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Estimateur de temperature pour convertisseur à
commuation rapide
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Ce papier présente un circuit écrêteur permettant la mesure
de la tension en conduction d’un interrupteur de puissance afin
de pouvoir estimer sa température virtuelle de jonction. Les
différents éléments du circuits sont présentés et les paramètres
de dimensionnement sont détaillés. La validation expérimentale a
permis de démontrer un temps d’établissement rapide au alentour
de 800 ns assurant une fréquence de fonctionnement au delà de
150 kHz. La précision de l’estimateur est mesurée a +/-1°C

Mesure température, Circuit écrêteur

1. INTRODUCTION

Dans de nombreux domaines, le besoin de convertisseurs
alliant haute densité de puissance et fiabilité accrue apparaît
comme un enjeu majeur. A titre d’exemple, dans l’aéronau-
tique, l’introduction progressive de l’hybridation des systèmes
de propulsion impose une sûreté de fonctionnement évidente
ainsi qu’une température de travail élevée, tout en y allouant un
volume restreint. Dans l’automobile, la compacité de la chaîne
de traction, libérant de l’espace pour les batteries, et son coût
sont les principaux leviers pour une meilleure acceptation de la
mobilité électrique.

Les composants à large bande interdite associés à des boî-
tiers de nouvelle génération permettent de répondre à ces de-
mandes. En effet, en augmentant la fréquence de découpage, le
volume des éléments passifs est réduit. L’intégration des com-
posants dans un substrat de type circuit imprimé offre non seule-
ment des commutations rapides et exemptes de surtensions mais
également la fabrication parallèle de ces substrats entraîne une
réduction importante des coûts de fabrication [1, 2]. En outre, la
capacité des composants en carbure de silicium à fonctionner à
des températures plus élevées que leurs homologues en silicium
diminue les exigences sur le système de refroidissement mini-
misant ainsi le volume. Cependant, ces composants présentent, à
caractéristiques identiques, un volume de puce bien inférieur et
une aptitude limitée à la surcharge [3]. Afin d’exploiter au mieux
ces éléments onéreux, un nombre croissant d’applications utilise
les composants à la limite de leur zone de sûreté. Une mesure
continue de la température de jonction des interrupteurs de puis-
sance apparaît alors comme primordiale afin d’assurer la fiabi-
lité des convertisseurs. Ce papier présente une méthode indirecte
d’estimation de température de jonction compatible avec des vi-
tesses de transition jusqu’à 80 V/ns et avec un temps d’établis-
sement de l’ordre de 600 ns.

2. APPROCHE DE CONCEPTION

De multiples solutions de mesure de température ont été pro-
posées dans la littérature et certaines ont été implémentées dans
des systèmes industriels. Les méthodes de mesures directes, ne
sont pas adaptées à la mesure en ligne avec précision et à faible
coût. Par exemple, l’intégration d’un capteur de température,
de type NTC ou PT100, déporté sur le substrat ne permet pas
d’avoir une mesure précise et différenciée de chaque interrup-
teurs à cause de la direction majoritairement verticale du flux de
chaleur. La fig. 1 illustre ce cas de figure en montrant la disper-
sion de température dans un module de puissance en fonction-

nement. Un seul capteur est intégré sur le substrat et la tempé-
rature autour du capteur est inférieure de presque 40 °C à celle
de la puce la plus chaude. La mesure par émission infrarouge
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FIG. 1. Thermographie infrarouge d’un module de type
demi-pont(CAB008A12GM3) en fonctionnement

