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 que sur le 

𝑑𝑣

𝑑𝑡
.   

 

 

 

 

 

 

.a) Comparaison des tensions et courants de drain du 

circuit proposé (BF CATS) avec un circuit sans 

contrôle (SC)  pour un courant de charge de 5 A 

b) tension Vderiv observée avec le signal de contrôle 
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                        Figure III.33 : Signaux obtenu pour un courant de charge de 5 A et une  Vdc de 50 V. 

Afin de mieux comprendre cela, le tableau III.8 résume, les résultats obtenus les deux 

commandes (commande CATS par fonction dérivée et commande Standard) pour plusieurs 

points de fonctionnement.  

  BF CATS 
𝒅𝒊

𝒅𝒕
 

(A/ns) 

SC 
𝒅𝒊

𝒅𝒕
 (A/ns) BF CATS 

𝒅𝒗

𝒅𝒕
 

(V/ns) 

SC 
𝒅𝒗

𝒅𝒕
 (V/ns) taux de 

réduction en 

courant 

taux de 

réduction en 

tension 

Vdc=100V et 

Icharge = 5 A 

0.61 0.66  4.4 5 8 % 12 % 

Vdc=100V et 

Icharge = 10 A 

1.31 1.56  5.34 5.6 18 % 5 % 

Vdc=50V et 

Icharge = 10 A 

1.56 1.6  3.5  3.62 3 % 3 % 

 
Tableau III.8 : Evaluation de la commande BF par rétroaction de la tension Vds 

Pour une Vds de 100 V et un IL de 10 A, la commande en boucle fermée a permis de faire passer 

le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
  de 5 V/ns à 4.4 V/ns et le  

𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 de 0.66 A/ns à 0.61 A/ns, ce qui correspond respectivement 

à un taux de réduction de 12 % et de 8 % (voir tableau III.11). L’impact sur l𝑒 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
 devient moins 

important pour un courant de charge de 5 A à cause de la réduction de la durée de la 

commutation en courant (T2) par la diminution du courant de charge (IL), Le même phénomène 

est observé sur le 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 avec la diminution de la tension. 

Ces taux de réductions obtenus avec la commande par fonction dérivée sont négligeables 

comparés à ceux obtenus avec la commande CATS en boucle ouverte.  

.e) Comparaison des tensions et courants de drain du 

circuit proposé (BF CATS) avec un circuit sans contrôle 

(SC)  pour un courant de charge de 5 A et Vds = 50V 

f) tension Vderiv observée avec le signal de contrôle 
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 Résultats expérimentaux de la commande CATS par fonction dérivée 

Les résultats expérimentaux obtenus avec ce circuit sont présentés de la figure III.34 à la figure 

III.35.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.34 : Signal de grille  
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                       Figure III.35 : Signaux obtenu pour différents courants de charge et différentes Vdc. 

Selon les résultats obtenus, il est possible de constater que le circuit proposé a permis de 

ralentir le 
𝑑𝑉

𝑑𝑖
 pour les différents cas de figures, ce qui permet de conclure que le driver 

ZXGD3003E6 est bien adapté à ce type de commande. Cependant de meilleurs résultats sont 

.a) Comparaison des tensions et courants de drain du 

circuit proposé (BF CATS) avec un circuit sans contrôle (SC)  

pour un courant de charge de 5 A 
b) tension Vderiv observée avec le circuit de contrôle 
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obtenus avec les fortes tensions (100 V) comme en simulation. Ainsi nous pouvons affirmer que 

la mise en place de ce système de contrôle avec plus d’efficacité (moins d’impact sur le courant) 

pour des gammes de tension plus faible nécessitera des drivers plus rapides que le 

ZXGD3003E6. Des drivers à base de GaN pourraient être la solution dans ce cas, de plus ils 

permettront d’avoir des taux de réduction des vitesses de commutation plus intéressants que 

ceux obtenus avec les composants discrets (ZXGD3003E6).   

Le tableau suivant rappelle les différents types de commandes testés dans ce chapitre ainsi que 

taux de réduction maximal qu’il est possible d’atteindre avec chaque commande.   

 

Tableau III.9 : taux de réduction expérimentaux maximal des vitesses de commutation pour les différents types 

de commande. 

Conclusion :  

La première partie de ce chapitre visait à étudier l’application de la commande CATS originelle 

pour des transistors HEMTS GAN.  Les résultats obtenus ont mis en évidence la possibilité de 

contrôler les vitesses de commutation et cela malgré la rapidité de la commutation de ce type 

de transistor. Cependant, l’utilisation de composants discrets peut être une limite qui empêche 

l’application de la commande CATS dans certains cas. Cette difficulté est due aux temps de 

réponses élevés des drivers discrets.  

En boucle ouverte, le changement des paramètres du convertisseur (température, tension et 

courant) fait fortement varier la vitesse de commutation obtenue avec la commande CATS. Afin 

de régler la vitesse de commutation constante, des commandes en boucle fermée ont été 

mises en place. Ces systèmes en boucle fermée ont permis de régler le problème de manière 

partielle. L’utilisation de commande en boucle fermée à base de circuits monolithiques pourrait 

régler définitivement le problème du réglage des vitesses de commutation.   

 

 Type de commande active 

 Commande en  

boucle ouverte 

Commande en boucle fermée 

 Commande CATS Commande CATS 

  Par fonction 

dérivée 

Par boucle inductive (inductance parasite ) 

Taux de réduction 

max du 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 

90 % 12 % 3 % 

Taux de réduction 

max 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 

90 % 12 % 3 % 
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Chapitre 4 : Gestion des pertes en conduction inverses et 

du phénomène de Cross Talk 

Les performances d’un bras d’onduleur sont souvent limitées par deux phénomènes qui sont 

les pertes en conduction inverse du HEMT GaN et le phénomène de Cross Talk (qui est 

l’interaction des deux transistors via les capacités de Miller au sein d’un demi-pont).  Vu que 

les transistors à grand Gap sont appelés à fonctionner à de très hautes fréquences de 

commutation et que leur commutation produit de fortes vitesses de commutation, ces deux 

phénomènes deviennent plus nuisibles (génération de courant de mode commun pouvant 

atteindre 3 A au niveau driver qui a généralement un courant maximal de fonctionnement de 

500 mA [68]). Dans ce chapitre, différentes commandes sont proposées pour régler ces deux 

problèmes. C’est ce qui a permis de faire le choix de la commande multi-niveaux pour réduire 

leurs impacts au sein des convertisseurs à base des composants GaN. Ainsi plusieurs études de 

cas réalisés dans ce chapitre ont permis de déterminer la commande multi-niveau optimale 

pour une structure « Buck » et une structure « Boost » (synchrone). 

I. Approche : 

La figure IV.1a présente un convertisseur Buck Synchrone. Les transistors Q2 et Q1 sont 

commandés de manière complémentaire avec un temps-mort adapté (figure IV.1b). Le blocage 

de Q1 ou l'amorçage de Q2 ou vice versa crée toujours une variation de tension aux bornes de 

Q2. Cette variation de tension est à l’origine d’une circulation de courant entre la capacité de 

Miller de Q2 (Cgd) et le driver de Q2.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

a) Schéma du convertisseur Buck                             b) signaux des deux transistors lors des phases de commutation 

Figure IV.1 : Structure d’un Buck synchrone et ses signaux de commandes typiques 

Selon le sens de circulation de ce courant, un pic de tension positif ou négatif apparait sur VgsL 

(Figure IV.1b). Ce pic de tension positif peut remettre en conduction le transistor Q2 créant ainsi 
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un très fort courant de drain de court-circuit (au moins deux fois plus important que le courant 

de charge [94]) qui produit des pertes supplémentaires. Le pic négatif peut réduire la durée de 

vie du composant lorsqu’il est au-delà des limites de la tension de commande maximale de 

grille du transistor GaN.  

Le circuit de la figure IV.1 peut être remplacé par celui de la figure IV.2a vis-à-vis du CrossTalk. 

Le circuit est composé d’une source VdsL fournissant une rampe de tension représentant la 

tension appliquée au drain de Q2 suite à la commutation de Q1. Le transistor Q2 est représenté 

par ces éléments extrinsèques (Cgs, Cgd et Cds). 

 

 

 

 

 

 

 

a) Schéma simplifié de la commutation de Q2         b) Schéma simplifié de la partie commande de Q2 

Figure IV.2 : Circuit simplifié du déroulement du cross talk 

Vu que le phénomène de Cross Talk se déroule dans la partie commande de Q2, le circuit de la 

figure IV.2a peut être simplifié par celui de la figure IV.2b en considérant uniquement les 

éléments de la commande. Pour simplifier l’approche de détermination de ce phénomène, 

nous considérons que le signal de commande de Q2 est à zéro (Vgsoff_Q2 = 0 V référencée à la 

masse comme Q2 est bloqué pendant cette période).  

La pente de tension créée par la phase d’amorçage ou de blocage de Q1 est à l’origine d’une 

circulation de courant dans le circuit de la figure IV.2b. Le fonctionnement de ce dernier 

pendant cette période de pente de Vds est décrit par les équations suivantes.  

𝑣𝑑𝑠𝐿 = 𝑣𝑑𝑔𝐿 + 𝑣𝑔𝑠𝐿       IV.1 

𝑖𝑔𝑑 = 𝑖𝑔𝑠 + 𝑖𝑅𝑔      IV.2 

 

𝐶𝑔𝑑
𝑑𝑣𝑑𝑔𝐿

𝑑𝑡
= 𝐶𝑔𝑠

𝑑𝑣𝑔𝑠𝐿

𝑑𝑡
+ 

𝑣𝑔𝑠𝐿

𝑅𝑔𝑙 
      IV.3 

Lors des phases de changement d’état (amorçage ou blocage), la tension Vds va passer d’une 

valeur maximale (Vdsmax) à une valeur minimale (0 V) ou inversement pendant une durée Ts. En 

replaçant l’équation IV.1 dans IV.3, les deux équations suivantes sont obtenues.   

𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
= 

𝑣𝑑𝑠𝑚𝑎𝑥

𝑇𝑠 
        IV.4 
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𝐶𝑔𝑑
𝑣𝑑𝑠𝑚𝑎𝑥

𝑇𝑠
= (𝐶𝑔𝑠 + 𝐶𝑔𝑑)

𝑑𝑣𝑔𝑠𝐿

𝑑𝑡
+ 

𝑣𝑔𝑠𝐿

𝑅𝑔𝑙 
        IV.5 

En résolvant l’équation différentielle IV.5, la forme de la tension produit par l’effet Cross Talk 

est décrite par l’équation IV.6.  

𝑣𝑔𝑠𝐿(𝑡) = 𝑅𝑔𝑙. 𝐶𝑔𝑑.
𝑣𝑑𝑠𝑚𝑎𝑥

𝑇𝑠
   (1 − 𝑒

−𝑡

𝑅𝑔𝑙.(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑) )       IV.6 

En considérant que la valeur maximale du pic de VgsL est obtenue à Ts. L’équation IV.6 s’écrit 

comme suit :    

𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥_𝑜𝑛(𝑇𝑠) = 𝑅𝑔𝑙. 𝐶𝑔𝑑.
𝑣𝑑𝑠𝑚𝑎𝑥

𝑇𝑠
   (1 − 𝑒

−𝑇𝑠
𝑅𝑔𝑙.(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑) )      IV.7 

Lors de la phase d’amorçage de Q1 en commandant le transistor Q2 par une tension négative 

(VgsLoff = -Vgsoff < 0 V), la valeur maximale de 𝑣𝑔𝑠𝐿(𝑡) de Q2 est réduite de -Vgsoff (équation IV.8) 

comparé à celle de l’équation de IV.7. Ainsi, plus cette valeur de Vgsoff est importante plus 

𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥_𝑜𝑛(𝑇𝑠) est loin de la tension de seuil ; ce qui permet d’éviter l’apparition d’un court-

circuit (Figure IV.3a).  

 𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥_𝑜𝑛(𝑇𝑠) = −Vgsoff + 𝑅𝑔𝑙. 𝐶𝑔𝑑.
𝑣𝑑𝑠𝑚𝑎𝑥

𝑇𝑠
   (1 − 𝑒

−𝑇𝑠
𝑅𝑔𝑙.(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑) )    IV.8 

 

 

 

 

 

 

 

.a)   ON                                                                                           b) OFF 

Figure IV.3 : Evolution du V_gspic (max) selon la tension de commande de Q2 

Pour la phase de blocage de Q1, la commande de Q2 par une tension VgsLoff négative (VgsLoff =-

Vgsoff = < 0) rapprochera le pic négatif 𝑣𝑔𝑠𝐿(𝑡)  de la tension limite de commande de grille 

autorisée (autour de -7 V pour les transistors de GaN System (équation IV.9)). Cela va favoriser 

une rapide dégradation du HEMT GaN (Figure IV.3b).  

𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥_𝑜𝑓𝑓(𝑇𝑠) = −Vgsoff − 𝑅𝑔𝑙. 𝐶𝑔𝑑.
𝑣𝑑𝑠𝑚𝑎𝑥

𝑇𝑠
   (1 − 𝑒

−𝑇𝑠
𝑅𝑔𝑙.(𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑) )    IV.9 

En se basant sur les équations IV.8 et IV.9 et sur la figure IV.3, la maitrise du phénomène de 

Cross Talk peut se faire en ajustant la tension de commande du transistor Q2 (VgsLoff) lors du 

0 10 20 30 40 50
0

1

2

3

4

5

temps [ns]

te
n

s
io

n
 [

V
]

 

 

Vds

Vgs= 0

Vgs = 0.5

Vth

Variation de Vds

pic Cross Talk pic Cross Talk 

Vds 
Vgsoff = 0.5 V 
Vgsoff = 0 V 
Vth 
 

0 10 20 30 40 50
-4

-2

0

2

4

6

temps [ns]

te
n

s
io

n
 [

V
]

 

 

Vds

Vgs=-0

Vgs = -2

Vgsmaxoff

Pic dû au Cross Talk 

Pic dû au Cross Talk 

Variation de Vds

Vds 
Vgsoff = -2 V 
Vgsoff = 0 V 
Vth 
 

Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2020LYSEI102/these.pdf 
© [M L. Beye], [2020], INSA Lyon, tous droits réservés



Chapitre 4 : Gestion des pertes de conduction inverses et du phénomène de Cross Talk                                                                             MLB 

144 
 

blocage de ce dernier. Lors de l’amorçage de Q1, le transistor Q2 doit être commandé par une 

tension VgsLoff négative permettant ainsi d’obtenir une valeur 𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥_𝑜𝑛(𝑇𝑠) en dessous de 

la tension de seuil de Q2. Par contre lors du blocage de Q1, Q2 doit être commandé par une 

tension VgsLoff proche de la tension seuil de Q2. En effet, cela permettant ainsi d’obtenir une 

valeur 𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥_𝑜𝑓𝑓(𝑇𝑠) loin de la tension limite de blocage assurant ainsi un bon état de 

santé de Q2. 

 Temps mort 

L’autre problème que rencontre le Buck synchrone à base de GaN est les fortes pertes (pouvant 

représenter plus de 50 % des pertes pour les convertisseurs à faible tension [81]) produites 

pendant les phases de temps-mort comme expliqué dans le chapitre 1. Ces pertes de 

conduction inverse dépendent en première approximation du courant de charge (𝐼𝑐ℎ), de la 

tension de conduction inverse (𝑉𝑠𝑑), de la fréquence de commutation (𝑓𝑠) et de la durée du 

temps de conduction inverse du transistor (Td) (équation IV.9). 

𝑃𝑡𝑚 = |𝑉𝑑𝑠|. 𝐼𝑐ℎ. 𝑓𝑠𝑇𝑑          IV.10 

 𝑉𝑑𝑠 = 𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑔𝑑              IV.11 

Q2 fonctionne en inverse lorsque la tension Vgd est supérieure ou égale à la tension de seuil de 

Q2 (𝑉𝑡ℎ). Ce qui permet d’obtenir l’expression de 𝑃𝑡𝑚en fonction de Vgs et Vth.  

𝑃𝑡𝑚 = |(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)|. 𝐼𝑐ℎ. 𝑓𝑠. 𝑇𝑑          IV.12    

La commande des transistors HEMT GaN avec de très hautes fréquences de commutation rend 

ces pertes de conduction inverse non négligeables pour ce type de transistor. Pour réduire les 

pertes de conduction inverse, le transistor Q2 peut être commandé par une tension lors du 

temps mort (Vgstm ) proche de la tension de seuil (équation IV.12 et figure IV.4).  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.4 : Impact de Vgstm sur Vds pendant les phases de temps mort. 
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II. Structure de driver multi-niveaux 

Dans le but de réduire les pertes produites par le temps mort et d’annuler l'impact du 

phénomène de Cross Talk (réamorçage du low-side lors de l'amorçage du high-side), des 

techniques de commande de grille de transistor sont proposées dans la littérature pour la 

commande de Q2 (transistor low-side).  

A. La commande de grille à 2 niveaux de tension (2N) 

La première technique est la commande de grille avec 2 niveaux de tension (figue IV.5):  

 Le niveau Vgson permet de fermer complètement le transistor Q2.  

 Le niveau Vgsoff : Ce niveau peut être nul (Vgsoff = 0 V) ou négatif (Vgsoff < 0 V). Dans le cas 

négatif, il permet de protéger le convertisseur des court-circuits dus au cross talk. 

Cependant cette tension négative conduit à de fortes pertes durant les temps morts. 

L’autre inconvénient de cette tension négative dans le cas d’un transistor GaN est 

l’apparition de courant de fuite de grille. Cette tension négative peut aussi accélérer le 

vieillissement du composant.  

 

 

 

 

 

 

 

a) 2N0 (Vgsoff = 0 V)                                                                                              b) 2NN (Vgsoff < 0 V) 

Figure IV.5 : commande avec 2 Niveaux de tension 

     Structure du driver  

Pour générer le signal de commandes présentées à la figure IV.5, la structure de la figure IV.6 

est utilisée. Cette dernière est la même que celle de la commande CATS en boucle ouverte. Vu 

que la grille et la source sont tous deux reliées à un driver, le signal de commande du transistor 

GaN (Vgs) est la différence des tensions de sortie des deux drivers (Vgs = Out1-Out2).  La forme 

de Vgs (2 niveaux, 3 niveaux ou 4 niveaux) dépend uniquement de la forme des deux signaux 

d’entrée des deux drivers (Cmd1 et Cmd2) et de la valeur des tensions d’alimentation des deux 

drivers (VH1, VH2, VL1 et VL2). Cette structure est la même pour les différents types de commande 

(2 niveaux, 3 niveaux ou 4 niveaux) qui sont étudiées dans les parties B, C et D ce qui permet 

d’avoir une comparaison plus simplifiée.  

 

0 V 
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Figure IV.6: structure du driver 

Concernant l’alimentation, les deux drivers (Drv1 et Drv2) sont référencés au même potentiel 

(VL1 = VL2). L’alimentation VH1, doit être supérieure à l’alimentation de VH2 (VH1-VH2 >> 0 V). Pour 

les tests effectués dans cette partie, la tension VH1 est le double VH2. 

Pour générer un signal de commande à 2 niveaux de tension avec un niveau bas nul (2N0 pour 

Vgsoff = 0 V), le même signal d’entrée (cmd1= cmd2) a été appliqué aux deux drivers (figure 

IV.7a). 

 

 

 

 

 

 

 

. a) Signaux d’entrée des drivers                   b) tension de commande appliquée au HEMT (Q2) 

Figure IV.7: signaux d’entrée (cmd1 et cmd2) et de sortie (Vgs) du driver pour l’approche à 2 niveaux (2N) 

Lorsque cmd1 et cmd2 sont à l’état haut, une tension Vgson équivalent à la différence de VH1 et 

VH2 est appliquée au HEMT (Q2). Cependant le niveau bas de cmd1 et de cmd2 permet 

d’appliquer une tension de blocage du transistor (Vgsoff = VL1-VL2). Dans le cas où les deux drivers 

sont référencés à la même tension (Vgsoff = VL1-VL2 = 0 V), le transistor (Q2) est contrôlé avec une 

tension nulle ce qui permet d’avoir une commande à 2 niveaux de tension avec une tension de 

blocage nulle (2N). Pour assurer le blocage du transistor avec une tension négative (2NN), les 

signaux cmd1 et cmd2 sont complémentaires. 

Vgson = VH1-VH2 Vgson = VH1-VH2 
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La commande à 2 niveaux négatifs (2NN) permet de protéger le HEMT du phénomène de Cross 

Talk, cependant elle augmente les pertes de conduction inverse de manière considérable (plus 

de 50 % des pertes pour les convertisseurs basse tension et moyenne puissance [81])  

B. La commande de grille à 3 niveaux de tension (3N) 

La deuxième technique est la commande à 3 niveaux (Figure IV.8) 

 Le niveau Vgson permet de fermer complétement le transistor Q2.   

 Le niveau Vgstm proche de la tension de seuil permet de réduire les pertes de conduction 

inverse.  

  Le niveau Vgsoff permet de bloquer le transistor Q2 et de réduire l’effet du Cross Talk.  

Ce niveau peut être nul (Vgsoff = 0 V) ou négatif (Vgsoff < 0 V). Dans le cas où il est négatif, 

il permettrait de se protéger du Cross Talk.  

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.8 : commande à 3 Niveaux de tension 

      Structure du driver  

La Structure reste la même que celle de la commande à 2 niveaux de tension (figure IV.6), la 

différence se situe au niveau de la forme des signaux de cmd1 et cmd2 (figure IV.9). 
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.a) Signaux d’entrée des drivers                               b) tension de commande appliquée au HEMT  

Figure IV.9 : signaux d’entrée (cmd1 et cmd2 et  de sortie (Vgs) pour l’approche à 3 niveaux (3N) 

Le niveau Vgson (Vgson = VH1 – VH2) s’obtient lorsque les signaux cmd1 et cmd2 sont à l’état haut.  

Pour obtenir le niveau Vgsoff (Vgsoff = VL1 – VH2), le signal cmd2 est à l’état bas et cmd1 est à l’état 

haut. Le troisième niveau qui est Vgstm (Vgstm = VL1 – VL2) est appliqué pendant les phases de 

temps-mort, ce niveau s’obtient lorsque les deux signaux d’entrés (cmd1 et cmd2) sont à l’état 

bas. 

C. La commande de grille à 4 niveaux de tension (4N). 

La troisième technique est la commande à 4 niveaux (Figure IV.10). Cette commande est 

composée de deux niveaux hauts de tension pour l’amorçage du transistor et de deux niveaux 

bas de tension pour le blocage du HEMT.  

 Le niveau Vgson1 de courte durée (quelques ns) est le niveau le plus haut, ce niveau 

permettrait de réduire les pertes de conduction.  

 Le niveau Vgson2 a pour but de polariser le transistor avec une tension de commande qui 

est dans la plage de fonctionnement autorisée, permettant ainsi de garder un bon état 

de santé [65]. 

 Le niveau Vgsoff1 : ce niveau de tension négatif est appliqué pendant la phase de temps-

mort et pendant le temps d’apparition du phénomène de Cross Talk. Il permet de se 

prémunir du phénomène de « Cross Talk ON » mais augmente les pertes de conduction 

inverse de manière considérable à cause de la tension négative.  

 Le niveau Vgsoff2 : de niveau supérieur à celui de Vgsoff1. Ce niveau a pour but d’assurer le 

blocage complète du HEMT et de protéger le transistor du phénomène de « cross Talk 

OFF ». Il permet de réduire la deuxième perte de conduction inverse (temps-mort suite 

au blocage de Q1). 

 

 

 

 

Vgsoff = VL1-VH2 
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Figure IV.10 : commande à 4 Niveaux de tension 

      Structure du driver : 

La Structure reste la même que celle des deux premières commandes (figure IV.6), la différence 

se situe toujours au niveau de la forme des signaux de cmd1 et cmd2 (figure IV.11). 

Le niveau Vgson1 qui est la différence de VH1 et de VL1 est obtenu lorsque cmd1 est à l’état haut 

et cmd2 à l’état bas. Ce niveau a pour but de réduire les pertes de commutation lors de la phase 

d’amorçage. La durée d’application de Vgson1 doit être la plus courte possible afin de limiter le 

stress de la grille du HEMT. Pour cette raison, le HEMT est contrôlé par le niveau Vgson2. Ce 

dernier et le niveau Vgsoff2 s’obtiennent respectivement de la même manière que les niveaux 

Vgson et Vgsoff de la commande 2N.  

 

 

 

 

 

 

 

 

.a) Signaux d’entrée des drivers                               b) tension de commande appliquée au HEMT 

Figure IV.11 : signaux d’entrées (cmd1 et cmd2) et de sortie (Vgs) du driver pour le 4 niveaux (4N) 

Le niveau Vgsoff1 est appliqué lors du blocage du transistor. Cette période correspond à la 

période du premier temps-mort (période entre le blocage de Q2 et l’amorçage de Q1) et à 

l'apparition du phénomène de cross-talk. Vgsoff1 doit être négatif pour protéger le GaN du 
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phénomène de « Cross Talk ». Un niveau bas de cmd1 et un niveau haut de cmd2 permet 

d’obtenir Vgsoff1.  

D’après nos analyses, les techniques de commande de grille proposées ci-dessus (2N, 3N et 4N) 

ne permettraient pas pour autant de régler les deux problèmes simultanément (pertes de 

conduction inverse et problème de Cross Talk). Afin de régler ces deux problèmes par 

l’utilisation de driver multi-niveaux, la commande à 4 niveaux a été modifiée afin de prendre 

en compte les deux problèmes. La commande à 4 niveaux modifiée présentée à la partie D a 

été nommée « commande de grille à 4 niveaux de tension améliorée (4NA) ». 

