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Introduction générale

Introduction générale

Les convertisseurs d'électronique de puissance sont de plus en plus utilisés dans les

domaines industriels et domestiques. A l'heure actuelle, la conception de ces dispositifs

devient un enjeu important dans les entreprises, car les prototypes sont coûteux et la phase de

conception, qui se complique de plus en plus avec. l'augmentation des contraintes, repose

principalement sur l' expérie:nce des ingénieurs. Ainsi, le besoin· d'une démarche de

conception par optimisation deviendra une préoccupation primordiale du monde industriel.

Dans ce contexte, l'objectif de nqs travaux de thèse est de réaliser une démarche

d'optimisation des convertisseurs statiques la plus générale possible en s'appuyant sur des

modèles analytiques et un environnement d'optimisation adéquat. Pour ce faire, nous avons

choisi une structure flyback en absorption sinusoïdale comme un support significatif d'étude

car elle regroupe la plupart des aspects qui intéressent le concepteur des convertisseurs

statiques actuels. En effet, elle est caractérisée par un fonctionnement en double échelle de

temps, ce qui nécessite une analyse des performances "en basse fréquence vis-à-vis de

l'absorption sinusoïdale et en haute fréquence vis-à-vis de la compatibilité électromagnétique

(CEM). Pour les aspects encombrement, pertes et thermique, ·elle contient à la fois des

éléments passifs (transformateur, inductances, condensateurs) et actifs (semiconducteurs). En

outre, le convertisseur flyback est largement utilisé dans la gamme des faibles puissances car

il est bien adapté pour réaliser la conversion (alternatif) continu-continu entre deux sources de

tension.

Ainsi, le premier chapitre sera consacré à l'étude du flyback et à l'analyse de son

fonctionnement en absorption sinusoïdale. Pour réaliser une étude générale, nous allons nous

intéresser à un fonctionnement en conduction mixte qui combine à la fois la conduction

discontinue et la conduction continue sur la période basse fréquence.

Dans le deuxième chapitre, nous allons présenter des modèles analytiques en vue du

dimensionnement et de l'optimisation de la structure flyback en conduction mixte. L'objectif

est de traduire les variations de la commande, des contraintes maximales et efficaces en

courant, des pertes dans les semiconducteurs et dans r les condensateurs, du volume des

éléments passifs et du spectre CEM par des formulations analytiques intégrables dans une

démarche d'optimisation globale.
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Pour tenir compte des pertes dissipées dans les composants magnétiques utilisés dans

les alimentations à découpage en mode PFC, nous allons développer, dans les chapitres trois

et.quatre, un modèle des pertes fer et un'modèle des pertes cuivre en tenant compte des effets

de proximité et de peau, ainsi. que des pertes supplémentaires dues à l'entrefer.

Connaissant les pertes dissipées dans les différents composants de la structure flyback,

nous allons élaborer, dans le chapitre cinq, des modèles thenniques simplifiés afin de

contrôler l'état d'échauffement des semiconducteurs et des composants bobinés.

Pour intégrer ces différents modèles dans une démarche d'optimisation basée sur un

algorithme de type gradient et pour traiter les discontinuités de modèles, le chapitre six sera

consacré au développement des outils dédiés à l'<?ptimisation en électronique de puissance.

Disposant des modèles analytiques de la structure flyback et des outils d'aide à

l'optimisation, nous allons nous intéresser, dans le dernier chapitre, aux résultats de

l'optimisation sous contraintes. Nous allons montrer que le volume optimal dépend à la fois

des paramètres à optimiser et des contraintes imposées. Les résultats de mesure viennent

valider cette démarche d'optimisation.

2
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1. Introduction

Une démarche d'optimisation, telle que nous l'avons adoptée, nécessite souvent une

pré-étude fonctionnelle. Dans ce contexte, le présent chapitre s'intéresse au fonctionnement

.de la structure flyback el! absorption sinusoïdale. Dans un premier temps, nous allons justifier

le choix de cette structure pour réaliser la démarche d'optimisation que nous envisageons.

Nous allons analyser le fonctionnement de cette structure sous tension d'alimentation

constante puis sinusoïdale en conductions continue, discontinue et critique limite entre les

modes discontinu et continu. Nous allons montrer que le volume du transformateur du flyback

en conduction continue est plus important que celui en conduction discontinue. En revanche,

les contraintes en courant sont plus importantes en conduction discontinue qu'en conduction

continue. Pour faire une étude générale, et bénéficier des avantages de ces deux modes de

fonctionnement, nous allons présenter une commande, baptisée commande mixte, qui

combine la conduction discontinue et la conduction continue sur la période basse fréquence et

offre un compromis entre le volume du transformateur et les contraintes en courant dans les

semiconducteurs. A la fin de ce chapitre, nous allons simuler et valider expérimentalement le

fonctionnement du flyback en absorption sinusoïdale en conduction discontinue et en

conduction mixte.

2. Support de l'étude: la structure flyback

La structure flyback de la figure 1 est choisie comme un support significatif pour

réaliser une démarche d'optimisation la plus générale possible. Du point de vue méthodologie

de conception, elle regroupe la plupart des aspects qui intéressent le concepteur des

convertisseurs statiques. En effet, c'est une structure raccordée au réseau, caractérisée par un

fonctionnement en double échelle de temps, ce qui nécessite une analyse des performances en

basse fréquence vis à vis de l'absorption sinusoïdale et en haute fréquence vis à vis de la

compatibilité électromagnétique (CEM). Pour les aspects encombrement, pertes et thermique,

elle contient à la fois des éléments passifs (transformateur, inductances, condensateurs) et

actifs (semiconducteurs).

Du point de vue perfonnances en électronique de puissance, la structure flyback est

largement utilisée dans la gamme des faibles puissances (~600 W) car elle est bien adaptée

pour réaliser la conversion altematifcontinu entre deux sources de tension [Hua 94], [Nbae

94], [Barbi 91], [Sable 91], [Kuwabara 90], [Greenland 93], [Barcia 00], [Lorenz 01]. Elle

présente les avantages d'une structure mono-interrupteur, facilement commandable et

4
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comprenant peu de composants. Par ailleurs, elle présente une isolation galvanique et autorise

des sorties basse tension par l'intermédiaire du rapport de transformation du transformateur.

Lf

Vred

Figure 1 : La structure jlyback

Le champ magnétique dans le transformateur évolue dans un seul quadrant (structure

asymétrique). Le transfert de puissance est indirect: le courant est nul au secondaire du

transformateur lorsque l'interrupteur S est fermé, pendant ce temps, l'énergie est alors stockée

dans l'inductance primaire. Cette énergie est transférée au secondaire pendant l'ouverture de

S, ainsi le transformateur est utilisé en accumulateur d'énergie, ce qui défavorise son

dimensionnement.

Le courant primaire étant découpé, le placement d'un filtre à l'entrée est nécessaire.

Ce filtre doit être dimensionné pour atténuer le bruit différentiel lié à la composante haute

fréquence du courant d'entrée. Cependant, un asservissement de la composante basse

fréquence de ce courant est nécessaire pour assurer qu'elle soit sinusoïdale en phase avec la

tension du réseau. Pour déterminer les performances du point de vue compatibilité

électromagnétique (CEM), un Réseau Stabilisateur d'Impédance de Ligne (RSIL) est intercalé

entre le convertisseur et la source d'alimentation.

L'inconvénient majeur de la structure flyback est l'inductance de fuite du

transformateur qui induit des surtensions sur l'interrupteur et gène considérablement les

commutations à l'ouverture. Ce problème peut être résolu en réalisant un bobinage avec peu

de fuite (bon couplage entre les enroulements primaire et secondaire) ou en utilisant un circuit

écrêteur qui se charge de limiter la tension aux bornes de l'interrupteur.

3. Analyse du fonctionnement

Toute démarche d'optimisation des convertisseurs statiques basée sur des modèles

analytiques est, souvent, précédée d'une étape d'analyse de fonctionnement dite étape de

conception fonctionnelle au cours de laquelle nous restons au stade des grands principes de

5
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fonctionnement de l'électronique de puissance. L'objectif est de déterminer tous les

paramètres agissant sur le fonctionnement de la structure étudiée et de commencer à formuler

les contraintes de base (valeurs maximales des courants dans les semiconducteurs, tensions

maximales à supporter par les composants, puissance délivrée... ) qu'il faut prendre en compte

pour assurer un bon fonctionnement. L'objectif de cette phase d'analyse et d'aboutir à un

premier dimensionnement, non optimisé, pour obtenir un point de fonctionnement soit

analytiquement soit par simulation et peut aller jusqu'à la validation expérimentale.