ou dans le spectre visible implique également un accès visuel
du composant. Par ailleurs, les équipement nécessaires à l’ac-
quisition sont volumineux et non compatible avec l’objectif de
bas coût. L’estimation de température indirecte tirant profit d’un
paramètre thermosensible a été largement étudiée pour les com-
posants Si ou SiC. Parmi les paramètres existants, la mesure de
la tension à l’état passant est une méthode simple offrant une
grande sensibilité et est compatible avec les composants unipo-
laires et bipolaires. Pourtant, durant le fonctionnement d’un in-
terrupteur, la tension aux bornes du composant sous test (CST)
évolue entre la tension de bus complémentée d’une éventuelle
surtension de blocage et la tension à l’état passant dépendante
du courant traversant l’interrupteur et de la température. Cette
forte dynamique, variant de la centaine voir le millier de volts
pour la tension à l’état bloqué, à quelque centaines de millivolts
pour l’état passant des meilleurs composants unipolaires, pros-
crit l’utilisation d’une chaîne de mesure capable d’acquérir l’en-
semble de la plage de tension [4]. L’utilisation d’un circuit écrê-
teur permet de soulager les contraintes sur le système d’acqui-
sition en limitant la tension à ses bornes lorsque le composant
supporte la tension de bus. Deux circuits de base sont présents
dans la littérature, un écrêtage par diode en série ou un écrêtage
par un transistor monté en émetteur (ou source) suiveur.

2.1. Circuit proposé

Pour les écrêteurs à base de diode de protection, la tension du-
rant la conduction de celle-ci doit être soustraite à celle mesurée
pour obtenir la tension à l’état passant. Cependant, la tension de
la diode évolue également avec sa propre température, différente
de celle du composant mesuré, et varie selon le lot de fabrica-
tion. Une étape de calibration ou un circuit de compensation
complexe est alors nécessaire [5]. A l’inverse, pour le circuit à



FIG. 2. Circuit de mesure de la tension à l’état passant

source suiveuse, la tension aux bornes du composant de protec-
tion est négligeable, due à sa faible RDSon, et sa dépendance en
température n’impacte donc pas la mesure. Néanmoins, ce cir-
cuit dans sa forme originale souffre d’une limitation forte due
aux imperfections du transistor. En effet, une vitesse de com-
mutation élevée est la cause d’une injection de courant à tra-
vers la capacitance de sortie du transistor écrêteur au début de
la phase de blocage. Cette injection génère une surtension au
niveau de sa source endommageant potentiellement sa grille et
le circuit d’acquisition aval. L’ajout de deux étages d’écrêtage
au circuit originel, illustré dans la fig. 2, permet d’une part de
protéger efficacement le transistor durant la phase de blocage et
d’autre part limite l’excursion de tension en entrée du convertis-
seur numérique-analogique.

2.1.1. Principe de fonctionnement

Le principe d’écrêtage du circuit est basé sur une modula-
tion d’impédance du transistor Q1 en fonction du niveau de la
tension d’entrée Ve. Un contre-réaction locale sur la source du
transistor va moduler sa tension de grille Vgs afin de moduler
son impédance ZDS . En postulant que le composant sous test se
trouve au début de sa phase de conduction, la tension d’entrée du
circuit est la tension à l’état passant du CST. Avec une tension
de grille Vg positive, le transistor Q1 est présumé conducteur,
son impédance équivalente est donc sa résistance à l’état pas-
sant RDSonQ1

. L’écrêteur amont étant présupposé inactif durant
cette phase, la tension au point dénoté A est donc obtenue avec
l’équation 1.

VA = Ve.
R14

RDSonQ1
+R14

(1)

En supposant, la valeur de la résistance de rappel R14 bien su-
périeure à celle du MOSFET Q1. L’équation de la tension peut
être simplifiée.

VA ≈ Ve (2)

L’amplificateur opérationnel, monté en non-inverseur, retrans-
crira la tension VA avec un gain tout en offrant une impédance
de sortie faible. L’écrêteur aval est également inopérant durant
cette phase. On peut donc obtenir :

Vout = Vb ≈ Ve.

(
1 +

R7

R6

)
(3)

A la fin de la période de conduction, le composant sous test se
bloque et la tension Va, suivant l’évolution de la tension Ve, croit
rapidement. La tension aux bornes de la grille du transistor Q1,
définie par l’équation 4, décroît jusqu’à atteindre la tension de
seuil Vth.