D. La commande de grille à 4 niveaux de tension améliorée (4NA) 

La commande de grille à 4 niveaux de tension améliorée (4NA) a 4 niveaux de tension comme 

celle de la 4N présenté à la figure IV.10. Cependant le niveau Vgstm est utilisé durant le temps-

mort successif au blocage de Q2 (low-side) permettant de commander le GaN par une tension 

proche et inférieure à Vth au lieu d’une tension négative. L’introduction de cette tension de 

commande pendant le temps-mort permet de réduire fortement l’impact du temps-mort. 

Cette dernière hypothèse est à vérifier dans la partie III. 

 

 

 

 

  

 

 

 

 

Figure IV.12 : commande à 4 Niveaux de tension 

      Structure du driver  

La Structure reste la même que celle des deux premières commandes (figure IV.6), la différence 

se situe toujours au niveau de la forme des signaux de cmd1 et cmd2 (figure IV.13). Vu que La 

commande à 4N améliorée est la combinaison de la commande 3N et celle de la 4N, ces niveaux 

de tension sont obtenus de la même manière que les niveaux de tension des commandes 3N 

et 4N.  
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.a) Signaux d’entrée des drivers                               b) tension de commande appliquée au HEMT 

Figure IV.13 : signaux d’entrée (cmd1 et cmd2) et de sortie (Vgs) du driver pour le 4 niveaux (4NA) 

Le tableau suivant résume les niveaux logiques de cmd1 et cmd2 qui permettent de générer 

les différents types de commande présentés précédemment.  

 Phase de 

blocage de 

Q2 

Phase de 

conduction 

de Q2 

Premier temps morts 

(successif au blocage de 

Q2) 

Phase de 

conduction 

de Q1 

Deuxième  temps morts 

(successif au blocage de 

Q1) 

2N (Vgsoff = 0 V) Cmd1 High  High  Low  Low  Low  

Cmd2  High  High  Low   Low  Low  

3N (Vgsoff < 0 V) Cmd1 High  High  Low   Low  Low  

Cmd2  High  High  Low  High  Low  

4N Cmd1 High  High  Low  Low Low 

Cmd2  Low  High  High Low Low 

4NA Cmd1 High  High  Low Low Low 

Cmd2  Low   High  Low  High  Low 

Tableau IV.1 : état des commandes cmd1 et cmd2 en fonction des phases de conduction de Q1 et Q2 

III. Proposition de commande optimale pour le contrôle d’un « Buck » ou d’un « Boost  

Dans le but de proposer un système de commande optimal pour un convertisseur Buck 

synchrone à base de HEMT GaN, les différents types de commandes présentés précédemment 

sont appliqués au transistor Low-side (Q2) du convertisseur « Buck ». Les résultats obtenus sont 

comparés entre eux. Une commande à deux niveaux (2N avec Vgsoff = 0V) est appliquée au 

transistor High-side (Q1) du convertisseur « Buck », ce qui permettra de déterminer l’impact de 

chaque niveau de tension de commande sur le fonctionnement du transistor Low-side Q2 

(étude 1).    

Les résultats obtenus lors de l’étude 1 permettent de réaliser une seconde étude en appliquant 

une commande multi-niveau à Q2 ainsi qu’à Q1. Cette commande multi-niveau est comparée à 

la commande classique à 2 niveaux où Q2 et Q1 sont commandés de façon classique (étude 2). 

Vgson2 = VH1-VH2 Vgson2 = VH1-VH2 

Vgsoff = VL1-VH2 

Vgstm = VL1-VL2 
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Les résultats issus de la commande de grille multi-niveaux des deux transistors du convertisseur 

buck permettra de faire une nouvelle proposition pour le cas d’un convertisseur «Boost» (étude 

3).  

    A. Analyse de l’impact de la commande des transistors du bras d’onduleur sur les pertes de 

conduction inverses et le phénomène de Cross Talk  

a) Etude de l’impact de la commande de grille du transistor Low-side (Q2) du convertisseur 

« Buck » (étude 1) :  

Le schéma de la figure IV.1a été simulé sous LTSpice. Les résultats obtenus sont présentés ci-

dessous pour les différents cas de figure.   

 

 

 

  

 

 

 

.a) 2N                                                                                                 b) 3N 

 

 

 

 

 

 

 

 

.c) 4N                                                                                                 d) 4NA 

Figure IV.14 : simulation de l’impact de la commande de Q2 (VgsL) pour Vds =100 V, Ich = 10 A, Rg =10 Ω 

La figure IV.14 présente les tensions de commande des deux transistors (VgsL de Q2 et VgsH de 

Q1) et la tension Vds de Q2 obtenue avec les différents types de commande (2N, 3N, 4N et 4NA). 

Pour ce qui concerne les phases de temps-mort, la commande 3N et la commande 4NA 

permettent d’obtenir la tension de conduction inverse (Vds) la plus faible (-2 V) ainsi elles 

permettent d’obtenir les pertes les plus faibles pendant les périodes de temps mort.  Afin de 
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connaitre l’impact de la commande de grille de Q2 sur les vitesses de commutation de Q2 et le 

phénomène de Cross Talk, un zoom est réalisé à la figure 15.  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.15 :  Simulation de l’impact des différents types de commande (2N,3N,4N et 4NA) sur l’impact du Cross 

Talk sur la tension de grille de Q2 (𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥_𝑜𝑛(𝑇𝑠)) et les vitesses de commutation en tension et en courant dû 

au amorçage de Q2 (amorçage de Q1). 

Lors de l’amorçage de Q1, le fait de commander le transistor Low-side Q2 par une tension 

négative de -5V pour les commandes 3N, 4N et 4NA a permis d’éviter un court-circuit dû au 

phénomène de « Cross Talk » contrairement à la commande 2N. C’est ce qui a permis 

l’obtention d’une surintensité plus faible avec les commandes 3N, 4N et 4NA (figure 15-droite). 

Pour la commande 2N le courant maximal de surintensité correspond à 26 A contre 15 A pour 

les autres types de commandes.  

  

 

 

 

 

 

 

Figure IV.16 : Simulation de l’impact des différents types de commande (2N,3N,4N et 4NA) sur l’impact du Cross 

Talk sur la tension de grille de Q2 (𝑣𝑔𝑠𝐿𝑝𝑖𝑐𝑚𝑎𝑥𝑜𝑓𝑓(𝑇𝑠)) et les vitesses de commutations en tension et en courant 

pour l'amorçage spontané de Q2 (blocage de Q1). 

Pour l'amorçage spontané, la tension de commande de ce dernier n’a aucun effet sur sa vitesse 

de commutation. Vu que Q2 fonctionne en inverse dans le cas d’un « Buck synchrone », sa 

vitesse de commutation ne dépend pas de sa tension de commande mais plutôt de celle de Q1.  

Puisque la tension de commande de Q1 est la même (voir VgsH de la figure IV.14) donc il est 

tout à fait normal d’obtenir la même vitesse de commutation pour Q2. 
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Afin de connaitre l’intérêt des commandes (2N, 3N, 4N et 4NA) sur les pertes de Q2, une analyse 

plus approfondie est réalisée pour plusieurs points de fonctionnement du convertisseur 

« Buck » 

 Analyse de l’impact de la commande de Q2 sur les pertes en conduction inverse et la 

tension de conduction inverse (Vds) :  

 

 

 

 

 

 

 

a) impact du courant de charge sur Vds                                                     b) impact de la tension du bus DC 

 

 

 

 

 

 

 

c) impact du courant de charge sur les pertes dues aux temps mort 

Figure IV.17 : Simulation des conséquences de la commande durant le temps-mort sur le convertisseur Buck 

pour plusieurs points de fonctionnement (Rg = 10 Ω) 

Les pertes en conduction inverses les plus faibles sont obtenues avec les commandes 3N et 

4NA. L’application d’une tension intermédiaire de temps mort (Vgstm = 1 V) a permis de réduire 

les pertes de 10 % par rapport à la commande 2N et de 35 % par rapport à la commande 4N 

pour un courant de charge de 10 A (figure IV.17c). Les mêmes taux de réduction sont obtenus 

avec un courant de charge de 1 A. Concernant la tension du bus DC, il peut être conclu que 

cette dernière n’a pas beaucoup d’impact sur les pertes de conduction inverse vu que la tension 

de conduction inverse reste inchangée (figure IV.17b). 
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Conclusion 1 : Dans le cadre d’un bras d’onduleur, l’application d’une tension intermédiaire 

Vgstm en utilisant la commande 3N ou 4NA est recommandée surtout pour le convertisseur à 

faible puissances.  

 Analyse de l’impact de la commande de Q2 sur les vitesses et les pertes de 

commutation :  

 

 

 

 

 

 

 

a) 
dvds

dt
 (blocage)                                                                      b)  VgsL  (𝑇𝑠) 

 

 

 

 

 

 

                          c) 𝐸𝑜𝑓𝑓  𝑄2  

Figure IV.18 : Simulation  de l’impact de la commande de Q2 sur la vitesse de commutation au blocage de Q2 

(
𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
), le pic de Vgs causé par Cross Talk et les pertes lors la phase de blocage de Q2 pour Ich = 10 A et Rg = 10 Ω. 

Les vitesses de commutation de Q2 (
dvds

dt
) obtenues lors de la phase de blocage spontané de Q2 

dépendent fortement de sa tension de blocage (Vgsoff ). Plus cette tension est loin de la tension 

de seuil plus la vitesse de commutation au blocage de Q2 est rapide ; ce qui permet de réduire 

les pertes au blocage de Q2 (figure IV.18). De plus, cette tension permet de protéger Q2 du 

court-circuit qui peut être causé par le phénomène de Cross Talk (Ids de la figure IV.16 et la 

figure IV.18b). Ainsi, l’application d’une tension de blocage de -5 V avec les commandes 3N, 4N 

et 4NA a permis de réduire fortement l’impact du phénomène de Cross Talk par rapport à la 

commande classique 2N qui a une tension de blocage de 0 V.  Cette tension de blocage de -5 V 

a permis aussi d’augmenter les vitesses de commutation des commandes 3N, 4N et 4NA. 
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En effet, pour une tension du bus de 25 V, les commande 3N, 4N et 4NA assurent les pertes les 

plus faibles par rapport à la commande 2N grâce à la réduction du phénomène de Cross Talk 

par une tension de blocage de grille négative qui a pour conséquence l’augmentation de la 

vitesse de commutation (figure IV.18). Les pertes de commutation sont réduites de moitié pour 

une tension du bus de 100 V et elles sont réduites par un facteur de 3 pour une tension du bus 

de 200 V. 

Conclusion 2 : l’optimisation de phase de blocage de Q2 en termes de rendement et de sécurité 

(suppression du court-circuit) peut se faire par l’utilisation de la commande 3N ou 4N ou 4NA.  

 

 

 

 

 

 

 

        a) 
𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
 = (amorçage)                                                                                             b)  VgsL  (𝑇𝑠) à 𝑙

′𝑎𝑚𝑜𝑟ç𝑎𝑔𝑒 𝑑𝑒 𝑄2 

 

 

 

 

 

 

                      c) 𝐸𝑜𝑛  𝑄2  

Figure IV.19 : Simulation  de l’impact de la commande de Q2 sur la vitesse de commutation à l’amorçage de Q2 

(
𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
), le pic de Vgs causé par le Cross Talk et les pertes lors la phase d’amorçage de Q2 

Les vitesses de commutation de Q2 (
𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
) obtenues lors de l’amorçage de Q2 ne dépendent 

nullement de la tension d’amorçage (Vgson ou Vgson1) (figure IV.19). Le fonctionnement de Q2 en 

conduction inverse est à l’origine de cette non-dépendance (chapitre I).  Même si ce niveau de 

tension n’a aucun impact sur le 
𝑑𝑣𝑑𝑠

𝑑𝑡
 de Q2, il permet cependant de réduire les pertes en 

conduction inverse par la réduction de Ron de Q2.  
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Conclusion 3 : Tout comme les commandes 4N et 4NA, l’application des deux niveaux de 

tension ON (Vgson1 ou Vgson2) n’est pas nécessaire pour un transistor qui fonctionne en inverse. 

Ses vitesses de commutation lors de sa phase d’amorçage sont imposées par celles du 

transistor du bras d’onduleur qui est en régime direct (Q1 dans notre cas).   

Concernant le « Cross talk » obtenu par l’amorçage de Q2, toutes les commandes proposées 

précédemment permettent de se protéger de ce phénomène. 

Selon les conclusions ci-dessus il peut être conclu de manière plus générale que pour le cas 

d’un convertisseur Buck synchrone, le meilleur contrôle du transistor Low side (fonctionnant 

en conduction inverse) en termes de sécurité et de rendement est assurée par les commandes 

3N et 4NA. Pour simplifier la mise en place du circuit de commande du transistor Low side (Q2), 

le choix de la commande de Q2 peut être orienté sur la commande 3N avec la durée du niveau 

négatif la plus faible possible.  

Dans le chapitre 1, il a été démontré que la commande d’un HEMT GaN par une tension (Vgsoff) 

négative peut conduire à deux conséquences :  

 Une dégradation de l’état de santé du transistor. 