3.1 Fonctionnement à tension d'alimentation constante

L'analyse du fonctionnement du flyback [Ferrieux 99], [Andrieu 95], [Benqassmi 98],

[Larouci 02/1] montre deux modes possibles de conduction: la conduction discontinue et la

conduction continue. Nous appelons une conduction critique, la limite entre le mode continu

et le mode discontinu. Dans cette partie, nous analysons ces modes de fonctionnement sous

tension d'alimentation constante (figure 2).

Vred

Figure 2 : La structure jlyback alimentée avec une tension constante

3.1.1 Analyse en conduction continue

En mode de fonctionnement continu, les formes d'ondes de courant pnmaIre et

secondaire sont représentées sur la figure 3 ci-dessous.

~........ / ID
: ..~
: ··············1

o
Temps

Figure 3 : Formes d'ondes de courant en conduction continue

6
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Pendant l'intervalle [0, a Td], où Td est la période de découpage et Cl le rapport

cyclique défini comme le rapport entre la durée de conduction de l'interrupteur et la période

de découpage, l'interrupteur S est fermé, tandis que la diode secondaire estbloquée (ID = 0),

nous avons donc :

v == L . dIs
red .1 dt

( ) l Vred
I S t = Smin +-- ·t

LI

Avec:

(1)

(2)

ISmin: la valeur minimale du courant primaire commuté à l'instant d'amorçage de

l'interrupteur S.

LI : .l'inductance propre de l'enroulement primaire.

Vred: est la tension d'alimentation.

D'après les lois d'Ampère et de Lenz (3) :

nI .11 +n 2 ·12 =Re·<p

VI V 2=

(3)

Avec:

Re est la réluctance du matériau magnétique utilisé.

nI et n2 sont, respectivement, les nombres de spires primaire et secondaire.

Il,12 et VI, V2 sont, respectivement, les courants et les tensions primaire et secondaire.

Le flux magnétique créé par le courant Il peut s'exprimer comme suit:

n V
(n(t) =_1 (1 . +~.t)
't' R Smm L

e 1

La tension aux bornes de la diode secondaire D est:

(4)

(5)

Où fi =~ est le rapport de transformation du transformateur et Va la tension de
nI

sortie supposée constante.

Cette phase prend fin lors du blocage de l'interrupteur à l'instantu Td. Il s'ensuit la

mise en conduction de la diode D qui assure la continuité du flux magnétique.

7



Fonctionnement du flvback en absorption sinusoïdale

Durant cette phase de conduction, les expressIOns du courant secondaire, du flux

magnétique et de la tension aux bornes de l'interrupteur sont données par (6):

ID (t) = - Vo
• (t - Cl • T

d
) + Ismax

L2 m
n 2 ISmin VR · .

<pet) =-(--_·(t-u·T
d

))
Re m L2

Vs (t) = Vred + Vo
m

(6)

Ismax : est la valeur maximale du courant pnmmre à l'instant du blocage de

l'interrupteur.

L2 : est l'inductance propre de l'enroulement secondaire.

Du fait que la valeur moyenne de la tension aux bornes de l'inductance LI est nulle sur

une période de découpage, nous pouvons déduire que la tension de sortie est reliée à la

tension d'entrée par la relation suivante:

(7)

A partir de l'équation du courant primaire (2), l'ondulation de ce courant s'exprime

comme suit:

~Is = Vred · Cl • Td
LI

La valeur moyenne du courant dans l'interrupteur est:

m·u
ISmoy = -- · 1

01-u

(8)

(9)

Les valeurs maximales des tensions aux bornes de l'interrupteur S et la diode D sont:

Les contraintes maximales en courant dans l'interrupteur·et la diode sont:

= m,u. I + Vred ·u·TdI smax 0

1-u 2·L
I

1 = ISmax
Dmax

m

8
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Fonctionnement du flyback en absorption sinusoïdale

3.1.2 Analyse en conduction discontinue

Alimentée par une tension d'entrée constante, la structure flyback, en conduction

discontinue, présente les formes d'ondes de courant suivantes:

o

Is

7
Temps

Figure 4: Formes d'ondes de courant en conduction discontinue

Ce mode de conduction est obtenu lorsque la démagnétisation de LI est complète

avant la fin de la période de découpage.

D'après la figure 4, nous constatons trois phases de conduction: la première

correspond à la durée de conduction de l'interrupteur (a Td), la deuxième est la phase de

conduction de la diode secondaire de a Td à {3Td ({3Td est l'instant de blocage de la diode) et la

troisième est une phase à courant nul dont sa durée (1- (3)Td est d'autant plus importante que

la tension d'entrée est faible. La durée de conduction de la diode est déduite de l'instant où le

courant ID dans la diode s'annule, nous trouvons:

Ainsi la durée de la phase à courant nul est donnée par:

[ m.v]
(1- P) ·T = 1- a · (1 + red). T

d V d
o

Les valeurs maximale et moyenne du courant primaire sont :

Dans ce type de conduction, la puissance transmise s'exprime comme suit :

2 2
P = a · Vred • Td

o

9

(12)

(13)

(14)

(15)



Fonctionnement du flvback en absorption sinusoïdale

Remarque:

• Les contraintes maximales de la tension aux bornes de l'interrupteur et la diode sont les

mêmes que celles trouvées en conduction continue.

3.1.3 Analyse en conduction critique

Le mode de conduction critique est la limite entre les conductions discontinue et

continue. Il est obtenu en amorçantl'interrupteur dès que le courant dans la diode s'annule.

Dans ce cas, les courants dans l'interrupteur et dans la diode ont les formes d'ondes

présentées dans la figure 5.

1

o a Td

Figure 5 : Formes d'ondes de courant en conduction critique

---:;7'
Temps

D'après la relation 13 de l'analyse en conduction discontinue, nous déduisons que la

conduction critique est un cas particulier de la conduction discontinue. En effet, elle est

obtenue lorsque (3=1.

Nous constatons donc que si /3:si 1, la démagnétisation de LI est complète et la

conduction est discontinue. Dans le cas contraire, la conduction est continue. Ainsi, une

valeur limite du rapport cyclique Ulimit qui assure la conduction discontinue est déduite (16).

(16)

3.2 Fonctionnement en mode PFC (Power Factor Correction)

En réalité, la structure flyback, support de notre étude, est raccordée directement au

réseau. Ainsi, la tension d'alimentation est une sinusoïde (17) :

Vres (0) = Vmax • sin(O) (17)

Vrnax est l'amplitude de cette tension.

Avec : e = ru . t

co = 2 · 1t · Fr : est la pulsation du réseau.

10



Fonctionnement du flyback en absorption sinusoïdale

Fr : est la fréquence du réseau.

Si nous supposons que la fréquence de découpage Fd est très supérieure à celle du

réseau Fr" la tension d'alimentation peut être considérée constante sur une péri~de de

découpage. Dans ce contexte, l'analyse effectuée à tension d'alimentation constante reste

valable sur la période basse fréquence. Les résultats sur cette période sont déduits de ceux

obtenus sur une période de découpage en remplaçant la tension Vred par

Dans le tableau ci-dessous noùs récapitulons les principales formulations que nous

allons utiliser dans la suite.

Type du conduction

Conduction
discontinue

Conduction
Critique

Principales formulations

. Vrnax ·lsin(O)I·u 2 ·TdI Srnoy (0) = -------
2·L I

u 2
• Vmax 2 ·T u 2

• Vmax 2 ·T
dP = d • dt => P = d

° 2· LI ° 4· LI

Ulirnit = V + ·V
° m max

VoVSmax =Vrnax +-
m

Vnmax =Vo +m·Vrnax

Tableau 1 : Principales formulations sur la période basse fréquence

Le rapport cyclique limite déterminant le type de la conduction ne tient pas compte des

différents paramètres du convertisseur. En s'appuyant sur les analyses de fonctionnement

effectuées en conductions continue et discontinue, nous pouvons déduire que le type de la

conduction est aussi déterminé par l'inductance magnétisante.

A partir de la relation 13 nous déduisons que la conduction discontinue est assurée sur

toute la période réseau si la condition suivante est vérifiée:

1
<----

V(_O_+m)2
V rnax

Ra' étant la résistance de charge.