Vgs = Vg − Va −
(
IRg ∗Rg

)
(4)

Le canal du composant commence alors à se fermer et la résis-
tance équivalente RDS à augmenter. Le ratio du diviseur résistif
est alors modifié et la majorité de la tension appliquée en entrée
est portée par le transistor. Durant la durée de l’état bloqué du

composant sous test, un équilibre est obtenu entre le courant tra-
versant le transistor qui permet de polariser la grille autour de la
tension de seuil et la valeur de la résistance équivalente du tran-
sistor opérant en régime linéaire jusqu’au prochain amorçage.
Le courant de fuite à travers Q1 est donné par l’équation 5

If =
Vg − Vth

R14
(5)

2.2. Dimensionnement du circuit

2.2.1. Choix du transistor Q1

Le circuit écreteur doit pouvoir être capable de supporter la
tension appliquée durant la phase de blocage. Son calibre en
tension doit donc être au moins identique à la tension maximale
appliquée durant le test. La dynamique du transistor Q1 doit éga-
lement être similaire à celle du composant sous test. Cette dyna-
mique est liée d’une part à son circuit de commande et d’autre
part aux constantes de temps en jeu dans le circuit de puissance.
La capacité de sortie du transistor Coss associée à des impé-
dances en amont du drain ou au niveau de la source peut être
la cause de ralentissement des transitions. Minimiser cette va-
leur s’avère être primordial pour obtenir un circuit rapide. Sans
prendre en compte la technologie de fabrication, la capacité de
sortie est liée à la taille de la puce qui est elle-même liée au ca-
libre en courant du composant. Ainsi, sélectionner le composant
ayant le plus petit calibre en courant dans une gamme compa-
tible permettra de minimiser les délais lors des transitions. Un
calibre en courant faible se traduit également par une RDSon
élevée. Cependant, cette valeur influe peu dans la mesure de
Von. Enfin, un boîtier favorisant la dissipation ainsi qu’un bonne
méthode d’extraction de la chaleur est à intégrer dans la concep-
tion. En effet, bien que le courant de l’application ne transite
pas par le composant, des pertes associées à l’état bloqué ainsi
qu’aux transitions sont à évacuer.

2.2.2. Réglage de la tension de grille Vg

La tension continue appliquée sur la grille impacte le fonc-
tionnement durant la phase de conduction et aussi durant le
blocage. Ainsi durant la phase de conduction, où la mesure de
la tension à l’état passant est effectuée, le transistor Q1 doit
être pleinement passant afin d’assurer l’hypothèse aboutissant
à l’équation 2. La tension appliquée entre la grille et la source
doit donc être grandement supérieure à la tension de seuil Vth.
en utilisant l’équation 4, il est alors possible de déterminer la
tension minimale Vg appliquée à la grille en supposant le cou-
rant de grille IRg

négligeable.

Vgmin
≥ Vthmax

+ Vonmax
(6)

La tension Vonmax
étant la tension maximale mesurée durant

le fonctionnement. Dans le cas d’un MOSFET de puissance,
cela correspond à la température de puce maximale au courant
pic. Inversement, la tension maximale sur la grille ne doit pas
amener à dépasser la tension maximale spécifié par le fabricant
Vgsmax

.
Vgmax ≤ Vgsmax + Vonmax (7)

Durant l’état bloqué du composant sous test, la tension Vgs est
régulée autour de la tension de seuil. La tension au point A est
obtenue en utilisant l’équation 8.

Vaoff
= Vg − Vth (8)

Lors de l’amorçage la tension au point A, initialement stabilisée
à la tension Vaoff

, va tendre vers la valeur à l’état passant Von.
A même constante de temps, le temps d’établissement dépendra
de la valeur de l’échelon de tension. Par conséquent, afin d’at-
teindre le plus rapidement la valeur finale, la tension de grille
est choisi au plus proche de la tension minimale de l’équation 6.
De plus, une faible valeur de Vg permet de limiter au minimum
le courant de fuite durant l’état bloquée réduisant la puissance
dissipée par le transistor.