 Une augmentation des courants de fuites et des pièges. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.20 : forme possible de la commande de Q2 dans le cas d’une optimisation (4N2A) 

Pour éviter ces deux problèmes, la tension Vgsoff des commande 3N et 4NA, doit être de courtes 

durée (quelques ns). Afin de respecter tout cela, Q2 peut être commandé par la commande à 4 

niveaux doublement améliorée (4N2A) de la figure IV.20. L’application d’une Vgsoff négative de 

courte durée va permettre d’éviter les points négatifs cités ci-dessus. En plus de cela, 

l’introduction de Vgson1 en fin de conduction va assurer une réduction des pertes d’amorçage 

de Q2. Cette valeur Vgson1 va également permettre d’appliquer une tension intermédiaire 

pendant le temps morts (Vgstm) pour des temps inférieurs à 10 ns et cela même si le temps de 

réaction du driver 1 est inférieur à 10 ns.  Les signaux de commande cmd1 et cmd2 de la 

commande 4N2A sont expliqués à l’annexe IV.    
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b) Etude de l’apport de commande de grille multi-niveaux des deux transistors du bras (Q1 et 

Q2) par rapport à une commande classique à deux niveaux de Q1 et de Q2 (2N0)  

Dans la partie III.Aa), il a été montré que la commande 3N est suffisante pour assurer un 

contrôle optimal du transistor Low side du convertisseur Buck (Q2). Vu que le transistor du High 

side (Q1) fonctionne en direct, l’application de tension intermédiaire pendant la phase de temps 

mort (Vgstm) n’est pas nécessaire donc la commande 4N ou 4N2A peut être choisie pour assurer 

une commande optimale de Q1.  

Dans le but d’évaluer la commande multi-niveaux des deux transistors du convertisseur Buck 

synchrone (Q2 est commandé par 3N et Q1 est commandé par 4N ou 4N2A), le circuit de la 

figure IV.1 a été simulé sous LTSpice. Les résultats obtenus sont comparés à ceux d’un 

convertisseur Buck où les deux transistors sont commandés par une commande classique deux 

niveaux (2N0). La figure IV.21 présente les signaux de grille de deux transistors pour les deux 

cas de figures. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 .  

Figure IV.21 : Comparaison de deux types de commande possible pour un convertisseur Buck  

La commande multi-niveaux (CMN) proposée (Q2 commandé par (3N) et Q1 commandé par 

(4N)) a permis de réduire de 40 % et de 45 % respectivement les pertes de conduction inverses 

et les pertes en commutation de Q2 comme dans la partie Aa). Pour les pertes en commutation 

de Q1, le taux de réduction par la commande multi-niveaux est estimé à 57 % grace à une 

tension de commande de Q1 plus grande à l'amorçage (figure IV.22). 

 

 

 

 

 

b) commande multi-niveaux proposée : Q2 

commandé par (3N) et pour Q1 commandé par (4N) 

 

a) commande à deux niveaux classiques : Q2 commandé par 

(2N0) et pour Q1 commandé par (2N0) 

 

Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2020LYSEI102/these.pdf 
© [M L. Beye], [2020], INSA Lyon, tous droits réservés



Chapitre 4 : Gestion des pertes de conduction inverses et du phénomène de Cross Talk                                                                             MLB 

159 
 

 

 

 

 

 

 

a) Pertes de commutation de Q2                b) Pertes de commutation de Q1                    c) Pertes de conduction inverse 

Figure IV.22 : Comparaison des pertes obtenues avec les commandes multi-niveaux proposées et la commande 

classique à deux niveaux (2N) pour une tension de 100V, un courant de charge de 10 A, un temps mort de 100 ns 

et une résistance de grille de 10 Ω 

Les pertes en commutation de Q1 obtenues avec la commande multi-niveaux (Q2 commandé 

par (3N) et Q1 commandé par (4N)) peuvent être diminuées de 17 % en utilisant un autre type 

de commande multi-niveaux (Q2 commandé par (3N) et Q1 commandé par (4N2A)) (figure IV.22 

et figure IV.23). Ce dernier consiste à ajouter un niveau de tension sur la commande 4N de Q1 

avant la fin de la conduction de Q1 (figure IV.23).  

 

 

 

 

  

 

 

 

Figure IV.23 : proposition d’une commande multi-niveau le plus optimal dans le cas d’un convertisseur Buck 

Conclusion sur l’étude de l’apport de commande de grille multi-niveaux des deux transistors du 

bras (Q1 et Q2) par rapport à une commande classique à deux niveaux de Q1 et de Q2 (2N0) :  

Dans le cadre d’un convertisseur Buck synchrone à base de GaN, l’utilisation de commande 

multi-niveaux pour les deux transistors du bras peut permettre de réduire les pertes d’au moins 

40 % par rapport à une commande classique à deux niveaux pour les deux transistors. Le 

meilleur rendement est obtenu lorsque le transistor qui fonctionne en direct est commandé 

par une commande 4N2A, ce qui consiste à commander le transistor par un niveau de tension 

proche de la tension limite positive de commande de grille durant sa phase de conduction et 

cela, juste avant la phase de blocage (figure IV.23). Pour la phase de conduction, la tension de 
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commande de grille est réduite afin de garder un bon état de santé. Pour le transistor 

fonctionnant en inverse, une commande de grille à 3 niveaux de tension avec une tension de 

commande de grille proche de la tension de seuil pendant les phases de temps mort permet 

d’obtenir le meilleur rendement et d’éviter les effets négatifs dus à une commande négative 

de grille :  

 Une dégradation de l’état de santé du transistor  

 Une augmentation des courants de fuites et des pièges 

La commande 4N2A peut être aussi utilisée pour le transistor Low side.  

B.3) Etude 3 

La figure IV.24a présente la structure d’un convertisseur Boost. Vu que pour cette structure 

c’est Q1 qui fonctionne en inverse et Q2 en direct, la commande optimale et sécuritaire du 

convertisseur est obtenue lorsque Q1 est commandé par la commande 3N ou 4N2A et Q2 par 

la commande 4N ou la commande 4N2A.  

 

 

 

 

 

 

                     a) structure d’un convertisseur Boost          b) commande multi-niveaux possible des deux transistors 

Figure IV.24 : Structure d’un convertisseur Boost et la suggestion de la commande multi-niveaux. 

Pour le cas du convertisseur « Boost », une étude quantitative et qualitative ne sera pas 

réalisée. On se limitera à faire des suggestions sur la manière de commander les deux 

transistors (figure IV.24b).   

C) Validation : 

Dans le but de valider ces résultats de simulation, plusieurs cartes électroniques sont 

développées pour la génération des différents types de commande (2N,3N,4N,4NA et 4N2A). 

Ces différentes cartes sont présentées à l’annexe IV.  

La commande du HEMT GaN par les différents types de commande a permis d’obtenir les 

résultats ci-dessous. Les mesures ont été réalisées pour un courant de charge de 10 A, une 

tension de fonctionnement de 100 V du convertisseur et à une température ambiante. Les 

précautions de test et les méthodes de calculs des pertes sont les mêmes que celles présentées 

dans le chapitre 2.  
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                                        . a) 2N                                                                             b) 3N 

  

 

 

 

 

 

 

                                          . a) 4N                                                                                  b) 4 NA 

 Figure IV.25 :  Mesure de la tension appliquée à Q2 pour Vds =100 V, Ich = 10 A, Rg =10 Ω. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.26 : Mesure expérimentale de l’impact des différents types de commande (2N,3N,4N et 4NA) sur 

l’impact du Cross Talk sur la tension de grille de Q2 (VgsLpicmax_on (Ts)) et les vitesses de commutation en tension et 

en courant pour la phase de blocage de Q2 (amorçage de Q1). 
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Figure IV.27 : Mesure expérimentale de l’impact des différents types de commande (2N,3N,4N et 4NA) sur 

l’impact du Cross Talk sur la tension de grille de Q2 (VgsLpicmax_off (Ts)) et les vitesses de commutation en tension et 

en courant pour la phase d’amorçage spontané de Q2 (blocage de Q1). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.28 : Mesure expérimentale de l’impact de la commande de Q2 sur la phase d’amorçage de de Q2 pour 

Vds =100 V, Ich = 10 A, Rg =10 Ω 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.29 : Mesure expérimentale de l’impact de la commande de Q2 sur la phase de blocage de de Q2 pour 

Vds =100 V, Ich = 10 A, Rg =10 Ω 
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Figure IV.30 : Mesure expérimentale de l’impact de la commande de Q2 sur la tension de conduction inverse de 

de Q2 pour Vds =100 V, Ich = 10 A, Rg =10 Ω 

Comme dans la partie simulation, avec ces résultats expérimentaux, il est possible de 

remarquer que selon le type de commande appliqué sur le transistor GaN Low side du 

convertisseur Buck, l’impact sur les pertes en conduction inverse et les vitesses de 

commutation en tension ne sont pas les mêmes (figure V.25 à figure V.30).  La commande 3N 

et 4NA sont les deux commandes qui permettent de réduire aux maximums les pertes 

(conduction inverse et commutation) tout en assurant la protection du convertisseur contre les 

conséquences du Cross Talk. Cependant les erreurs de 50 % et 80 % observées respectivement 

entre la simulation et les mesures sur les vitesses de commutation à l’amorçage et au blocage 

proviendraient de l’erreur du modèle sur chaque transistor et la forte inductance parasite du 

Shunt de mesure (10 nH). Ces erreurs ne remettent pas en cause l’étude, car les commandes 

3N, 4NA et 4N2A restent les commandes les plus optimales qui permettraient de maitriser les 

fortes pertes de conduction inverse et le phénomène de Cross Talk.  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.31 : forme de la commande 4N2A permettant la maitrise des deux phénomènes, la diminution de 

l’apparitions de courant de court circuit et l’amélioration de l’état de santé.   
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Cependant, si les résultats ne remettent pas en cause l’étude sur les commandes, ils 

permettent de déterminer une des limites des modèles GaN.  La limite du modèle n’est autre 

que la faible représentativité du modèle due à la présence d’une forte inductance parasite 

commune entre la partie puissance et la commande (Ls > 1 nH).  L’utilisateur de deux drivers 

pour la génération de la commande multi-niveaux est à l’origine de la présence de la forte 

inductance parasite. 

Une autre différence obtenue entre la simulation et l’expérimentation est l’impossibilité de 

générer la commande 4N2A (Figure IV.31) optimisée de Q2 permettant de se protéger des 

effets négatifs de la tension Vgsoff négative pour une fréquence de 1 MHz. Ce problème 

proviendrait des capacités utilisées dans le circuit électronique permettant de générer cette 

commande (annexe IV). Avec une fréquence de 1MHz les capacités n’ont pas le temps 

nécessaire pour se charger et se décharger complétement comme c’est le cas pour le Boostrap 

du driver.  

Conclusion :  

Dans ce chapitre, plusieurs techniques de commande ont été proposées et comparées entre 

elles. Dans le cas d’un convertisseur Buck, une commande à trois niveaux pour le transistor Low 

side et une commande à 4 niveaux pour le transistor High side permettent d’avoir les plus 

faibles pertes possibles. En plus de cela, cette technique de commande permet de protéger le 

transistor Low side du phénomène de Cross Talk. Cependant l’utilisation d’éléments passifs et 

de composants discrets pour la génération de la partie commande peut constituer une limite 

surtout en haute fréquence.  
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Chapitre 5 : Etude de l’intégration monolithique à base de 

composants GaN 

A cause de la commutation rapide des transistors GaN, l’utilisation de composants discrets ne 

permet pas de régler le problème de fortes vitesses de commutation à cause de leur temps de 

réaction assez élevé comme il a été exposé dans les chapitres 3 et 4. C’est pour éviter des 

problèmes de ce type et pour améliorer la commutation des transistors GaN que des 

entreprises comme Navitas et TSMC sont en train de développer des puces de transistor de 

puissance GaN avec leurs drivers intégrés. La technologie qu’utilise Navitas a été présentée 

dans le chapitre 1. TSMC utilise la technologie GaN sur silicium en gravure de 16 nm pour 

intégrer les éléments du driver à base de GaN sur des puces de transistor GaN de 100 V et 600V 

[95]. Les mêmes motivations que celles de Navitas ou de TSMC, nous ont poussé à faire une 

étude sur l’intégration du driver GaN sur la puce du transistor GaN. Pour cette étude, la 

technologie GaN sur Silicium dont dispose 3IT de Sherbrooke sera notre outil de référence. 

Cette étape d’intégration sera aussi un moyen de réduction des inductances parasites de 

connexion entre le driver et le transistor de puissance de puissance.  

I. Présentation des Structures possibles : 

Le driver assurant la commande du transistor de puissance est composé de plusieurs étages 

(figure V.1a).  Parmi ces derniers, il peut être cité les points importants suivants [8], [45], [96]. 

 L’étage pré-amplification  

Cet étage se trouve juste avant l’étage de sortie, il a pour but l’amplification du signal de 

commande venant de la partie primaire. 