(19)

La figure 6 montre la valeur maximale de l'inductance magnétisante assurant la

conduction discontinue sur toute la période réseau en fonction de la fréquence de découpage.

Il
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0.005 .....~----_.
I~~

1 ~~..........

1 1

. 0.02

(H) r'\.
0.015 ,-."'..·· ···..".. ··..·..·· ..· ····.. ·· ··..·..··(;..· 1 m.."1l)··..·;(·..t..e..·..·..· ·..+·· " ····• ·..·..·..,,;. · ··i.. · ···..i ···• ~

Llmax(Fd,O.l) 0.01 ., ..

- Conductio~. .~
discontinue . '--

Fd(Hz)

Figure 6: Inductance maximale assurant la conduction discontinue sur toute la période réseau pour m=O.l

Au-delà de cette valeur limite, la conduction devient mixte (continue et discontinue au

voisinage de zéro).

La conduction continue pure peut être envisagée maIS pour des valeurs très

importantes de l'inductance magnétisante LI, compte tenu de la modulation à 100 Hz de la

tension d'entrée. Ce cas ne sera pas retenu car il entraînerait un dimensionnement trop

important du transformateur.

En effet, et dans un cadre de dimensionnement [Ferrieux· 99], le volume de circuit

magnétique du transfonnateur du flyback en conduction continue peut être plusieurs fois celui

en conduction discontinue à puissance transmise et fréquence identiques.

Afin de bénéficier des avantages des deux modes de conduction (compromis entre le

volume du circuit magnétique et les contraintes en courant), nous présenterons une commande

pennettant de travailler en mode PFC en conduction mixte, où les deux régimes, continu et

discontinu, apparaissent au cours de la période basse fréquence.

3.2.1 Absorption sinusoïdale en conduction discontinue

L'expression de la composante basse fréquence du courant d'entrée en conduction

discontinue, rappelée ci-dessous, montre que cette composante est directement

proportionnelle à la tension d'alimentation si la fréquence· de découpage et le rapport

cycliques sont fixes.

l (e) _ _V_max_·_ISI_·n_(e_)I_·u_
2

Smoy - 2. L ·F
1 d

(20)

Fd = _1_ : est la fréquence de découpage.
Td

12



Fonctionnement du flvback en absorption sinusoïdale

Ainsi, il apparaît que le comportement du flyback est purement résistif vis à vis de la

tension d'alimentation. Autrement dit, l'absorption sinusoïdale, en conduction discontinue, est

assurée naturellement àrapport cyclique et fréquences de découpage fixes.

3.2.2 Absorption sinusoïdale en conduction continue

En conduction mixte et plus particulièrement pour la partie continue de la conduction,

l'absorption sinusoïdale ne sera assurée que si l'on asservit le rapport cyclique.

Afin de prédéterminer l'évolution de, ce rapport cyclique, nous pouvons employer la

modélisation moyenne. du convertisseur. En effet cette modélisation moyenne, qui fait

abstraction du découpage, permet d'étudier l'évolution 'lente' des grandeurs et se prête bien à

notre problème pour l'étude de la modulation à 100 Hz.

Rappelons que cette modélisation peut se traduire par un schéma équivalent moyen

obtenu à partir du schéma de base en remplaçant:

les semiconducteurs fermés pendant aTd (ou (l-a)Td) par un. générateur de courant

de valeur aIs (ou (l-a )Is),

les semiconducteurs ouverts pendant aTd (ou (l-a)Td) par un générateur de tension

de valeur aVs (ou (l J-a )Vs).

Is ou Vs étant le courant ou la tension imposé au semiconducteur pendant la période

considérée.

Pour notre flyback, en conduction continue et pendant (l-a)Td :

l'interrupteur S est ouvert, soumis à (Vred + Va),
m

la diode D fermée, soumise à IL]
m

Nous aboutissons donc au schéma équivalent suivant:

Vred

(1 - a) · (V red + V 0 )

m
IL 1(1 - a) .-
m

V o

Figure 7 : Modèle moyen du jlyback

Avec e= OJ • t , nous déduisons :

13



Fonctionnenzent du flvback en absorption sinusoïdale

(Of)) ())) 8 Va dIL I (8)Vred = (l-n( · (Vred ( ) +-) + LI ·(0.--

m d8
(21)

En négligeant le dernier tenne (composante basse fréquence de la tension aux bornes

de LI négligeable compte tenu du choix sur la valeur de LI), nous aboutissons à :

(22)

L'hypothèse faite précédemment sera validée par la suite et est largement vérifiée.

4. Calcul des paramètres de la structu"re

4.1 Choix du condensateur de sortie

Connaissant les variations en basse fréquence du courant au secondaire du

transformateur et du courant de charge, l'expression du courant dans le condensateur de sortie

et par conséquent la tension aux bornes peuvent être déduites.

Pour une ondulation de la tension de sortie !l;o = 'tv' et une puissance de sortie Pola
a

capacité du condensateur de filtrage de sortie est donnée par la relation (23) ci-dessous.

(23)

(0 : est la pulsation du secteur.

5. Simulatio"n en conduction discontinue

En conduction discontinue et .d'après la relation (20), la composante basse fréquence

du courant d'entrée est directement proportionnelle à la tension d'alimentation en fixant le

rapport cyclique et la fréquence de découpage. Ainsi, l'absorption sinusoïdale est assurée

naturellement sans aucun asservissement particulier, ce qui donne à cette stratégie l'avantage

d'être mise en œuvre facilement. L'autre avantage est qu'elle nécessite une faible inductance

magnétisante pour assurer la conduction discontinue sur toute la période réseau.

L'inconvénient de cette commande est le fonctionnement fortement discontinu à basse tension

d'alimentation qui engendre des contraintes fortes en courant.

Par ailleurs, la forme fortement discontinue du courant d'entrée imposera la présence

d'un filtre d'entrée pour ne pas réinjecter sur le réseau les composantes haute fréquence de ce

courant.

14



Fonctionnementdu (lyback en absorption sinusoïdale

Ce filtre et son dimensionnement feront partie par la suite de la procédure

d'optimisation. Néanmoins, les simulations présentées ci-après sont effectuées avec un filtre

dont la fréquence de coupure a été choisie 10 fois inférieure à celle cle découpage. Ce pré

dimensionnement a permis de montrer le fonctionnement de l'alimentation en absorption

sinusoïdale.

Les figures 8 et 9 montrent le courant magnétisant dans le transformateur et la tension

de sortie simulés sur Pspice avec' les paramètres suivants :

Inductance magnétisante: L1=O.SmH,

Rapport de transformation: m=O.S,

Fréquence de,découpage : Fd=SOkHz,

Rapport cyclique a=O.2,

Capacité du condensateur de sortie: Co= 7mF (dimensionnée pour aVOIr une

ondulation de 1% sous 48V).

0.0150.010.005

48 1....•••..••.•...••..•...••••.••.•.••..•.•••••..,.•...••········································11············· .J' ,

48.4 ...---------.--.------.--------,

48.2

47.8 1·············',,·············-/······················.· ! :....., .;: , ············· ..1

Vo(V)

Figure 8 : Courant magnétisant Figure 9 : Tension de sortie

D'après la forme du courant magnétisant, nous constatons que la conduction

discontinue est assurée sur toute la période réseau.

La tension de sortie oscille autour de la valeur prévue (48V) avec une ondulation de

1%..

Les figures 10 et Il présentent le courant absorbé côté réseau filtré (LF1.4mH,

CFO.SJlF) et son contenu spectral.

Rappelons que le filtre 'd'entrée est chargé d'atténuer la composante haute fréquence

du courant d'entrée. Ainsi, il est dimensionné en choisissant sa fréquence de coupure

Fe = 1 plusieurs fois inférieure (dix fois dans ce cas) à celle de découpage et en
2·1t.~L ·Cf f

autorisant le passage du SO Hz.
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-~~~~-~~~~-~~~~-~~~~-
---- ..... NNNNN~~~~r<)~

0.003-------- ---.

OlJJ7 -- -------------------------- _

O.COl -

i'0.005 --

lo.~ -
] 0.003

0.002 -

0.001 --

0.0150.010.005

0.4 r------- ---.