2.2.3. Réglage de la résistance de grille Rg

La valeur de la résistance de grille contrôle la dynamique des
transitions du transistor Q1 et réduit dans le même temps la ten-
sion Vgs appliquée durant ces même transitoires. Un compromis
est alors à trouver, par simulation ou par l’expérimentation, entre
une dynamique rapide et une tension Vgs trop élevée. La fig. 3
illustre ce compromis.
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FIG. 3. Tension sur le point A durant le blocage avec différentes valeurs de
résistance de grille

2.2.4. Réglage de la résistance de rappel R14

La résistance R14 charge le point A et permet ainsi de dé-
charger les capacités parasites du circuit. Une faible valeur de
résistance, en réduisant les constantes de temps associées, ac-
célère alors les transitoires. Une faible valeur limite également
le pic de tension au blocage [7]. L’effet de la valeur de résis-
tance de rappel sur la dynamique et la tension pic est illustré
par les résultats expérimentaux de la fig. 4. Cependant, la va-
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FIG. 4. Tension au point A durant le blocage avec différentes valeurs de
résistance de pied

leur de la résistance impose, avec la valeur de la tension Vg , le
courant de fuite durant l’état bloquée. Le transistor, opérant en
linéaire, supporte quasiment l’intégralité de la tension d’entrée.
La puissance dissipée est alors le produit de la tension d’entrée
et du courant de fuite. Pour réduire les pertes, un courant de
fuite faible, correspondant à une valeur de résistance de rappel
élevée, est alors recherchée.

2.2.5. Réglage de l’écrêteur amont

La section précédente a révélé une incohérence dans le choix
de la valeur de la résistance R14. En effet, une valeur faible ré-

duit la sur-tension au blocage et accélère les transitions mais
une valeur forte est nécessaire pour réduire la puissance dissi-
pée durant le fonctionnement. Le principe de fonctionnement
de l’écrêteur amont est de virtuellement connecter une faible
impédance au point A si la tension en ce point dépasse un seuil
et inversement de la déconnecter si le seuil n’est pas atteint. Le
seuil étant défini par la tension de claquage de la diode transil
Vtc. La contrainte sur le choix de la valeur de la résistance de
rappel est alors levée. Durant la phase de conduction, la tension
à l’état passant, mesurée au point A, ne doit pas être atténuée
par l’écrêteur amont. En outre, durant la phase de blocage, le
courant de fuite doit être majoritairement imposé par la résis-
tance de rappel R14. Par conséquent, le choix de la tension de
claquage est défini par l’équation 9 et l’équation 10.

Vtc1 > Vonmax (9)

Vtc1 > Vaoff
(10)

Durant le blocage, la surtension est causée par la variation ra-
pide de la tension d’entrée, injectant un courant à travers les ca-
pacités parasites du transistor Q1 [7]. Même si ces capacités ont
été minimisées lors du choix du transistor. La tension au point
A est alors la somme de la tension aux bornes de la transil et
de celle-développée par le courant injecté à travers l’impédance
Zec constituée par la mise en parallèle de la capacité C1 et la
résistance R1.

Vapic
= Vtc + (IQ1 ∗ Zec) (11)

Le blocage étant un transitoire rapide, le couple C1, R1 est
choisi pour offrir une impédance faible à la fréquence équiva-
lente du front de montée, généralement situé dans les dizaines
de mégahertz. Après la phase de blocage, la résistance déchar-
gera la capacité jusqu’au prochain transitoire. Néanmoins, une
valeur de capacité trop importante entraînera un déphasage qui
combiné à la courbe caractéristique brutale de la transil amènera
des instabilités durant les transitoires. De nouveau un compro-
mis est à trouver pour le choix de ces composants de l’écrêteur.

2.2.6. Choix de l’amplificateur opérationnel

Le rôle principal de l’amplificateur est de recopier le signal au
point A sans surcharger l’écreteur amont et en offrant une im-
pédance de sortie faible pour les étages avals. La tension de sor-
tie Vs étant possiblement reliée à un convertisseur analogique-
numérique à faible impédance d’entrée. Selon la valeur du cou-
rant transitant dans le composant sous test ou de sa température,
l’excursion de la tension mesurée Von sera de quelque dizaines
de millivolts à quelques volts. La température de la puce étant
estimée à partir de la variation de cette tension durant le fonc-
tionnement ∆Von, une faible erreur ainsi qu’un faible dérive de
la valeur est attendue. L’ajout d’un gain dans l’étage d’amplifi-
cation permet d’augmenter l’excursion du signal de sortie amé-
liorant le rapport signal sur bruit. la valeur du gain est définie
par l’équation 12.