 L’étage d’amplification ou Push Pull : 

L’étage de sortie (Push pull) : est le dernier élément du driver, il a pour but l’amplification du 

signal de commande de l’étage pré-amplification afin de fournir l’énergie nécessaire à la 

commutation du transistor de puissance.  C’est entre cet étage de sortie et le transistor de 

puissance que se trouvent les inductances parasites les plus critiques (schéma bloc de la figure 

V.1a).  Dans le but de réduire les inductances parasites et de répondre aux problèmes des 

temps de réactions pour améliorer la commutation, nous allons étudier dans ce chapitre 

l’impact de l’intégration de quelques éléments du driver sur la puce de puissance.  Cette étude 

d’intégration concerne uniquement l’intégration du Push Pull sur la puce du transistor 

puissance (figure V.1b).  
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.a) Association du driver et du transistor de puissance sur des puces différentes 

 

 

 

 

 

 

 

.b) Proposition de pré-intégration de l’étage de sortie sur la puce de puissance 

Figure V.1 : Schéma bloc de la commande du transistor de puissance par un driver avec ses différents étages 

Ce Push Pull est composé de deux transistors montés en cascode et fonctionnant de manière 

complémentaire. L’existence de composants complémentaires pour la technologie bipolaire 

(PNP et NPN) et MOSFETs (type P et N) à base silicium facilite la mise en place de l’étage de 

sortie pour les technologies bipolaire Silicium et MOSFET Silicium. Pour le cas de la technologie 

GaN sur silicium dont dispose le 3IT (Sherbrooke), l’absence de complémentarité complexifie 

la mise en place de l’étage Push pull à base de GaN.  Malgré cela, il existe quelques solutions 

(structures) qui pourront permettre l’intégration monolithique GaN de l’étage de sortie à base 

de GaN sur une puce de HEMT GaN.  Certaines des solutions possibles permettant la mise en 

place de Push Pull à base de GaN sont étudiées ci-dessous.  

 Structure 1 : « Push Pull » avec deux signaux d’entrée.  

Cette possibilité consiste à intégrer un push pull formé par des transistors GaN identiques 

(même type N) sur la puce de puissance. Pour faire fonctionner cette structure, les transistors 

de l’étage de sortie doivent être commandés par deux signaux distincts et complémentaires.  
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                      Figure V.2 : Structure 1 pour l'intégration monolithique à base de GaN 

Ces deux signaux d’entrée peuvent être générés par des pré-drivers (P_Drv1 et P_Drv2) qui 

permettront d’assurer la commutation rapide des transistors du « Push Pull ». L’utilisation de 

deux signaux distincts pourrait rendre ce système intégré moins intéressant qu’un système 

classique car la mise en place de la partie pré-driver devient plus couteuse et plus complexe en 

termes de design.  Par exemple dans le cas de la commande du transistor de puissance de la 

structure 1, 4 signaux de commandes sont nécessaires pour le système intégré contre 2 pour 

le cas classique (figure V.3).  Dans le cas d’un convertisseur Buck 8 signaux de commande sont 

nécessaire pour la structure 1 contre 2 pour un Buck synchrone classique.  

                                                                              

 

 

 

 

 

.a) Commande la structure 1                                 b) commande d’un transistor classique 

Figure V.3 : Comparaison de la commande d’un transistor GaN classique avec la commande d’un transistor GaN 

intégré utilisant la structure 1 

Ce besoin de signaux multiples pour faire fonctionner un étage, va rendre complexe la mise en 

place de la commande du transistor de puissance en cas d’intégration d’autres étages du driver. 

En effet avec l’intégration de l’étage pré-amplification et de l’étage « Push Pull » sur la puce du 

HEMT, au moins 4 signaux de commande sont nécessaires pour faire fonctionner le système 

intégré.  

Des systèmes intégrés à base de logique DCFL (Direct coupled Field logic) ou de logique ECL 

(Emetter coupled logic) pourraient être une solution face aux problèmes des signaux multiples 

de la structure 1 [55],[56],[97].  
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 Structure 2 : Système intégré à base de la logique DCFL : 

Plusieurs solutions existent pour mettre en place des systèmes intégrés en GaN à base de la 

logique DCFL. Cependant deux possibilités ont été étudiées dans le cadre de cette thèse. 

 1ere Possibilité: Push Pull inverseur: 

 

Figure V.4 : Structure d'un système intégré GaN avec un Push Pull inverseur utilisant la logique DCFL. 

La puce de puissance est constituée d’un HEMT de puissance et d’un Push Pull intégré sur la 

même puce (figure V.4).  Pour faire fonctionner ce système intégré, le transistor Q2 est utilisé 

comme un interrupteur qui est commandé par un signal d’entré (cmd1). Ce dernier est généré 

par un pré-driver. Contrairement à Q2, le transistor Q1 est polarisé de manière à le faire 

fonctionner comme une résistance.  

Les deux transistors de l’étage Push Pull peuvent être identiques (D_GaN ou E_GaN) ou 

différents (D_GaN et E_GaN). L’utilisation de Q1 comme une résistance (valeur assez 

importante) conduit à deux conséquences pour ce système :  

 Une très forte sensibilité aux éléments parasites du circuit (surtout les capacités 

parasites). Cette sensibilité aux éléments parasites peut conduire à de fortes pertes du 

système et des temps de réaction du système conséquents  

 Des pertes dues à la forte résistance de Q1.   

 2éme Possibilité : « Push Pull » non inverseur :  

L’étage « Push Pull » formé par deux transistors GaN (Q1 et Q2) identiques, est à intégrer sur la 

puce du HEMT de puissance (Q). Les transistors Q1 et Q2 sont commandés par le même signal 

(cmd1) issu du pré-driver (figure V.5). Pour faire fonctionner Q1 et Q2 de manière 

complémentaire, un inverseur DCFL intégré sur la puce de puissance est placé entre le pré 

driver et l’étage de sortie.  L’inverseur DCFL a le même fonctionnement que l’étage « Push 

Pull » de la 1ére possibilité (« Push Pull » inverseur). 
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Figure V.5 : Structure d'un système intégré GaN avec un Push Pull non inverseur utilisant la logique DCFL 

Vu que le calibre en courant du Push Pull est plus faible que le calibre en courant du HEMT ; 

l’utilisation d’un inverseur DCFL pour la commande de l’étage « Push Pull » permet de réduire 

la sensibilité aux éléments parasites et les pertes comparées à la première possibilité de la 

structure 1 (« Push Pull » inverseur). 

Afin de diminuer les pertes de la partie commande la structure de la figure V.6 peut être 

envisagée. 

 

Figure V.6 : Structure améliorée d'un système intégré GaN avec un Push Pull non inverseur utilisant la logique 

DCFL 

 Structure 3 : Système intégré à base de la logique ECL :  

Cette structure est identique à celle présentée précédemment, cependant au lieu d’utiliser un 

inverseur DCFL, un inverseur à base de logique ECL (emetter coupled logique) est utilisé (figure 

V.7). L’inverseur ECL est formé par deux transistors (Q3 et Q4), deux résistances (R1 et R2) et une 

source de courant (I1).  

Pour faire fonctionner l’inverseur, le transistor Q3 est commandé par une tension Vref. Cette 

tension Vref est calibrée de manière à faire fonctionner Q3 dans la zone linéaire directe. Ainsi 

selon la tension d’entrée Vin commandant le transistor Q4, deux modes de fonctionnement de 

l’inverseur ECL sont possibles :  
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Figure V.7 : Structure d’un système intégré GaN utilisant la logique ECL 

Mode 1 (Vin < Vref) : Le transistor Q4 est bloqué et le transistor Q3 fonctionne dans la zone 

linéaire. Le courant fourni par la source I1 passe dans ce cas uniquement par R1 et Q3.(figure 

V.8a) . Les équations V.1 et V.2 résument le fonctionnement du mode 1.  

𝑉𝑔𝑠_𝑄2 = 𝑉𝑑𝑑1          V.1 

𝑉𝑑𝑠_𝑄3 = 𝑉𝑑𝑑1 − 𝑅1.I1         V.2 

 

 

 

 

 

 

                                     .a) Mode 1                                                                                            b) mode 2 

Figure V.8 : présentation des deux modes de fonctionnement de l’inverseur ECL 

Mode 2 (Vin > Vref) : Le transistor Q3 est bloqué et le transistor Q4 fonctionne dans la zone 

linéaire. Le courant fourni par la source I1 passe dans ce cas uniquement par R2 et Q4 (figure 

V.8b). Ce mode de fonctionnement peut être décrit par les équations suivantes 

𝑉𝑑𝑠_𝑄3 = 𝑉𝑑𝑑1 − 𝑉𝑠_𝑄4          V.3 

𝑉𝑔𝑠_𝑄2 = 𝑉𝑑𝑑1 − 𝑅2.I1         V.4 

avec    𝑉𝑠_𝑄4 ∶  tension sur la source de Q4 

Le fonctionnement de Q3 et Q4 dans la zone linéaire permettrait d’avoir des commutations très 

rapides assurant ainsi des temps de réponses extrêmement rapides pour ce type d’inverseur 

[98]. 
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II. Comparaison des deux inverseurs  

Dans le but de connaitre les avantages et les inconvénients des structures monolithiques 

présentées dans le cas des transistors GaN, une étude comparative est réalisée dans cette 

partie. Cette étude concerne la deuxième possibilité de la structure 2 et la structure 3. La figure 

V.9 présente les schémas des deux structures monolithiques. Chaque circuit est composé de 2 

étages qui sont l’étage de puissance et l’étage de commande. Ce dernier est composé du sous 

étage Push Pull et du sous étage inverseur.  

 

 

 

 

 

 

 

.a) Circuit monolithique à base de la logique DCFL                b) Circuit monolithique à base de la logique ECL 

Figure V.9 : présentation des deux circuits monolithiques à base de GaN 

Pour dimensionner les deux systèmes, une méthode horizontale a été choisie. Cette méthode 

consiste à déterminer les caractéristiques des transistors en commençant par le transistor se 

situant le plus à droite (transistor de l’étage de puissance) jusqu’au transistor qui se trouve le 

plus à gauche (transistor de l’inverseur). Chaque transistor est dimensionné de sorte à assurer 

le fonctionnement optimal du transistor qui se trouve à sa droite 

A) Les caractéristiques des transistors  

 Les caractéristiques du transistor de puissances :  

Les caractéristiques du transistor de puissance (Q) sont déterminées par les caractéristiques du 

convertisseur « Boost ». Dans le cadre de cette thèse, il a été fixé comme objectif la conception 

d’un convertisseur « Boost » de puissance 5 kVA (Vdc = 500 V, Ich = 10 A) fonctionnant à une 

fréquence de commutation de 1 MHz.  En plus de cela, la surtension maximale du convertisseur 

est à 25 % de Vdc et la surintensité à 25 % de Ich.  En respectant ce cahier de charge de la thèse 

le transistor Q doit pouvoir supporter une tension drain source de 625 V et un courant de drain 

de 12.5 A.  

La technologie GaN sur silicium dont dispose l’université de Sherbrooke permet d’avoir 

uniquement des transistors avec une tension maximale de drain source de 500 V et un courant 

maximal de drain de 2 A.  Ne disposant pas de transistors de puissance ayant les calibres en 

tension et en courant définis par le cahier de charge, nous avons supposé que le transistor de 
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puissance Q a les mêmes caractéristiques que le transistor GS66508P de GaN System. La 

technologie de GaN System est très similaire à celle de Sherbrooke. Le tableau V.1 résume les 

caractéristiques du transistor de puissance (Q).  

 

Caractéristiques Vdsmax Idmax Rdson Gfs Cgd Ciss Coss 

Valeurs 650 V 30 A 50 mΩ 20 S 2 pF 260 pF 65 pF 

Tableau V.1 :  les caractéristiques du transistor de puissance (Q) 

 Les caractéristiques des transistors de l’étage « Push Pull » 

Dans le but de trouver les longueurs adéquates de grille des transistors de l’étage Push (Q1 et 

Q2), une simulation paramétrique a été réalisée sous LTspice en utilisant le modèle dynamique 

(annexe II) du chapitre 2 et les paramètres physiques linéiques de la technologie GaN de 

Sherbrooke (tableau V.1). Le bon dimensionnement de cet étage est très important car un sous 

dimensionnement (faible longueur de grille) et un surdimensionnement produisent des pertes 

inutiles respectivement au niveau du transistor de puissance et au niveau de l’étage Push Pull 

[96].  

Pour déterminer les longueurs de grille, les pertes en commutation sont utilisées comme critère 

de choix vu qu’il était principalement prévu dans le cadre de cette thèse de mettre en place 

des systèmes de contrôle des vitesses de commutation pour trouver le bon compris entre les 

pertes et la CEM.  

Caractéristiques Rdson Gfs Cgd Ciss Coss 

Valeurs 4.6 Ω.mm 0.22 S/mm 0.16 pF/mm 8.01 pF/mm 0.21 pF/mm 

Tableau V.2 : les caractéristiques de la technologie de Sherbrooke par longueur de grille 

 
Figure V.47 : Schéma de caractérisation du HEMT permettant la modélisation paramétrique des transistors de la 

partie commande 

La variation de la longueur de grille de Q1, pour une longueur de grille fixe de Q2 (0 .2 mm) a 

permis d’obtenir les résultats de la figure V.11 et V.12 obtenus lors des phases de commutation 

ON d’un transistor de paramètres équivalents à celui du GS66508 (figure V.10).  