0.2

-0.2

-0.4 ~-----.,-----..:..------_ ___J tes)

0.02

Ires(A)

Figure 10: Courant d'entrée filtré Figure Il : Spectre du courant d'entrée filtré

Nous constatons que le courant d'entrée est sinusoïdal et que ses harmoniques sont

inférieures à celles fixées par la norme basse fréquence EN 61000-3-2, classe D. A titre

comparatif, cette norme impose une valeur de 3.4mAJW pour l'harmonique 3 ce qui fait

(d'après la figure 9) que cette norme est largement respectée.

Dans le tableau 2 nous récapitulons les valeurs du taux de distorsion harmonique

TDH=-- et celles du facteur de puissance F = II·coslfJl selon le nombre du raies

. p ~~I~

prises en compte (nmax) et dans les cas du courant d'entrée filtré et non filtré.

In est la valeur efficace du n ème harmonique du courant d'entrée.

Il est la valeur efficace du fondamental du courant d'entrée.

<Pl est le déphasage entre le courant et la tension d'entrée.

TDH Fu
nmax=40 0.1 0.99Courant d'entrée non

filtré nmax-+ 00 3.5 0.27

nmax=40 0.002 0.99Courant d'entrée filtré

nmax-+ 00 0.06 0.99

Tableau 2 : Taux de distorsion harmonique etfacteur de puissance

Nous constatons qu'une bonne estimation du facteur de puissance nécessite de tenir compte

des raies dues au découpage. Par ailleurs, le filtrage du courant d'entrée permet de diminuer le

taux de distorsion harmonique et améliore considérablement le facteur de puissance.
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Fonctionnement du flvback en absorption sinusoïdale

Remarques:

La puissance délivrée par le convertisseur (50W) indique que la classe à respecter,

parmi celles de la norme EN 61000-3-2, est la classe D qui correspond à des puissances

inférieures ou égales à 600W [61000-3-2 N].

Le filtre HF est placé. en amont du pont à diodes. Son emplacement en aval induit,

pour certaines valeurs de paramètres Lfet Cfde filtre (où le courant d'entrée est en avance de

phase par rapport à la tension de réseau) une phase à courant d'entrée nul car la commutation

des diodes du pont redresseur, dans ce cas, est imposée par la tension d'alimentation.

Le tableau ci-dessous récapitule les différentes contraintes sur les semiconducteurs.

L'interrupteur S La diode D

Vmax(V) 421 210.5

Imax(A) 2.7 5.22

Ieff(A) 0.58 1.69

Imoy(A) 0.22 0.94

Tableau 3 : Les contraintes sur les semiconducteurs en conduction discontinue

6. Résultats de mesure en conduction discontinue

Pour vérifier le fonctionnement du flyback en conduction discontinue, une maquette

est réalisée (figure 12).

Figure 12 : La maquette en conduction discontinue

17



Fonctionnement du flvback en absorption sinusoïdale

Nous avons relevé les courants au primaire et au secondaire du. transformateur sur des

périodes haute fréquence au voisinage du sommet de la tension d'alimentation, ce qui nous

pennet de vérifier si la ·conduction est discontinue sur toute la période réseau. Par ailleurs,

nous. nous intéressons aux allures de la tension de 'sortie et 'du courant absorbé par le

. convertisseur.

Ces mesures sont effectuées avec les paramètres suivants : Fd==50kHz, Lm==O.5mH,

m==0.5,. Co==6.8mF, u==O.2, LF2mH et CFO.22J,lF.

Les figures 13 et 14 montrent que le fonctionnement est discontinu même au voisinage

du sommet de la tension d'alimentation (valeur maximale de la tension d'entrée). Cela

confinneque la conduction est discontinue sur toute la période basse fréquence.

l~4,BOS t(s) 6,B05

4

5..,------r----....-----.,.--,----r-----,

o

Figure 14 : Courant secondaire

-1 +-----1----+---+----+--------1

(},BOO1,8E05

-1 +----+-----+-----f-----+----J

-2,2B05 -1,2B05 -2,OBŒ> 8,œŒ)
t(s)

Figure 13 : Courant primaire

. 2

D'après les figures 15 et 16 nous constatons que le courant d'entrée est sinusoïdal en

phase avec la tension de réseau et que la norme basse fréquence EN 61000-3-2 classe D est

respectée. "Dans ce cas, le facteur de puissance vaut 0.97.

0,4

0,2

~vro
~

-0,2

-0,4

-0,6 4---.-----t"- --..,.-----t-- -~~

° 0,005 0,01 0,015 0,02 0,025 0,03 0,035 0,04
t(s)

Figure 15 : Courant d'entrée mesuré

4..,------------------:---1

3,5 - n - - - - - - - n 1'---_I_lYfSlIre I_tnrre_----Jr-----n - - - - --

~2,5 - -----------------------------------------------------------

12 - -----------------------------------------------------------
CI)
Q)

.::: 1,5 --------------------------------------------------------

1 -- - -- -----------------------------------------------------

- M ~ ~ ~ - M ~ ~ ~ - M ~ ~ ~ - M ~ ~ ~ "
- - - - - N N N N N M M M M M

œng

Figure 16 : Spectre mesuré du courant d'entrée

18



Fonctionnement du flyback en absorptio'n sinusoïdale

Les figures 17 et 18 présentent les variations de la tension de sortie et son ondulation.

Ces variations confinnent qué la tension de charge oscille autour de 48V avec une ondulation

de 1%.

0,020,0150,01
tes)

48,4..,.------,------,----,.....-----,

48,3

48,2

tfl,9

tfl,8

tfl,7+------,-----,----_r-------l

o

>4a1
'0
>48

0,020,0150,01
tes)

1 l ,

~ttj ---------. -----r--------------r--------------r-------------
> : : :

44 ---------------~------- ---- ----i----------------i---------------
l , ,, , ,
, , 1

1 1 1 •

42 -- ----- -- -- --- -i-- ---- ---- -- ---r- -- ---- ---- ---i ---- ----- ------
l , ,

1 1 1

il) -t----i-'-----r-'---"""l-'----i

o

La conduction mi~.te combine les deux modes de conduction, discontinu et continu. La

commande associée à cette conduction est une commande à fréquence fixe qui consiste à

asservir la composante basse fréquence du courant d'entrée à une référence sinusoïdale

[Benqassmi 98], [Larouci 02/2]. Le rapport cyclique est la grandeur de réglage qui permet au

courant moyen d'entrée de suivre cette consigne (figure 19).

Figure 17 : Tension de sortie mesurée

7. Simulation en conduction mixte

Figure 18 : Ondulation de la tension de sortie

1 r e f

Iref

_/
J 1 s . dt = Iref{t)

Figure J9 : Principe de la commande mixte

Le circuit de commande de la figure 20, implanté dans Pspice explique le principe de

cette commande.
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Commode
de l'interrUpteur S

Initialisation de
l'intégrateur

~

Bascule
RS

'-------1R Q

Oscillateur à
fréquence fixe Fd ~-------l S Q

Ri

....·,··,······,,········r····-·····-···-··-··-···-····---.

L'intégrateur

...: _ , .

(Iref Ri \
..-------:...-_---=--------'-------~

Figure 20 : Circuit de commande en conduction mixte

Le bloc intégrateur pennet de récupérer la composante basse fréquence du courant

d'entrée et de la comparer à une référence sinusoïdale redressée.

La sortie du comparateur à hystérésis est un signal logique, il vaut 0 quand la valeur moyenne

du courant d'entrée atteint la référence sinusoïdale, et il vaut 1 ailleurs.

L'oscillateur pennet d'amorcer l'interrupteur S à fréquence fixe égale à la fréquence

de découpage Fd.

L'interrupteur S est commandé par la sortie Q de la bascule RS, la sortie

complémentaire pennet d'initialiser l'intégrateur (le court-circuiter dès que sa sortie est

nulle).

De ce fait, l'interrupteur S est commandé à l'amorçage au début de chaque période de

découpage et est commandé en blocage quand la sortie de l'intégrateur s'annule

( (ls ) BF (t) == Iref(t) ).