R7

R6
≤ Vsmax

Vonmax

− 1 (12)

Le paramètre Vsmax
étant la tension maximale de sortie imposée

par l’étage de conversion numérique en aval. Afin de restituer
rapidement la tension mesurée, l’amplificateur doit posséder un
produit gain-bande au moins vingt fois supérieur à la fréquence
équivalente des transitoire et offrir également une vitesse de ba-
layage élevée. Le circuit de la fig. 2 est également conçu pour
mesurer des tensions négatives comme dans le cas de redres-
sement synchrone. L’amplificateur opérationnel doit donc être
capable de fonctionner avec une alimentation symétrique. En-
fin, une tension d’offset faible limite l’introduction d’une erreur
dans la mesure.
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FIG. 5. Schéma équivalent de prise de mesure de la tension à l’état passant

2.2.7. Réglage de l’écrêteur aval

La tension au point A lorsque le composant est bloqué est dé-
finie dans l’équation 8. La tension de grille Vg est généralement
choisie légèrement supérieure à la valeur minimale définie dans
l’équation 6. Ceci implique un dépassement de la tension maxi-
male Vsmax

autorisée par l’étage de conversion numérique ou de
l’isolateur. L’écrêteur aval contient donc la valeur de la tension
de sortie grâce à la transil D4. La résistance R2 limite le courant
dans la diode et sa valeur est obtenue par l’équation 14.

R2 ≥
Vaoff

.
(
1 + R7

R6

)
− Vtc2

ID4max

(13)

Vtc2 = Vsmax
(14)

3. SOURCE D’ERREUR DANS LA MESURE

3.1. Méthode d’estimation de la température d’un composant
unipolaire

L’estimation de la température de jonction d’un composant
unipolaire repose sur l’évolution de la valeur de sa résistance à
l’état passant RDSon avec la température. Une mesure de cette
résistance durant le fonctionnement du convertisseur n’est pas
directement réalisable. Seule la tension à l’état passant est me-
surable durant la phase de conduction. Ainsi,comme le montre
l’équation 15, la mesure du courant dans le composant ou à dé-
faut le courant de sortie du convertisseur, Is est nécessaire au
calcul de la résistance.

RDSon =
V on(t)

Is(t)
(15)

Dans un second temps, en assimilant la dépendance en tempéra-
ture de la résistance à une fonction quadratique, la température
peut-être estimée en utilisant l’équation 16.

Tjv(RDSon) =
−b+

√
(b2 − 4a (c−RDSon))

2a
(16)

3.2. Erreur due au couplage par impédance commune

La première étape de l’estimation de température part du pos-
tulat de la mesure d’une tension aux bornes d’une résistance
pure. Malheureusement, en pratique l’accès au plus proche de la
puce est difficile et une partie des amenées du courant de puis-
sance est partagée avec les connections de mesure (voir fig. 5).
Ainsi la tension réellement mesurée est la somme de la tension
aux bornes de la puce et de la tension à travers une fraction de
l’inductance de maille.

V on(t) = RDSonIs(t) + VLp
(17)
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FIG. 6. Courant de sortie, tension aux bornes de l’inductance Lp et résistance
mesurée avec un couplage par impédance commune

Durant le temps de phase de conduction, le courant dans le com-
posant évolue selon l’ondulation de sortie ∆I . Cette évolution
va générer un échelon de tension, positif ou négatif en fonction
du type de composant mesuré, aux bornes de l’inductance para-
site selon l’équation 18.

VLp =
Lp.∆I

∆t
(18)

Ce décalage sur la tension mesurée entraîne une erreur sur le
calcul de la résistance mesurée RDSonm

qui va évoluer durant
le temps de la conduction. Un exemple de l’erreur générée par le
couplage est illustré dans la fig. 6. Dans ce cas, la valeur réelle
de la résistance est de 8 mΩ, l’inductance Lp est de 5 nH et
l’ondulation de courant est de 24 A pour un temps de conduction
de 3,3 µs

RDSonm
= RDSon +

Lp.∆I

∆t.Is(t)
(19)

Cette erreur étant systématique et dépendante de l’applica-
tion, elle peut être compensée durant la calibration. De plus,
une attention particulière est à porter sur la mise en place des
connexions de mesure afin de minimiser le couplage.