Diode idéale 

(LTSPICE) 
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Figure V.10 : Vitesses de commutation du transistor de puissance obtenues par simulation paramétrique sous 

LTSpice pour différentes longueurs de Q1 pour une longueur constante de Q2 (0.2 mm). 

  

  

  

 

 

 

 

 

 

 
Figure V.11 : pertes ON du transistor de puissance obtenues par simulation paramétrique sous LTSpice pour 

différentes longueurs de Q1 pour une longueur constante de Q2 (0.2 mm). 

Les vitesses de commutation en tension et en courant diminuent avec l’augmentation de la 

longueur de grille Q1 (figure V.11). La diminution des vitesses de commutation est à l’origine de 

la variation des pertes en commutation à l’état ON. Pour des longueurs de grille allant 0.1 mm 

à 5 mm, les pertes ON passent de 78 µJ à 7.5 µJ. Cependant pour des longueurs comprises entre 

5 mm et 15 mm la variation des pertes reste très faible avant de se stabiliser à 5.6 µJ à partir de 

15 mm (figure V.12). En se basant sur ces résultats, Q1 doit avoir une longueur de grille de 15 

mm.  

Pour trouver la longueur de Q2, la même démarche que celle pour déterminer Q1 est appliquée 

pour une longueur de grille constante de 15 mm pour Q1. Une longueur de 1 mm est trouvée 

pour Q2. 

 Les caractéristiques des transistors des inverseurs 

Pour déterminer la longueur des transistors des inverseurs (ECL et DCFL), une simulation 

paramétrique des convertisseurs monolithiques à base GaN de la figure V.13 a été réalisée. Les 

pertes de l’étage de « Push Pull » ont permis de déterminer la longueur de chaque transistor 

des inverseurs. 
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.a) Convertisseur monolithique à base de logique DCFL      b) Convertisseur monolithique à base de logique ECL  
Figure V.12 : Structures des deux convertisseurs monolithiques asynchrones 

Inverseurs DCFL 

Pour l’inverseur DCFL, il a été considéré que les transistors Q4 et Q6 ont la même longueur de 

de grille de même que les transistors Q3 et Q5. Vu que les transistors Q4 et Q6 fonctionnement 

comme des résistances, la valeur de leur résistance ne doit pas être élevée, afin d’éviter des 

temps de transition trop importants. Pour respecter cette condition tout en gardant une faible 

chute de tension de Q4 et Q6, ces derniers doivent avoir une résistance de 100 Ω (valeur 

déterminée par simulation pour un temps de transition inférieur à 10 ns). Cette valeur 

correspond à une longueur de 46 µm. Une fois la longueur de Q4 et Q6 obtenues, le circuit de 

la figure V.13a a été simulé pour des longueurs de grille de Q3 et Q5 allant de 10 µm à 1 mm. La 

figure V.14 présente les pertes totales (commutation et conduction) de l’étage « Push Pull » 

pour ces longueurs de grille. Ces pertes diminuent avec l’augmentation de la longueur. Elles 

restent constantes à 21 nJ à partir d’une longueur de grille de 0.8 mm (valeur optimale de Q3 

et Q5). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.13 : pertes de l’étage « Push Pull » obtenues par simulation paramétrique sous Ltspice pour différentes 

longueurs de grille de Q3 et Q5. 
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Inverseur ECL 

Les transistors Q3 et Q4 de cet inverseur sont identiques. Pour déterminer leur longueur de 

grille, une valeur de 50 Ω a été choisie pour les résistances R1 et R2 pour un courant de 100 mA 

pour la source de courant I1. Les valeurs de R1 et de R2 ont été choisies en se basant sur les 

valeurs de l’inverseur DCFL et des équations V.5 et V.6. Les tensions  

R1 =
Vdd1−Vds_Q3L−Vs_Q3

I1
              V.5 

R2 =
Vdd1−VdsQ4L−Vs_Q4

I1
              V.6 

𝑉𝑑𝑑1 : tension d’alimentation de l’inverseur (5 V) 

𝑉𝑑𝑠_𝑄3𝐿 ,𝑉𝑑𝑠_𝑄3𝐿 : tension à l’état bas de sortie de l’inverseur 

𝑉𝑠𝑄3   tension sur la source de Q3 

𝑉𝑠𝑄3   tension sur la source de Q3 

La figure V.15 présente les pertes (commutation et conduction) de l’étage « Push Pull » pour 

des longueurs de grille de Q3 et Q4 allant de 10 µm à 5 mm. La perte la plus faible de l’étage 

« Push Pull » est obtenue à partir d’une longueur de 3mm.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure V.14 : pertes de l’étage « Push Pull » obtenues par simulation paramétrique sous LTSpice pour différentes 

longueurs de grille de Q3 et Q4. 

Les pertes de l’étage « Push Pull » obtenue avec l’inverseur ECL sont plus faibles que celle 

obtenue avec l’inverseur DCFL. Ce point constitue un premier avantage de l’inverseur ECL vis-

à-vis de l’inverseur DCFL. 

Le tableau V.3 résume les longueurs des transistors pour les deux systèmes.  
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 Système intégré à base de logique DCFL Système intégré à base de 

logique ECL 

Push Pull Q1 15 mm 15 mm 

Q2 1 mm 1 mm 

Inverseur  Q3 800 µm  3 mm 

Q4 46 µm 3 mm 

 Q5 800 µm - 

 Q6 46 µm - 

Tableau V.3 : résumé des longueurs des transistors pour les deux systèmes de circuit intégré 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.15 : rappel des structures des deux convertisseurs monolithiques asynchrones 

B) Etude comparative des deux structures monolithiques :  

Dans le but de connaitre l’impact des deux inverseurs sur le fonctionnement de l’intégration 

monolithique à base GaN, une étude comparative est réalisée dans la partie B. Les figures 

suivantes présentent les résultats de simulation obtenus avec les convertisseurs monolithiques 

synchrones de la figure V.16.  

 

 

 

 

  

 

 

 

 

          .a) Signaux d’entrée et de sortie du driver                     b) Vds et Ids du transistor de puissance (GS66508P) 

Figure V.16 : phase d’amorçage. 

L’utilisation de driver à base GaN (« Push Pull » + inverseur) a permis d’obtenir des temps de 

réaction inferieurs à 10 ns lors de la phase d’amorçage ce qui n’était pas le cas avec les 

composants discrets du chapitre 3 (figure V.17a). Cependant le meilleur temps de réaction est 
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obtenu avec le circuit monolithique à base de la logique ECL. Le temps de réaction de ce dernier 

tourne autour de 1 ns. C’est cette rapidité qu’offre la logique ECL, qui a permis d’obtenir de 

meilleures vitesses de commutation (en tension et en courant) que le système monolithique à 

base de la logique DCFL. Une différence de courant de commande du transistor de puissance 

est à l’origine de ces différences de vitesses de commutation.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 .a) Signaux d’entrée et de sortie du driver                     b) Vds et Ids du transistor de puissance (GS66508P) 

Figure V.17 : phase de blocage. 

Pour ce qui concerne, la phase de blocage, le retard entre le signal d’entrée du driver et le signal 

de sortie est presque le même pour les deux systèmes. Le temps de réaction pour la phase de 

blocage tourne autour de 8 ns (figure V.18a).  

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 
    .a) Impact de la tension  pour un courant de 10 A                        b) Impact du courant pour une tension de 500 V                       

Figure V.18 : Pertes totales (conduction et commutation) du transistor de puissance pour une période 

découpage 

Concernant les pertes du transistor de puissance, le système monolithique à base de la logique 

ECL est sensiblement meilleur que celui à base de la logique DCFL pour des puissances de 

fonctionnement supérieures à 2 kVA (figure V.19).  Pour des puissances inferieures à 2 kVA, la 

différence des pertes entre les deux systèmes devient négligeable.  

III. Contrôle de la vitesse de commutation en courant par boucle inductive 

A la partie III du chapitre 3 (sous partie B-a) de la partie II)), une commande CATS par boucle 

inductive a été proposée pour contrôler le courant lors de la phase d’amorçage. Cette 
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commande consiste à utiliser la structure 1 de la commande CATS, et de contrôler le driver 2 

(Dr2) par le signal VLs de l’inductance parasite (LS) crée par la commutation de courant (figure 

V.20a).  Dû à des temps de réaction importants du driver discret (supérieur à 8 ns), la 

commande CATS n’a pas beaucoup d’impact sur le courant. De plus, le taux de réduction 

obtenu n’est pas très intéressant. Afin de repousser ces limites, nous avions supposé que 

l’utilisation de driver plus intégré pourrait être une solution.  

Dans le but de vérifier cette supposition, La commande CATS par boucle inductive est étudiée 

à nouveau. La figure V.20a et la figure V.20b présentent respectivement la structure de la 

commande CATS par boucle inductive à base de composants discrets (LM5114B) et la structure 

monolithique à base de composants GaN.  

 

.a) à base de composant discret                                b) à base de composant monolithique à base de transistor GaN  

Figure V.19 : Structure de la commande CATS par boucle inductive  

Figure V.21 à Figure V.22 présentent respectivement les résultats obtenus avec les deux 

systèmes pour une inductance parasite de 1 nH et une inductance de 2 nH. 

  

 

 

 

 

 

Figure V.20 : Signaux obtenus  par simulation sous Ltspice pour un courant de charge de 30 A et une valeur de Ls 

de 1 nH. 
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insuffisante) (figure V.21). L’augmentation de l’inductance parasite (Ls = 2 nH) a permis 

d’appliquer une tension VLs
 suffisante pour que le système à composants discrets puisse ainsi 

ralentir la vitesse de commutation en courant. Cependant, dû à un temps de réaction très élevé 

(15 ns), la commande CATS a plus d’impacts sur la tension que sur le courant ; ce qui n’est pas 

le cas pour le système monolithique GaN qui a un temps de réaction inférieur à 1 ns (figure 

V.22).  

  

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.21 : Signaux obtenus  par simulation sous Ltspice pour un courant de charge de 30 A et une valeur de Ls 

de 2 nH. 

Ces analyses permettent de conclure que l’utilisation de driver plus intégré à base de 

composants GaN peut être une possibilité pour repousser les limites que présentent 

actuellement le problème de la commande des composants HEMT GaN.  

  Conclusion  

Les différentes structures monolithiques possibles à base de GaN ont été étudiées dans cette 

partie. La structure monolithique à base de logique ECL est celle qui présente un meilleur 

rendement grâce à sa rapidité et sa faible sensibilité aux résistances parasites. Les 

caractéristiques des transistors GaN (rapidité de commutation et faible tension de seuil) se 

présentent comme une alternative pour l’amélioration de la commutation des HEMT de 

puissance à base de GaN. 

Par manque de temps et l’absence de circuits en provenance de l’Université de Sherbrooke, 

nous n’avons pas eu la possibilité de concevoir les différents systèmes présentés dans ce 

chapitre. La validation expérimentale de ces systèmes pourrait être un outil pour valider la 

méthode de dimensionnement utilisée pour modéliser les circuits monolithiques.  
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Conclusion Générale :   

La mise en place de systèmes plus électriques nécessite des convertisseurs de puissance pour 

adapter la forme de l’énergie des différentes parties du système. Avec l’arrivée des systèmes 

intelligents et les contraintes d’énergies en termes d’efficacité, les exigences des convertisseurs 

ne cessent de croître. Le silicium, qui est le principalement semi-conducteur utilisé pour 

concevoir ces convertisseurs commence à atteindre ses limites pour répondre aux exigences 

en termes de densité de puissance et d’efficacité énergétique. Cependant l’apparition de 

nouveaux semi-conducteurs dits à grand gap (SiC et GaN) et ayant de meilleures 

caractéristiques physiques que le silicium; promettent de répondre aux nouvelles exigences 

des convertisseurs de puissance. Le choix du type d’interrupteur est déterminé par le domaine 

d’application du convertisseur. Selon le marché actuel des semi-conducteurs, le GaN semble 

être un meilleur candidat que le silicium; pour des applications de hautes fréquences et de 

moyenne tension.  

Comme tout composant de puissance, le GaN présente quelques inconvénients tels que la 

production de fortes vitesses de commutation en tension, la production de fortes vitesses de 

commutation en courant, une forte sensibilité aux inductances parasites, et de fortes pertes en 

conduction inverse dans le cas des convertisseurs à base de bras d’onduleur. Dans le but de 

limiter ces inconvénients, quelques techniques sont proposées dans la littérature. Ce projet de 

recherche a été mis en place avec la collaboration de l’Université de Sherbrooke (conception 

de composants de puissance GaN), du LN2 et du laboratoire Ampère.  Le projet de recherche 

réalisé pendant les 3 années consistait à réaliser une étude sur la problématique suivante :  

L’étude et l’optimisation de la commande des transistors GaN par des composants discrets ou 

par intégration monolithique.  