Les figures ci-dessous présentent respectivement, la variation du rapport cyclique, le

courant magnétisant, la tension de sortie, la composante basse fréquence du courant d'entrée

et son spectre harmonique (simulés sur Gentiane [Gerbaud 96] et Pspice [MicroSim 96]). Ces

résultats sont obtenus avec les paramètres suivants :

Inductance magnétisante : LI=2mH,

Rapport de transfonnation : m=O.S,

Fréquence de découpage: Fd=SOkHz,

Capacité du condensateur de sortie: Co= 7mF (dimensionnée pour aVOIr une

ondulation de 1% sous 48V).
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Figure 21 : Allure du rapport cyclique en conduction

mixte
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Figure 22 : Courant magnétisant

Nous remarquons que le rapport cyclique est pratiquement constant au voisinage de

zéro de la tension d'alimentation puisque la conduction est discontinue, puis il décroît pour

atteindre une valeur minimale au sommet de la sinusoïde.

Cette variation du rapport cyclique se traduit sur l'allure du courant magnétisant par

une conduction discontinue au voisinage de zéro et une conductio~ continue sur le reste de la

période basse fréquence.

La tension aux bornes du condensateur de sortie, présentée sur la figure 23 ci-dessous

oscille autour de la valeur prévue (48V) avec une ondulation de 1%.
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Figure 23 : Tension de sortie

D'après les figures 24 et 25, nous constatons que le courant d'entrée est sinusoïdal et

que ses harmoniques sont largement inférieures à celles admissibles par la norme basse

fréquence EN 61000-3-2, classe D.
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Figure 24 : Courant d'entrée filtré Figure 25 : Spectre du courant d'entrée filtré

Notons dans ce cas que le taux de distorsion hannonique est TDH = 0.0005 et que le

facteur de puissance est pratiquement unitaire (Fp==0.99).

Nous présentons dans le tableau ci-dessous les différentes contraintes sur les

semiconducteurs.

Tableau 4 : Les contraintes sur les semiconducteurs en conduction mixte

L'interrupteur S La diode D

Vmax(V) 421 210.5

Imax(A) 1.71 3.44

Ieff(A) 0.44 1.51

Imoy(A) 0.2 1.04

Nous constatons que les contraintes de tension sont les mêmes que celles de la

conduction discontinue. En revanche, les contraintes maximales en courant sont moins

importantes. Du point de vue volume, la valeur de l'inductance magnétisante est plus grande

dans ce mode de conduction comparée à celle en conduction discontinue mais elle est plus

faible que celle nécessaire en conduction. continue, ce qui montre l'intérêt de la conduction

mixte (compromis entre le volume du circuit magnétique et les contraintes maximales en

courant).

8. Résultats de mesure en conduction mixte

Pour valider la commande mixte, un prototype de la structure flyback en mode de

. fonctionnement mixte est réalisé (figure 26).
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Figure 26 : Le banc de mesure en conduction mixte

Les formes d'ondes ci-dessous sont relevées pour les·paramètres suivants: Fd=SÜkHz,

Lt=2mH, m=0.5, Co=6.8mF, Lr=2mH et CFO.22J.!F.

Les figures 27 et 28 prése1!tent les courants au pnmalre et au secondaire du

transformateur sur des périodes haute fréquence au voisinage de zéro de la tension

d'alimentation. D'après ces courbes nous constatons que la conduction est discontinue au

voisinage de zéro.

Pour savoir si la conduction devient continue sur le reste de la période basse

fréquence, nous avons relevé les courants primaire et secondaire sur des· périodes haute

fréquence au voisinage du sommet de la tension d'alimentation (au voisinage du quart de la

période basse fréquence) (figure 29 et 30). Ces relevés montrent que le courant commuté à
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Figure 28 : Courant secondaire au voisinage de zéro
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Figure 27 : Courant primaire au voisinage de zéro
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l'instant d'amorçage de l'interrupteur n'est pas nul et que le courant dans la diode ne s'annule

pas à la fin de la période de découpage. Cela continne que le fonctionnement n'est plus

discontinu au voisinage de sommet de la tension d'alimentation. Ainsi les deux modes de

fonctionnement, discontinu et continu, apparaissent sur la période basse fréquence.

Les figures 31 et 32 présentent le courant absorbé côté réseau et son spectre

harmonique comparé à la norme basse fréquence en considération (EN 61000-3-2 classe D),

nous constatons .que cette norme est largement respectée, le facteur de puissance dans ce cas

est pratiquement unitaire Fp==O.99. Par ailleurs~ le courant d'entrée est sinusoïdal en phase

avec la tension d'alimentation, ainsi l'absorption sinusoïdale est vérifiée.

Figure 29 : Courant primaire au voisinage du
sommet

Figure 30 : Courant secondaire au voisinage du
sommet
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Figure 31 : Courant d'entrée mesuré
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Figure 32 : Spectre mesuré du courant d'entrée

Notons que l'asservissement mis en œuvre est celui décrit dans le paragraphe 7

précédent. Afin de se synchroniser sur le secteur, un signal de référence est réalisé (figure 33)

en détectant le passage par zéro de la tension d'alimentation.
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Figure 33 : Tension de référence à l'entrée de l'intégrateur

La figure 34 présente la tension aux bornes de la charge du flyback. Nous remarquons

qu'elle oscille autour de 48V avec une ondulation de 1% comme le montre la figure 35.
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Figure 35 : Ondulation de la tension de sortie

48,4 ..,.------,----~--___r---__,

48,3

48,2

48,1

~48o
>

47,9

47,8

47,7

47,6 +-----+-----+------+-----1

°0,020,0150,005 0,01

tes)

Figure 34 : Tension de sortie mesurée
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9. Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons étudié le fonctionnement de la structure flyback

en absorption sinusoïdale. Le choix de cette structure nous a été dicté par la volonté

d'effectuer une approche d'optimisation la plus générale possible: étude des performances en

double échelle de temps (absorption sinusoïdale en basse fréquence et perturbations CEM en

haute fréquence), tenir compte des pertes dans différents composants (transformateur,

inductance, condensateur, semiconducteur) ainsi que l'évaluation de volume des éléments

passifs. Par ailleurs, cette structure est imposée pour l'intérêt qu'elle présente dans la

réalisation de la conversion alternatif continu entre deux sources de tension (structure mono

interrupteur, isolation galvanique).

Après avoir présenté la structure flyback, nous l'avons analysée en conduction

continue et en conduction discontinue. Cette analyse nous a montré que le circuit magnétique

du transformateur est plus volumineux en conduction continue qu'en conduction discontinue.

En revanche, les contraintes maximales en courant dans les semiconducteurs sont plus
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importantes en conduction discontinue qu'en conduction continue. Pour bénéficier des

avantages de chacune de ces deux conductions, nous avons présenté une commande mixte

pour laquelle les deux modes de conduction (discontinu et continu) apparaissent sur la période

basse fréquence. Nous avons montré que cette commande est un bon compromis entre le

volume du trans[onnateur et les contraintes maximales en courant dans l'interrupteur et dans

la diode. Les alimentations réalisées en conduction discontinue et en conduction mixte ont

permis de valider les résultats de simulation.

Disposant d'une commande qui offre au préalable un compromis entre le volume du

transfonnateur et les contraintes en courant, l'objectif des prochains chapitres de ce travail est

d'optimiser la structure flyback en mode de fonctionnement mixte.
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1. Introduction

A l'heure actuelle, les outils infonnatiques sont considérablement développés, ce qui

pennet de résoudre beaucoup de problèmes d~s le domaine du Génie Electrique. Les

logiciels spécifiques de' type Pspice, Simplorer et Saber sont des moyens efficaces pour

l'étude temporelle du comportement des structures simples. Cependant si ces structures

possèdent une entrée alternative basse fréquence et un découpage haute fréquence -ce que

nous appelons la double échelle de temps- la simulation temporelle devient pénible et

coûteuse en temps de calcul et taille mémoire. L'étude des perfonnances CEM s'avère

également difficile du fait des constantes de temps du RSI,L qui viennent pénaliser de plus la

simulation [Popescu 97], [Costa 98], [Crebier 99/1], [Andersen 97]. D'autre part, dans les

procédures de dimensionnement et d'optimisation, où nous cherchons à avoir d.es résultats

dans un temps le plus court possible, la simulation temporelle devient une problématique.

Pour cela, les efforts des chercheurs dans ce domaine se sont orientés vers le développement

de modèles et d'outils perfonnants, rapides du point de vue du temps de résolution, et qui

peuvent être -avec une précision moindre- un palliatif efficace à la simulation temporelle.

C'est dans ce contexte que nous présentons des modèles analytiques visant à effectuer

l'optimisation dans de bonnes conditions.