3.3. Erreurs dans la chaîne de mesure

Comme expliqué dans la section précédente, l’estimation de
température requiert d’abord d’obtenir la tension à l’état pas-
sant et le courant de l’application. Une mesure précise de cou-
rant est donc essentielle. La bande passante de cette acquisi-
tion est elle moins exigente puisque seule l’ondulation à la fré-
quence de découpage est nécessaire. De manière semblable au
couplage par impédance commune, toute tension insérée dans la
chaîne de mesure aura un effet identique sur le calcul de la résis-
tance RDSonm . Néanmoins, les tensions résiduelles dans le cir-
cuit de mesure sont liées aux imperfections des composants tels
que l’amplificateur opérationnel ou l’isolateur. Ces tensions sont
donc mesurables et compensables avant l’estimation de tempé-
rature en fonctionnement.

4. RÉSULTATS

En utilisant la méthode de la section 2.2, un circuit a été
conçu, et réalisé sur un circuit imprimé, pour mesurer la tension
à l’état passant d’un module MOSFET SiC de 8 mΩ fonction-
nant dans un convertisseur DC-DC bidirectionnel. Le sélection
des valeurs pour les différents éléments constituant le circuit est
assujettie aux spécifications d’entrée données dans le tableau 1.
La tension de grille a été fixée à 6 volts, La diode D1 a été choi-
sie avec une tension de claquage de 5.1 volts. La valeur de la



TABLEAU 1. Spécifications du système de mesure

Tension
maximale

durée
minimum
de mesure

dV/dt
maximum

Plage de
mesure

900 volts 1,2 µs 80 V/ns +/- 1.1 V

capacité C1 est de 2.2 nanoFarad, la valeur de la résistance R1
est de 50 Ω. Le gain de l’amplificateur opérationnel est réglé à
2. Et enfin la tension de claquage de la diode D4 est de 4.6 volts.

4.1. Calibration et mesure de la précision en courant continu

Le gain DC du circuit ainsi dimensionné à été mesuré à l’aide
d’une source de tension variable et de deux multimètres de pré-
cision. La carte à été alimentée 30 minutes avant le test afin
d’atteindre un équilibre thermique de tous les composants. Pour
chaque valeur réglée sur la source de tension, une série de 500
mesures a été effectuée et la valeur moyenne de ces mesures est
conservée. La relation entre la tension d’entrée Ve et la tension
mesure Vs est assimilée à une fonction affine. Les données re-
cueillies sont ajustées selon cette équation. La figure 7 présente
d’une part les résultats de mesure et d’autre part l’erreur relative
faite en utilisant une fonction linéaire à la place des mesures. On
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FIG. 7. Mesure du gain de la carte en courant continu. L’erreur relative est
tracée sur le second axe

peut observer une bonne linéarité de la fonction sur l’ensemble
de la plage de mesure et même au delà. L’erreur relative est in-
férieure à 0.1%. Le gain mesuré est légèrement inférieur à la
valeur théorique. La différence étant due à la tolérance des ré-
sistances R6 et R7 et au diviseur résistif en entrée. Une tension
résiduelle, de l’ordre de 30 mV est également présente. Ce dé-
calage sera pris en compte dans les équations pour l’estimation
de la température.

4.2. Calibration

L’étape de calibration est motivée par deux objectifs. D’abord
prendre en compte les éventuelles erreurs additionnelles,
comme la précision des isolateurs, qui n’auraient pas été dé-
tectées lors des tests précédents. Ensuite, bien qu’une valeur de
RDSon soit fournie par le constructeur avec sa dépendance en
température, cette valeur varie légèrement d’un composant à un
autre et demande une correction. A ces fins, le module MOS-
FET est placé sur une plaque froide régulée en température par
un cryostat. De manière à limiter l’auto-échauffement du com-
posant, une série de tests en double impulsion est réalisée. Une
valeur de l’inductance de sortie identique à l’application finale
est choisie pour ces mesures. Lors de la seconde impulsion, le
composant est dans les même conditions que durant le fonc-

tionnement permanent du convertisseur. Dans un premier temps,
la tension appliquée est réduite pour s’affranchir de l’ondula-
tion de courant (faible ∆I). Afin de s’assurer de régime ther-
mique permanent, la valeur de la CTN intégrée au module est
surveillée. Chaque mesure est donc effectuée une fois la valeur
de la CTN stabilisée.