L’étude bibliographique menée à la première partie de la thèse a permis de s’avoir que 

l’optimisation de la commande des GaN peut se faire par la réduction des phénomènes 

suivants :  

 Les inductances parasites entre le driver et le transistor de puissance et les inductances 

entre le transistor de puissance et le bus DC du convertisseur.  

 Le phénomène de Cross Talk dans le cas d’un bras d’onduleur. 

 Les fortes vitesses de commutation en courant et en tension  

 Les fortes pertes de conduction inverse pendant les phases de temps mort dans le cas 

d’un bras d’onduleur  

Dans le but de mettre en place, des systèmes efficaces pour réduire ces 4 phénomènes, un 

modèle numérique de transistors GaN est utilisé pour la phase de simulation. Le modèle 

proposé dans le cadre de cette thèse est composé d’un nombre réduit de paramètres. 

L’extraction des paramètres de ce modèle peut se faire à partir de mesures statiques ou 

dynamiques. Le meilleur résultat a été obtenu avec le modèle basé sur des paramètres 

statiques.  De plus, l’extraction de ces paramètres est simple à réaliser, comparée à celle des 
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paramètres du modèle dynamique. Un modèle statique est suffisant pour avoir une bonne 

représentativité des pertes en commutation et des vitesses de commutation en tension et en 

courant.  

L’utilisation du modèle statique a permis de valider la possibilité de contrôler les vitesses de 

commutation dans le cas d’un transistor GaN par la commande CATS, et cela, malgré la rapidité 

de la commutation de ce type de transistor. Cependant, l’utilisation de composants discrets 

peut être une limite qui empêche l’application de la commande de grille dans certains cas. 

Cette difficulté est due aux temps de réponses élevés des drivers disponibles.  

En boucle ouverte, le changement des paramètres du convertisseur (température, tension et 

courant) fait fortement varier la vitesse de commutation obtenue avec la commande proposée. 

Afin de diminuer la variation de la vitesse de commutation, des commandes en boucle fermée 

ont été mises en place. Ces systèmes en boucle fermée ont permis de régler le problème de 

manière partielle à cause de la rapidité de commutation du HEMT GaN comparée aux 

dynamiques des composants discrets utilisés. L’utilisation d’une commande en boucles 

fermées à base de circuits monolithiques en GaN permettrait d’améliorer le taux de réduction 

des vitesses de commutation par rapport à celui obtenu par composants discrets. La réalisation 

de ces circuits monolithiques à base de GaN serait rendue possible par l’utilisation de deux 

logiques qui sont :  

 La logique DCFL : faisant fonctionner certains transistors comme des résistances. 

 La logique ECL : faisant fonctionner tous les transistors dans la zone linéaire lui 

permettant ainsi d’avoir un meilleur temps de réponse que les circuits monolithiques à 

base de la logique DCFL. De plus, les circuits monolithiques ECL occasionnent moins de 

pertes du transistor de puissance que ceux à base de DCFL. 

Les faibles temps de réponse (tr < 1 ns) obtenus en simulation avec les circuits monolithiques 

à base de la logique ECL peuvent rendre possible l’utilisation des commandes multi-niveaux 

développées dans le chapitre 4 même pour des temps-morts inférieurs à 10 ns. Cette possibilité 

va permettre la réduction des pertes en conduction inverse et la suppression totale du 

phénomène de Cross Talk.  

Perspectives :  

Par manque de temps et la non-disponibilité des composants de la filière GaN, certains aspects 

de la thèse ont été validés uniquement par simulation. Les premières perspectives de la thèse 

consisteraient à valider de manière expérimentale les éléments suivants : 

Une architecture de convertisseur monolithique GaN utilisant la logique ECL et la logique DCFL 

afin de vérifier qu’il est possible d’obtenir des temps de réponse en dessous de 1 ns.  

Une commande CATS en boucle fermée avec un driver plus intégré GaN afin de vérifier la 

possibilité de contrôler le courant lors de la phase d’amorçage pour des temps de commutation 

en dessous de 10 ns.  
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Les secondes perspectives consisteraient à vérifier la limite d’intégration c'est-à-dire faire une 

étude afin de vérifier combien d’éléments du driver peuvent être intégrés sur la puce du 

transistor de puissance afin de garder un compromis entre l’optimisation de la commande GaN 

et la réalisation de ces circuits monolithiques de grille. 
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Annexe 

Annexe I 

Modèle du transistors GaN GS66508 P :  

.subckt Res_ds 1 2 TJ 

.param rTC=-0.0135 

ERES 1 3 value={I(VSENSE)*((1*3.6)*(0.238*0.82*(1-1*rTc*(V(TJ)-25)))/295)} 

VSENSE 3 2 DC 0 

.ENDS 

.subckt GS66508P_L3V2 gatein drainin sourcein source_S TC TJ 

.param conv_aide=1 

.param Rth_CasetoAmbient=0 

.param aDi=0.25       cur={(0.85/3.6)*(0.069*75/80)*295/1}   slp=2.0   rpara=0.82 

+      ITc=0.003          rTc=-0.0128               x0_0=0.31     x0_1=0.255 

+      di_gs1={7*4.3e-5}  di_gs2={2.6e-8}          di_gs3={100*0.8}    di_gs4={80*0.23} 

+      Igs1=1.42e-10      Igs2={(3.0e-010)*(5.7)/20}       Igs3=4.9     Igs4=6.83e-01 

+      Igs5=-7.85e-011    Igs6=-3.30             Igs7=6.0 

+      Igd1=5.49e-012     Igd2={2.6e-11*(7.5)/3}    Igd3=-3.09    Igd4=12 

+      Isd1=1.7e-013    Isd2=1e-12      Isd3=0   Isd4=2.5 

+      Isd5=5e-013    Isd6=10         Isd7=4.5   of1=100  of2=35 

+  ff1=0.345    ff2=1.2      ff3=4.5   ff4=0.5  ff5=8    

ff6=0.14 

Rth_1 T11 TJ {0.011} 

Cth_1 0 TJ {4.25e-5} 

Rth_2 T22 T11 {0.231} 

Cth_2 0 T11  {(2.96e-3)} 

Rth_3 T33 T22 {0.237} 

Cth_3 0 T22 {(6.65e-4)} 

Rth_4 TC T33 {0.021} 

Cth_4 0 T33 {(1.01e-3)} 

bdtemp 0 TJ I = (if(v(drain,source)>0, 
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+   (cur*(0.8*PWR((v(TJ)-25+273)/300,-2.7))*log(1.0+exp(26*(v(gate,source)-(7.9+0)+6.2-0.000*(-

25))/slp))* 

+ v(drain,source)/(1 + max(x0_0+x0_1*(v(gate,source)+4.1),0.2)*v(drain,source)))* 

+ v(drainin,sourcein), 

+ (cur*(0.8*PWR((v(TJ)-25+273)/300,-2.7))*log(1.0+exp(26*(v(gate,drain)-(7.9+0)+6.2-0.000*(-

25))/slp))* 

+ v(source,drain)/(1 + max(x0_0+x0_1*(v(gate,drain)+6.1),0.2)*1.0*v(source,drain)))* 

+ v(sourcein,drainin))) 

Xrd drain3 drain TJ Res_d 

ld drainin drain3 {2.0e-10} Rser=0 

Xrs source3 source TJ Res_ds 

Ls sourcein source3 {2.0e-10} Rser=0 

RSS source_S1 source3 {0.0001} 

LSS source_S source_S1 {1e-9} Rser=0 

rg gatein gate1 {1.3} 

Lg gate1 gate {1e-9} Rser=0 

Rcsdconv drain source {1000Meg/aDi} 

Rcgsconv gate source {1000Meg/aDi} 

Rcgdconv gate drain {1000Meg/aDi} 

bswitch drain2 source2 I = (if (v(drain2,source2)>0, 

+ (cur*(0.8*PWR((v(TJ)-25+273)/300,-2.7))*log(1.0+exp(26*(v(gate,source2)-(7.9+0)+6.2-

0.00*(-25))/slp))* 

+ v(drain2,source2)/(1 + max(x0_0+x0_1*(v(gate,source2)+4.1),0.2)*v(drain2,source2))), 

+ (-cur*(0.8*PWR((v(TJ)-25+273)/300,-2.7))*log(1.0+exp(19*(v(gate,drain2)-(7.9+0)+6.2-0.00*(-

25))/slp))* 

+ v(source2,drain2)/(1 + max(x0_0+x0_1*(v(gate,drain2)+6.1),0.2)*1.0*v(source2,drain2)))) ) 

R_drain2 drain2 drain {(1e-4)} 

R_source2 source2 source {(1e-4)} 

C_GS  gate source   {(2/7*Igs1/120/2.18)*3.5*295} 

C_GS1 gate source Q = 

((1/7*10/120/2.18*1.5)*295*1.5*((0.5*Igs2*Igs4*log(1+exp(ff5*0.5*(v(gate,source)-Igs3+ 

+     4.6)/0.9933))-Igs5*Igs7*log(1+exp(ff6*(v(source,drain)-

Igs6)/Igs7))))) 
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C_GD   gate drain   {(0.8/17*Igd1/30/2.18)*1.5*295} 

C_GD1  gate drain Q = ((0.7/7*1/25/2.18*0.8)*295*((0.5*Igs2*Igs4*log(1+exp(ff1*6*(v(gate,drain)-

Igs3+of1-50)/ 

+     (Igs4*ff3)))+Igd2*Igd4*log(1+exp(0.5*ff2*(v(gate,drain)-

Igd3+of2-30)/(Igd4 

+     *ff4)))))) 

C_SD  source drain   {(2/7*Isd1/2.18)*10*295} 

C_SD1 source drain Q = (1/7*1/2.18*18*295*(4*Isd2*Isd4*log(1+exp(0.1*(v(source,drain)-

Isd3+145)/Isd4))+ 

+                              Isd5*Isd7*log(1+exp(1.5*(v(source,drain)-Isd6+55)/Isd7)) 

+                             +5.7*0.0*(0.5*2.5e-12*0.643*log(1+exp(v(source,drain)-4.68+80))/(0.643 

+     *3.5)))) 

.ends 

STMicroelectronics STW11NM80 (800 V /11A) 

 

 

 

 

 

 

.model STW11NM80 VDMOS(Rg=3 Vto=4.5 Rd=140m Rs=100m Rb=175m Kp=30 Cgdmax=.5n 

Cgdmin=.05n Cgs=2n Cjo=.3n Is=88p ksubthres=.1 mfg=STMicroelectronics Vds=800 

Ron=350m Qg=44n) 
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Annexe II 

Modèle du transistors GaN EPC 2010 :  

.subckt EPC2010 gatein drainin sourcein 

.param aWg=599  A1=15.5 k2=2.2 k3=0.16 rpara=0.014  

+ aITc=.0019 arTc=-0.0072 ax0Tc=0.0 x0_0=0.31 x0_1=0.255 

+ dgs1=4.3e-7 dgs2=2.6e-13 dgs3=.8 dgs4=.23    

+     ags1=4.6652e-010 ags2=2.8515e-010 ags3=1.6844e+000 ags4=2.4330e-001 

+ ags5=-7.8476e-011 ags6=-3.3067e+000 ags7=6.0549e+000 

+  agd1=1.0549e-011 agd2=1.0922e-010 agd3=-3.0877e+000 agd4=5.2526e+000 

+    asd1=2.2894e-010 asd2=4.7887e-010 asd3=-1.3263e+001 asd4=1.8444e+000 

+    asd5=2.1370e-010 asd6=-4.4350e+001 asd7=3.0604e+001 

rd drainin drain {(0.75*rpara*(1-arTc*(Temp-25)))} 

rs sourcein source {(0.25*rpara*(1-arTc*(Temp-25)))} 

rg gatein gate {(.6)} 

Rcsdconv drain source {100000Meg/aWg} 

Rcgsconv gate source {100000Meg/aWg} 

Rcgdconv gate drain {100000Meg/aWg} 

bswitch drain source I=if(v(drain,source)>0, 

+ (A1*(1-aITc*(Temp-25))*log(1.0+exp((v(gate,source)-k2)/k3))*  

+ v(drain,source)/(1 + max(x0_0+x0_1*v(gate,source),0.2)*v(drain,source)) ), 

+ (-A1*(1-aITc*(Temp-25))*log(1.0+exp((v(gate,drain)-k2)/k3))*  

+ v(source,drain)/(1 + max(x0_0+x0_1*v(gate,drain),0.2)*v(source,drain)) ) ) 

bgsdiode gate source I=if( v(gate,source)>10, 

+ (0.5*aWg/1077*(dgs1*(exp((10.0)/dgs3)-1)+dgs2*(exp((10.0)/dgs4)-1))), 
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+ (0.5*aWg/1077*(dgs1*(exp((v(gate,source))/dgs3)-

1)+dgs2*(exp((v(gate,source))/dgs4)-1)))   ) 

bgddiode gate drain I=if( v(gate,drain)>10, 

+ (0.5*aWg/1077*(dgs1*(exp((10.0)/dgs3)-1)+dgs2*(exp((10.0)/dgs4)-1))), 

+ (0.5*aWg/1077*(dgs1*(exp((v(gate,drain))/dgs3)-1)+dgs2*(exp((v(gate,drain))/dgs4)-