La commande mixte présentée dans le premier chapitre pennet un fonctionnement en

absorption sinusoïdale de la structure flyback. Par ailleurs, elle présente un compromis entre

le volume du transformateur (le volume dominant dans la structure) et les contraintes

maximales en courant. Dqns le but de fonnuler une démarche de dimensionnement et

d'optimisation de la structure flyback étudiée en mode de fonctionnement mixte, nous

élaborons dans le présent chapitre des modèles tenant compte des différents aspects liés au

bon fonctionnement de cette structure : absorption sinusoïdale, performances CEM, volumes

des élément.s passifs et pertes.

Dans un premier temps, nous traduisons la commande à l'aide de fonnulations

analytiques afin de les exploiter, par la suite, dans le développement d'un modèle des

contraintes maximales et efficaces en courant et d'un modèle de volumes des composants

passifs. Ce dernier va définir la fonction objectif à minimiser (le volume total). Pour respecter

les normes haute fréquence et contraindre les pertes dissipées dans la structure, nous allons

décrire un modèle du bruit différentiel et des modèles évaluant les pertes dans les

semiconducteurs et dans les condensateurs des filtres d'entrée et de sortie.
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2. Modèles analytiques de la structure Flyback en conduction mixte

La structure flyback que nous cherchons à optimiser-afin de respecter les normes

basse et haute fréquence, de minimiser les pertes et essentiellement le volume- est une

structure de conversion alternatif continu, caractérisée donc par la double échelle de temps et

qui fonctionne à des fréquences de découpage relativement élevées ~ 20kHz. En plus de ces

contraintes partagées avec la plupart des structures d'électronique de puissance, la commande

en conduction mixte du flyback étudié, basée sur l'asservissement en temps réel de la valeur

moyenne du courant d'entrée à une référence sinusoïdale, va compliquer de plus une

démarche d'optimisation utilisant la simulation temporelle.

Afin de s'affranchir de la simulation temporelle, nous proposons dans cette partie des

modèles analytiques de la structure flyback en conduction mixte en vue du dimensionnement

et de l'optimisation [Larouci 00/1]. Ces modèles sont validés par la simulation Pspice

[MicroSim 96] et Gentiane [Gerbaud 96].

2.1 Modèle analytique décrivant les variations du rapport cyclique alpha (a)

L'allure du rapport cyclique a obtenue par la simulation du flyback en conduction

mixte (figure 21 du premier chapitre), montre qu'il est pratiquement constant en conduction

discontinue et qu'il est variable en conduction continue. Il atteint son minimum au sommet de

la sinusoïde. Ce minimum correspond à la valeur du rapport cyclique limite entre la

conduction discontinue et la conduction continue. Nous cherchons donc une expreSSIon

analytique traduisant les variations de la commande de l'interrupteur sur une période basse

fréquence.

Nous avons trouvé qu'en conduction discontinue, la puissance en sortie du flyback

varie en fonction du rapport cyclique alpha que nous rappelons ici son expression:

2 y2
P == U . max (1)

o 4.L.F
1 d

Nous déduisons donc que le rapport cyclique, en conduction discontinue, prend la

valeur constante définie p~r la relation 2 ci-dessous.

u cd == _2_ -~LI -F d -Po (2)
Ymax

En conduction continue et d'après l'analyse effectuée au premier chapitre, le rapport

cyclique a varie, sur la période basse fréquence, comme suit:
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Clcc(B) = V
o

1 1
Vo +m· Vrnax • sin(B)

e=m·t,

m = 2 ·1C • Fr ,

Fr étant la fréquence du réseau.

Donc sur une période basse fréquence, le rapport cyclique varie comme suit :

aCe) =U ed =_2_. ~LI ·Fd • Po en conduction discontinue,V
rnax

.

V
aCe) = ace (e) = 0 en conduction continue.

Vo + m· Vmax ·lsin(B)1

(3)

L'instant (tl) du passage de la conduction discontinue à la conduction continue est la

solution de l'équation ace (m· t1) =a
ed

•

Nous déduisons que:

1 (V.(l-a )Jt1=- ·arcsin 0 cd

m U ed • m· Vmax

(4)

L'instant (t2) du passage de la conduction continue à la conduction discontinue est

déduit de t1 comme suit : t2 = Tr - t1, Tr étant la période réseau.
2

Pour valider nos fonnules analytiques estimant la variation du rapport cyclique a sur

une période basse fréquence, nous superposons sur la figure l.a les deux allures de a, celle

obtenue par simulation (Gentiane, Pspice) et celle estimée analytiquement. Les paramètres

utilisés sont les mêmes que ceux qui ont servi pour la simulation en conduction mixte

présentée dans le premier chapitr~.

Nous constatons que le rapport cyclique est bien estimé (superposition parfaite des

courbes simulée et estimée sauf au voisinage de zéro). La figure 1.b présentant l'écart entre la

simulation et la fonnule analytique confirme ce que nous venons de dire.

Nous montrerons, dans la suite, que la différence au voisinage de zéro n'a aucune

influence sur l'estimation du spectre et des différentes contraintes.

30



Modèles analytiques de la structure flvhack en vue de dimensionnement et de l'optimisation

0.8.-----~-----------i -----.
i

• • Alpha_estimé

0.5r----------~-----,.---___.
!alpha_simulé ~alpha_estmé
j !! .

0.6························ · · ·..··..· · · ·..·.. ·1
Afpha_simulé

0.2 1 _ ···;·..·.. ·· ..· ··· ·.. ··-······.. ··1

0 .......- .....------....,..........-----..............."

0.020.0150.01

t(s)

o.oos
-0.5I.-------_~ ~__----J

o0.020.0150.01

t(s)

t2

0.005

tl
ol--------------~-_----I

o

Figure l.a : Allures du rapport cyclique, estimée

analytiquement et simulée

Figure 1.b : La différence entre le rapport cyclique

estimé analytiquement et simulé

Disposant des expressions analytiques décrivant les variations du rapport cyclique sur

une période. basse fréquence, nous allons développer les modèles analytiques liés aux

différentes contraintes en courant, aux performances CEM, ~ux volumes des éléments

bobinés, aux pertes dans les éléments passifs et dans les semiconducteurs.

2.2 Estimation analytique des contraintes sur les valeurs maximales et

efficaces en courant dans l'interrupteur et la diode

Dans cette partie, nous cherchons à évaluer les contraintes maximales et efficaces en

courant dans l'interrupteur et la diode. Ces contraintes seront utilisées pour calculer les

volumes des composants magnétiques et évaluer les pertes dans les semiconducteurs et dans

les éléments passifs (transformateur, inductance et condensateur). Nous rappelons que le but

recherché est de proposer des modèles analytiques de la structure flyback en conduction mixte

en vue de dimensionnement et de l'optimisation.

2.2.1 Estimation des contraintes maximales en courant

L'analyse de fonctionnement du flyback en modes discontinu et continu, élaborée dans

le premier chapitre, nous a montré· que la valeur maximale du courant dans l'interrupteur

s'exprime comme suit:

en conduction discontinue,

ilI m . a V· a .T
1 - 1 s - 1 red d

Smax - Smoy +-- - --. 0 +
. 2 l-a 2·L

1

en conduction continue.

31



Modèles analytiques de la structure flyback en vue de dimensionnement et de l'optimisation

Sachant qu'au sommet de la sinusoïde la conduction est continue, la valeur maximale

du courant dans l'interrupteur (sur une période basse fréquence) est la valeur maximale du

courant primaire en conduction continue.

Etant donné que la valeur. moyenne du courant d'entrée est asservie à une référence

sinusoïdale d'amplitude Imax, le courant moyen dans l'interrupteur est:

I Smoy (t) = l max • sineco · t) .

Connaissant les variations du rapport cyclique a en conduction continue, nous

déduisons que la valeur maximale du courant dans l'interrupteur s'exprime par la relation 5

ci-dessous.

1 -1 Vmax 1- + .-----
Smax· max 2.L .·F m· V

1 d 1+ max

Vo

(5)

Le courant maximal dans la diode est relié à celui dans l'interrupteur par le biais du

rapport de transformation du transformateqr: I
Omax

= ISmax •

m

2.2.2 Estimation des valeurs efficaces en courant

L'idée est de calculer la valeur efficace du courant sur une période haute fréquence,

puis déduire de cette valeur, la contrainte efficace en basse fréquenèe.