La tension VDS aux bornes du composant sous test est mesu-
rée à l’aide d’une sonde passive haute tension (TPP0850, Tek-
tronix), le courant de sortie est lui obtenu à l’aide du sonde de
courant (3274, Hioki), la sortie du circuit de mesure est reliée
à une sonde différentielle basse tension isolée par fibre optique
(Firefly, PMK). L’ensemble des sondes sont connectés à un os-
cilloscope numérique (MSO44b, Tektronix). La bande passante
des voies de mesure de courant et de tension Von est réduite à 20
MHz pour réduire le bruit en entrée. La résistance à l’état pas-
sante durant le temps de conduction est calculée à l’aide d’une
fonction Math de l’oscilloscope suivant l’équation 20. La va-
riable Vofst comprenant l’ensemble des tensions résiduelles dé-
crites dans la section 3.2 et 3.3.

RDSon(t) =
V on(t)− Vofst

Is(t)
(20)

Pour chacune des températures, une valeur moyenne de la ré-
sistance RDSon(t) est effectuée avec 42 mesures consécutives.
Cette opération de moyennage permet également de diminuer le
bruit. A partir de cette courbe, la valeur moyenne de la résis-
tance est calculée depuis l’instant ou le signal est établi, estimé
à 800 ns jusqu’à la fin de la période de conduction (3.3 µs). La
valeur de la tension Vofst est alors ajustée pour faire corres-
pondre cette valeur moyenne avec une valeur étalon. Cette va-
leur de référence a été obtenu précédemment par un traceur de
courbe dans les mêmes conditions de température. La figure 8
rassemble un ensemble de mesures de l’étape de calibration
pour un composant actif localisé en haut du bras de pont (high
side switch). La valeurs moyenne des résistances pour chaque
température est affichée sur chacune des courbes.
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FIG. 8. Mesure de la RDSon à différentes températures en double impulsion et
à tension de bus réduite (130 volts)

4.3. Validation de l’estimation de température

En utilisant les valeurs issues de la calibration, les coeffi-
cients, a,b,c, de l’équation du second ordre peuvent être calculés
par ajustement. Dans le but de vérifier la validité du système de
mesure, le composant sous test est alors placé à une tempéra-
ture arbitraire. L’équation 16, implémentée dans une fonction
Math de l’oscilloscope, est appliquée sur la valeur de la résis-
tance RDSon. La différence entre la valeur moyenne de la tem-
pérature obtenue et la température relevée par la CTN est alors
considérée comme la précision de l’estimateur. Dans l’exemple
illustré de la figure 9, la température de la référence (CTN)



est de 108.5°C alors que l’estimateur indique une température
moyenne de 109.8°C. Plusieurs autres essais aléatoires ont per-
mis de valider une précision de l’ordre de 2°C sur l’ensemble de
la plage de mesure.
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FIG. 9. Estimation de la température virtuelle de jonction sur un point de
fonctionnement arbitraire en double impulsion

5. CONCLUSIONS
Un circuit de mesure de la tension à l’état passant d’un inter-

rupteur de puissance à été présentée .Ce circuit permet d’obte-
nir combiné à une étape de post-traitement, une estimation de la
température virtuelle de jonction d’un interrupteur de puissance.
Son principe de fonctionnement a été détaillée. Le processus de
sélection et le dimensionnement de chaque composants à été dé-
veloppé. Après une première étape de mesure du gain DC d’un
circuit réel, une seconde étape de calibration de l’estimateur par
une série de tests en double impulsion a été exposée. Une véri-
fication de l’estimation après calibration a permis d’obtenir une
bonne précision de mesure. L’implémentation de ce circuit, dans
un convertisseur fonctionnement en régime permanent offrira
une protection rapide en cas de dépassement de la température
de jonction.
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