1))) ) 

C_GS        gate source  {ags1}  TC=0,0 

C_CGS1      gate source Q=(0.5*ags2*ags4*log(1+exp((v(gate,source)-ags3)/ags4))+ 

+ ags5*ags7*log(1+exp((v(source,drain)-ags6)/ags7)) ) 

C_GD       gate drain  {agd1}  TC=0,0  

C_CGD1     gate drain Q=(0.5*ags2*ags4*log(1+exp((v(gate,drain)-ags3)/ags4))+ 

+ agd2*agd4*log(1+exp((v(gate,drain)-agd3)/agd4)) ) 

C_SD        source drain  {asd1}  TC=0,0 

C_CSD1 source drain Q=(asd2*asd4*log(1+exp((v(source,drain)-asd3)/asd4))+ 

+ asd5*asd7*log(1+exp((v(source,drain)-asd6)/asd7)) ) 

.ends 
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Schémas Electrique du banc de test  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Schéma électrique de la carte dynamique  

 Vue 3 D 

 

 

 

 

 

 

 

 

Vue de dessus de la carte dynamique 
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Vue de dessous de la carte dynamique 

Modèle Statique et dynamique développés dans le cadre de la thèse : 

Modèle Statique : 

*C:\Users\mbeye\Desktop\Cle2\GS66508P-LTspice-Model \GaN_LTspice_GS66508P_L3V2\GANS1.asc 

.Subckt GANS1 G1 D1 S1 

B1 D S I=if(V(G,S)>=({Vth})&V(D,S)>=0,if(V(D,S)< V(G,S)-({Vth}) , {gfs}*V(D,S), {gfs}*(V(G,S)-{Vth})),0) 

B2 D S I=if(V(G,D)>=({Vth})&V(D,S)<0,if(V(S,D)<V(G,D)-{Vth},{gfs}*V(D,S),-{gfs}*(V(G,D)-{gfs})),0) 

R1 S S1 {Rs} 

R2 D1 D {Rd} 

Cgd1 G D Q = ((({a1})/({b1}))*ln(1+exp({b1}*(V(G,D)+{c1})))) 

Csd0 S D {Csdmin} 

Cgd2 G D {Cgdmin} 

Cgs2 G S Q = ((({a3})/({b3}))*ln(1+exp({b3}*(V(G,S)+{c3}))))+d3*V(G,S) 

Csd1 S D Q = ((({a2})/({b2}))*ln(1+exp({b2}*(V(S,D)+{c2})))) 

.ends 
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Modèle dynamique : 

*C:\Users\mbeye\Desktop\Cle2\GS66508P-LTspice-Model-\GaN_LTspice_GS66508P_L3V2\GAND1.asc 

.Subckt GAND2 G1 D1 S1 

B1 D S I=if(V(G,S)>=({Vth})&V(D,S)>=0,if(V(D,S)< V(G,S)-({Vth}) , {gfs}*V(D,S), {gfs}*(V(G,S)-{Vth})),0) 

B2 D S I=if(V(G,D)>=({Vth})&V(D,S)<0,if(V(S,D)<V(G,D)-{Vth},{gfs}*V(D,S),-{gfs}*(V(G,D)-{gfs})),0) 

R1 S S1 {Rs} 

R2 D1 D {Rd} 

Cgd0 G D {Cgdmin} 

Cgd1 G D Q = ((({a1})/({b1}))*ln(1+exp({b1}*(V(G,D)+{c1})))) 

Cgs1 G S Q = ((({a3})/({b3}))*ln(1+exp({b3}*(V(G,S)+{c3}))))+d3*V(G,S) 

Csd0 S D {Cds} 

.ends 
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Annexe III :  

Contrôle de la vitesse de commutation en tension lors de la phase d’amorcage 

 Principe : 

Ce contrôle est un peu l’opposée du contrôle du courant presenté à la partie A du point II du 

chapitre 3. Afin de réduire uniquement la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
, le transistor est commandé par une tension Vdmax 

pendant la commutation du courant puis par une tension Vintv pendant une durée tintv lors de la 

commutation de la tension. Une fois la commutation de tension terminée, il est commandé à 

nouveau par une tension Vdmax (Fig.VI.b). Cette commande CATS est caractérisée par trois 

paramètres que sont :  

 T0V : paramètre indiquant la fin de la commutation du courant. Ce paramètre va 

permettre de minimiser au maximum les pertes de commutation.  

 Vintv : tension intermédiaire du driver appliquée pendant la commutation de la tension. 

 TintV : durée l’application de Vintv. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

.a) Commande classique                                           b) commande CATS tension 

Figure VI. 1 signaux du driver pour les deux types de commandes 

 Structure : 

Les structures sont les mêmes que celle de la commande CATS en boucle ouverte. La différence 

se situe au niveau de la forme des signaux cmd1 et cmd2.  
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.a) Structure 1                                                                      b) Structure 2 

Figure VI.48: Signaux d’entrée des deux drivers de chaque structure pour la CATS pour le contrôle de la tension  

lors de l’amorçage 

Validation Expérimentale : 

Pour valider ce principe de contrôle le même banc de test ainsi que le même convertisseur que 

celui de la CATS pour le contrôle de contrôle de courant lors de la phase d’amorçage est utilisé. 

La forme des signaux Cmd1 et Cmd2 ont été changés en utilisant le GBP (Agilent 81130A). Les 

figure VI.3 à figure VI.6 présente les résultats obtenus avec la commande CATS (AGVC) qui sont 

comparés aux resultats de la commande classique passive (SC).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure VI.2  Les signaux du GaN lors de la phase d’amorçage  pour Vdc = 80 V, IL= 2 A, Vintv = 4V et diffèrent Tintv = 

40 ns: 
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Figure VI.3 : Les signaux du GaN lors de la phase d’amorçage pour Vdc = 50 V, IL = 6 A, Vintv = 4V et diffèrent Tintv = 

40 ns 

Dans le but d’évaluer  du 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
  par la commande CATS lors de la phase d’amorçage, une tension 

Vintv de 4 V avec une durée de 40 ns a été appliquée au transistor pendant la commutation de 

la tension. Selon la valeur de Tov la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
   est ralentie ou pas . Pour de faible valeur de T0V (0 ns et 

5 ns), quel que soit le courant de charge, le contrôle de la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 est assuré avec un impact 

considérable sur la 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 qui a deux conséquences :  

 Un impact moins important sur la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 . 

 Des pertes de commutation importante. 

Pour un Tov moyen (10 ns), selon le courant de charge, le ralentissement de la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 est assuré ou 

pas. Pour un courant de charge de 2 A (figure VI.3) où la commutation de la tension dure moins 

de 10 ns, le contrôle de la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 n’est pas assurée. L’augmentation du courant du charge (6 A) 

entrainant un temps de commutation de la tension supérieur à 10 ns a permis la réduction de 

la  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 (figure VI.4). 

Pour un Tov  important  (30 ns ), le ralentissement de la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 n’est pas assuré pour aucun des 

courants de charge (2 A et 6 A) puisse que la commande CATS est appliquée pendant la phase 

de conduction. Cela a pour conséquence un blocage non désirée du transistor par la décharge 

de la capacité de Miller Cgd (flèche magenta de la figure III.3 et figure III.4). Cette décharge se 

produit pour compenser le courant de retour du driver induit par l’application de Vintv. Selon le 

courant de charge la tension pic de la réouverture n’est pas la même. Pour un courant de 2 A, 

la tension est de 5 V, cette valeur passe à 10 V avec un courant de charge de 6 A.  

CATS  Tov = 0 ns 

CATS  Tov = 5 ns 

CATS  Tov = 10 ns 

CATS  Tov = 30 ns 

SC 
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D’après ces analyses concernant l’impact  de Tov sur la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 , il peut être retenu les conclusion 

suivantes : 

 Le T0v doit être réglé de la manière la plus optimale (T0V moyen) afin d’avoir le moins 

d’impact possible sur la 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
 et sur la phase de conduction.  

 Le T0v doit être varié avec la variation du courant de charge.  

Pour assurer ces deux points, une commande CATS en boucle fermée pour le contrôle de la 

tension est nécessaire.  

Comme le paramètre T0V, le Tintv influe également sur le déroulement de La 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
. Lorsqu’une 

tension intermédiaire Vintv est appliquée avec un Tov optimal, plus le Tintv est important plus la 
𝑑𝑣

𝑑𝑡
 est petite (figure VI.5). Dans le cas d’un fort courant de charge, un Tintv non négligeable peut 

entrainer la saturation de la tension causée par celle du courant.   

 

 

 

 

  

 

 

 

Figure V.4 : Les signaux du GaN lors de la phase d’amoraçage pour Vdc = 50 V, IL = 6 A, Vinti = 4V et diffèrent Tov 

= 5 ns 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

CATS  Tintv = 5 ns 

CATS  Tintv = 120 ns 

SC 
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.a) IL = 13 A                                                                         .a) IL = 13 A 

Figure VI. 5 :  Les signaux du GaN lors de la phase d’amorçage pour Vdc = 100 V, different IL , Vintv = 4V et diffèrent 

Tov = 5 ns 

Un comportement similaire est observé pour des tension de drain différentes (figure VI.6 et 

figure VI.6b). L’analyse de la CEM effectuée dans à la partie d permettra de voir plus clair sur 

l’impact de la variation de Vdc.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

CATS  Tintv = 5 ns 

CATS  Tintv = 10 ns 

SC 
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Annexe VI :  

Schéma électrique permettant la génération des commandes cmd 1 et cmd2 pour les 

commandes 2N et 3N  

 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

Schéma électrique permettant la génération des commandes cmd 1 et cmd2 pour les commandes 2N et 3N 

Schéma électrique permettant la génération des commandes cmd 1 et cmd2 pour la 

commande 4N  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Schéma électrique permettant la génération des commandes cmd 1 et cmd2 pour la commande 4N  
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Schéma électrique permettant la génération des commandes cmd 1 et cmd2 pour la 

commande 4NA  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Schéma électrique permettant la génération des commandes cmd 1 et cmd2 pour la commande 4N 

Carte de puissance convertisseur multi-niveaux 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Carte de puissance convertisseur multi-niveaux 
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RESUME : Cette thèse s'inscrit dans un contexte de développement durable où les enjeux énergétiques consistent à 

concevoir des convertisseurs de puissance plus disséminés, donc avec une Spécification ambitieuse en termes de 

densités massique et volumique. Les composants à semiconducteur dit à grand Gap permettent l’augmentation de 

la fréquence de commutation et permettent un fonctionnement à plus haute température locale. Les commutations 

à front raides et à haute fréquence des transistors rendent le système plus sensible aux éléments parasites. Ceci 

perturbe en retour la commutation des transistors et génère des pertes joules supplémentaires. Dans ce contexte 

les travaux ont été effectués dans le cadre d’une cotutelle entre les laboratoires Ampère (INSA Lyon) et LN2 

(Université de Sherbrooke), le but étant d’apporter des contributions à l’optimisation de la commutation des HEMTs 

GaN. Le premier axe des travaux consiste à mettre en place des stratégies de contrôle de vitesses de commutation 

en tension et en courant, par la grille, dans le but d’améliorer la signature CEM. Les circuits de contrôle proposés 

sont développés dans un premier temps en boucle ouverte puis dans un second temps en boucle fermée afin de 

compenser des non-linéarités (température, courant de charge et tension de fonctionnement). Les prototypes de 

contrôle de grille ont été testés à partir de composants discrets du marché. Des limites apparaissent, que 

l’intégration monolithique GaN doit corriger à terme, en particulier en atténuant fortement le problème des 

inductances parasites. Les analyses en simulation ont reposé sur l’adoption d’un modèle comportemental de HEMT 

GaN identifiable. Le deuxième axe des travaux consiste à vérifier de manière systémique différentes stratégies de 

contrôle de grille notamment pour la gestion du compromis entre pertes joule pendant les temps morts au sein d’un 

à bras d’onduleur et la performance fréquentielle des commutations. Aux termes de ces travaux, les systèmes de 

contrôles développés en boucle ouverte ont permis de ralentir les vitesses de commutation d’au moins 30 %, 

occasionnant une augmentation des pertes de commutation, dans un ordre de grandeur inférieur à 50 %. Due à la 

rapidité de commutation des HEMT GaN et aux limites des composants discrets du marché, le taux de réduction des 

vitesses de commutation obtenu avec la boucle fermée (taux de réduction inférieur à 20 %) est moins intéressant 

qu’avec la boucle ouverte. L’utilisation d’un circuit monolithique peut être une alternative pour augmenter le taux 

de réduction des vitesses de commutation en boucle fermée. Des résultats de simulation sous SPICE en vue du circuit 

monolithique sont à la base de cette hypothèse. Concernant le deuxième axe, l’application de commande 

multiniveaux de grille des transistors du bras d’onduleur a permis de réduire les pertes de conduction inverse et les 

pertes dues aux phénomènes de Cross Talk d’au moins 30 %.
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