2.2.2.1 Valeurs efficaces du courant dans l'interrupteur

Nous rappelons sur les figures 2.a et 2.b les fonnes d'ondes des courants primaire et

secondaire (sur une période haute fréquence) en conduction mixte. I Smoy et I Dmoy étant,

respectivement, les valeurs moyennes des courants primaire et secondaire sur une période

haute fréquence.

Is
~

o

I Smoy

o

~ .
~~."._." ..:.::.'A_.;::::::~:~~ 1Dmoy

r- ID

: "

Figure 2.a : formes de courants en conduction

discontinue
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Figure 2.b : formes de courants en conduction·
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A partir de ces formes d'ondes, nous pouvons exprimer la valeur efficace ISeff_HF
du

courant dans l'interrupteur en haute fréquence. Nous trouvons:

l -- Ju c/ • Vred d· d· .en con uctlon lscontlnue,
Seff_HF 3 L· F

1 d

ISeff_HF =~ · ILlmoy en conduction continue. En supposant que Is=ILlmoy sur toute la

période haute fréquence. Cette hypothèse est valable si l'ondulation du courant magnétisant

est faible. Par conséquent, elle peut introduire une erreur sur la valeur efficace si l'ondulation

de ce courant est importante. Cependant, la valeur moyenne est estimée, dans ce cas, sans

erreur.

La valeur efficace du courant primaire Iseff, en basse fréquence, est déduite de ISeff_HF
en

tenant compte du type de la conduction (discontinue ou continue) sur une période basse

fréquence.

Sachant que :

Vred (0 = Vmax ·Isin(0)1

IL lmay (0) = 1max • sin(O)
a cc (e)

Nous aboutissons à :

2 2 2
ISeff = - . (ISeff cd + ISeff cc)

1t - -

3 2 [ ]2 a cd • Vmax 1.
vec : ISeff cd = 2 2· 81 - - • sln(2 · ( 1 )

- 6·L·F 2
1 d

1
2

=1
2 .[!.(1t -8 )+!,sin(2.e)+ m·Vmax · [COS(8 )_!'COS{e )3]]

Seff_cc max 2 2 1 4 1 V 1 3 \ 1
o

81 = 2 .1t · Fr · t1

(6)

Rappelons que t1 est l'instant du passage de la conduction discontinue à la conduction

continue.

Fr est la fréquence du réseau.
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~l-acc .
IDeff cc = . 1max ·SIn(0) . t) en conduction continue.

- m ·a
cc

2.2.2.2 Valeurs efficaces du courant dalts la diode

Le raisonnement est tout à fait identique au précédent. A partir des formes d'ondes de

courant secondaire (rappelées sur les figures 2.a et2.b), la valeur efficace du courant dans la

diode I Deff_HF , sur une période haute fréquence, s'exprime comme suit:

en conduction discontinue,
3 y 3 \ . ( )3a cd • max' SIn 0). t

3·m·L 2 ·F 2 .y1 d 0

Ainsi la valeur efficace en basse fréquence est donnée par:

I Deff =
2 22
-. (I Deff cd + I Deff cc)
1t - -

(7)

3 3

A 12 acd 'Yrnax [ (8) (8)3]vec: Deff cd =. 2 2 • 2 - 3 . cos 1 + cos 1·

- 9·m·L1 ·Fd • Yo

12 I~ax · y max [ (8) 1 (8)3 m · Ymax [3 6 8 4 . ( 8) 1 . (4 8 )J]= . . .cos - - · cos + ." 1t - · - . SIn 2 . - - . SIn .
Deff_cc fi . Y 1 3 1 16 . Y 1 1 2 1

o 0

Pour valider ces fonnules analytiques estimant les contraintes maximales et efficaces

en courant dans l'interrupteur et dans la diode, nous allons comparer leurs résultats avec ceux

obtenus par la simulation.

Nous superposons sur les figures (3.*.*) les résultats analytiques et de simulation des

valeurs maximales et efficaces de courants dans l'interrupteur et la diode, en fonction des

principaux paramètres de l'optimisation (l'inductance magnétisante: Lm, le rapport de

transformation du transformateur: m et la fréquence de découpage: Fd).

Les figures 3.a.l et 3.a.2 présentent les variations de Iimax=Ismax, 12max=IDmax, IiefF"ISefJ

et 12efF"IDeff(calculés analytiquement et simulés) en fonction de Li pour m=O.5 et Fd=50 kHz.
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Figure 3.a.l : contraintes maximales en courant,

calculées analytiquement et simulées pour m=O.S et

Fa=SOkHz

Figure 3.a.2 : contraintes efficaces en courant,

calculées analytiquement et simulées pour Lm=O.S et

Fa=SOkHz

Nous constatons que les contraintes maximales diminuent lorsque Lm augmente,

tandis que les contraintes efficaces sont pratiquement constantes pour L] relativement élevée.

Par ailleurs, les contraintes maximales sont bien estimées (superpo~ition parfaite des courbes

calculée et simulée). Pour ce qui est des contraintes efficaces, les fonnules analytiques

donnent des résultats relativement différents de la simulation (écart de 6%) lorsque l'instant

(t1) du passage de la conduction discontinue à la conduction continue est proche du quart de

la période réseau (Tr/4). Autrement dit, lorsque la durée de la conduction discontinue est très

importante devant celle de la co~duction continue, cela est dû aux hypothèses faites en

évaluant les fonnules analytiques (non prise en compte de l'ondulation du courant).

Les figures 3.b.l et 3.b.2 montrent les variations des contraintes maximales et

efficaces, estimées analytiquement et simulées, en fonction de m pour L]=2 mH et Fd=50

kHz.

2,5 ,------;:::===============================;1
""-Ileff sim
...-12eff sim

• • __ • • __ u __~__ u _

-Ileff_analy
-i2eff_analy

-------------~-----==-----~~-=---~
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~ 1,5 umumu~1 -ltiuAtuili-u.m.-------.-m----
~

,.-::..
~
~ 1------------------------------------------------------------------

Cl)
.--.
~

"'-Il_analy
----12_analy

• Il sim
• 12 sim

1,41,20,80,60,40,2

o+-----r-------,---,___-~-_.,...--,___-_f
o1,41,20,80,60,40,2

°-t-----,...-----r--..,...----,...-----r--..,...-----i

°
m m

Figure 3.h.l : contraintes maximales en courant,
calculées analytiquement et simulées pour L]=2 mH

et FtFSO kHz

Figure 3.h.2 : contraintes efficaces en courant,
calculées analytiquement et simulées pour L]=2 mH

et Fa=50 kHz
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Nous remarquons que la valeur maximale du courant primaire augmente lorsque m

augmente. En revanche, la valeur maximale du courant secondaire diminue, car elle est liée à

celle du primaire par le biais du rapport de transfonnation m avec une proportionnalité

Inverse.

D'après la figure 3.b.2, nous constatons que les contraintes efficaces sont peu

sensibles à la variation du m.

Les 'figures 3.c.l et 3.c.2 ci-dessous présentent la superposition des contraintes

maximales et efficaces, analytiques et simulées, en fonction de la fréquence de découpage F
d

pour L]=2 mH et m=O.5.

---------~--·-----~-----t-------------------------------
h h 5( ... Ii( "

--------------------------------------------------------------

2,4 ,-----;::::============::-1

J-+-11eff sim -II-11eff analy1
____________ ....... I2ef1sim -H-i2eftanaly

,.' • Il sim -"'11 analy

4.: :::::::~-::::::::::: ~ I~~~~ =~~~~~ __::
=?>< 3,5
ct1
E 3

~
,....:::. 2,5 -----------'----------- _

$
>< 2
ct1
S

:::: 1,5

---------------------------------------------------------------

0,5 .------------------------ _
0,4 ---------:=..1 1 *- -.-- ,-~ __., • _

1201004020

0+----------..----.--__-----..,_---1

o14012010060 804020

0+---.....----...----.-----.---.- ---1

o

Figure 3.c.] : contraintes maximales en courant, Figure 3.c.2 : contraintes efficaces en courant,

calculées analytiquement et simulées pour L]=2 mH calculées analytiquement et simulées pour L]=2 mH et

et m=O.5 m=O.5

Nous remarquons que les contraintes maximales sont inversement proportionnelles à

la fréquence de découpage à Li et m fixes, tandis que les contraintes efficaces sont

pratiquement insensibles à la variation de Fd .

D'après les comparaisons de ces fonnules analytiques avec la simulation, en fonction

des principaux paramètres de l'optimisation, nous constatons que les contraintes maximales

sont bien estimées. Pour ce qui est des contraintes efficaces, l'estimation est 'd'autant

meilleure que la durée de la conduction continue est importante.

Ce calcul des contraintes va nous servir pour l'évaluation de volume des composants

passifs et pour l'estimation des pertes dans les semiconducteurs.
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2.2.2.3 Contraintes sur les valeurs efficaces des courants dans les condensateurs d'entrée et

de sortie

Nous avons adopté le même raisonnement pour estimer les valeurs efficaces des

courants dans le condensateur Cr du filtre d'entrée et dans le condensateur Co de sortie.

Connaissant les formes d'ondes des courants primaire et secondaire et en négligeant

l'ondulation du courant de charge, nous aboutissons aux formulations suivantes :

, Pour le condensateur Cf du filtre d'entrée:

(8)

A ·12 _(UCd3.V~x Vrnax·1max·ucd2 l J (SI Sin(2.S1))vec . - - +. - - ----
Cf_cff_cd 3 . L 2 . F 2 L . F max 2 4

1 d 1 d

Pour le condensateur Co du filtre de sortie :

(9)

Avec:

12 - ( Ucd
3

·V~x J (COS(Sl)3 (S) 2)- . -cos +- +Co_efr_cd 3 . fi . V . L 2. F 2 3 1 3
o 1 d

(
1 _. 10 J.(~- sin(2· 81)). V2 . U 2+ S . l 2

2.L 2 .F 2 L.F.V 2 4 max cd 1 0m 1 d 1 d 0

12 (Imax . Vmax J2 (- sin(4 ,SI) sin(2 ·SI) 3 ·SI 3 .n] I~ax' Vmax (- COS(SI)3 (S )J= . + - --+-- + . + cos -
Co_efT_cc V 32 4 8 16 rn.V 3 1

o 0

10 • 1max . Vmax . (Sin(2 . SI) - S +~]+1 2 •(~_ S ]
V 2 1 2 0 2 1

o

Les figures 3.d.! et 3.d.2 présentent les variations des valeurs efficaces des courants

dans les condensateurs Cr du filtre d'entrée et Co du filtre de sortie estimées analytiquement et

simulées en fonction du rapport de transformation.
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Figure 3.d.} : Valeurs efficaces du courant dans Cft

calculées analytiquement et simulées pour L]=2 mH

et Fr=SOkHz

Figure 3.d.2 : Valeurs efficaces du courant dans Co,

calculées analytiquement et simulées pour L]=2 mH et

Fa=SO kHz

D'après ces courbes, nous constatons que ces contraintes sont bien estimées (erreur

maximale de 7%). Notons que l'estimation de ces valeurs efficaces en fonction de la

fréquence de découpage et de l'inductance magnétisante mène, pratiquement, au même éca~

relative. Cette estimation analytique sera utilisée, dans la suite, pour évaluer les pertes dans

. les condensateurs d'entrée et de sortie Cret Co.

2.3 Modèle analytique du bruit différentiel

Dans une démarche d'optimisation telle que nous l'envisageons, le mode commun

n'est pas contraignant car il est lié à la réalisation technologique et non pas au choix des

éléments de la structure. En outre, le filtre du mode commun influe peu sur le volume total de

la structure. Ainsi, nous allons nous intéresser au bruit différentiel seulement.

2.3.1 Les performances CEM

Ces derniers temps, l'utilisation des convertisseurs de puissance dans les différents

domaines industriels s'amplifie. Malheureusement, cette croissance engendre à la fois une

pollution basse fréquence (injection d'harmoniques au réseau) et des perturbations

électromagnétiques dues à la multiplication des sources perturbatrices qui empêchent le bon

fonctionnement des dispositifs connectés au réseau. Afin de limiter le taux d'harmonique

injecté au réseau en basse fréquence et le taux d'émission des perturbations haute fréquence,

la communauté internationale impose aux équipements d'électronique de puissance de

respecter des normes basse et haute fréquence assurant leurs compatibilité avec

l'environnement dans de bonnes conditions.
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Zp

Vred

- \! :~:::\ MC

ls

............ 1 f::::::::::::: \ ····~D l .

Source de perturbation
vue du RSIL

Les nonnes 'haute fréquence en particulier, qui nous intéressent dans ce paragraphe,

décrivent les contraintes et la manière d'évaluer les perfonnances du point de vue

compatibilité électromagnétique, à savoir le type des perturbations (conduites ou rayonnées).

En effet, nous parlons des perturbations conduites si entre la source de perturbation et la

charge (victime) il circule des courants électriques, et des perturbations rayonnées si le

couplage entre la source et la victime se fait par un champ électromagnétique.

Dans notre étude nous nous intéressons aux perturbations conduites. Tenant compte des

chemins de propagation des courants entre la source d'alimentation et la source des

perturbations, ces dernières se répartissent en deux catégories: le mode différentiel (MD) et le

mode commun (MC). Les perturbations de mode différentiel utilisent le même chemin que le

courant de puissance, elles se propagent à travers les conducteurs d'alimentation. En

revanche, Les perturbations de mode commun se propagent à travers les conducteurs

d'alimentation et se rebouclent par la terre, par l'intennédiaire des éléments parasites (Zp)

(figure" 4).

Figure 4 : Chemins de propagation des perturbations de MD et de MC

Pour faire une étude nonnative et mesurer les perturbations conduites dans des

conditions reproductibles, il faut intercaler entre la source d'alimentation (réseau) et la source

(les sources) de perturbation (le convertisseur) un Réseau Stabilisateur d'Impédance de Ligne

(RSIL) (figure 5). Ce réseau est chargé:

d'autoriser le passage de la puissance en basse fréquence,

d'isoler le convertisseur des perturbations haute fréquence en provenance de l'extérieur

via le réseau,

d'assurer la canalisation des perturbations vers le lieu de mesure.
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'Figure 5 : Le RSIL utilisé dans toute notre étude

Le RSIL peut avoir des topologies différentes (simple cellule; double cellule... ). La

structure simple cellule adoptée dans notre étude est présentée dans la figure 5 ci-dessus avec

les paramètres suivants: RnI = Rn2 = 50 Q,ronI = ron2== 5 Q, lonI == lon2== 50 JlH, Cnl == Cn2 == 100

nF, Lnl == Ln2 == 250 JlH. En mode différentiel, ces paramètres permettent de figer l'évolution

de l'impédance fictive entre 10 Q et 100 Q.

2.3.2 Estimation analytique du spectre du courant au primaire du transformateur en

conduction mixte

Jusqu'à présent, nous avons développé des formules analytiques qui décrivent les

variations du rapport cyclique a sur une période basse fréquence et qui évaluent les

contraintes maximales et efficaces en courant. Compte-tenu du fait que nous cherchons à

obtenir un modèle analytique global du flyback en conduction mixte, y compris avec l'effet

basse fréquence et les performances CEM, il est nécessaire d'estimer la composition spectrale

des grandeurs électriques concernées.

Dans un premier temps, nous cherchons à estimer le spectre du courant dans

l'interrupteur. Ce spectre va nous servir comme un générateur du mode différentiel. Pour ce

faire, nous allons suivre une modélisation fréquentielle sur une période basse fréquence

[Scheich 93], [Scheich 96], [Crebier 99/2]. Cette modélisation consiste à décrire' la

transformée de Laplace du courant primaire sur chaque période de découpage, à savoir les

instants de commutation (variation du rapport cyclique) et les formes et valeurs de ce courant.
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L'estimation du spectre, par la suite, n'est qu'un simple passage de la transformée de Laplace

à la transfonnée de Fourier.

Les fonnes du courant primaire, sur une période haute fréquence, en conductions

discontinue et continue, respectivement, (figures 6.a et 6.b) mènent aux transformées de

Laplace suivantes:

A. A(t _ti)

.......~

ISmin

A.(t- ti ) + ISmin

ti tf
................

Figure 6.a : Courant primaire sur une période haute Figure 6.b : Courant primaire sur une période"haute

fréquence en conduction discontinue fréquence en conduction continue

L d( t·) A ( tf -p·tf 1 (1 -p·tf )~ -p·ti
C p, 1 = p. - ·e + p. - e ) · e

L (p t ·) 1 ( A tf -p·tf (A 1 J (1 -P'tf)~ -p·ticc , 1 = p. - · ·e +p+ Smin • -e Je

Avec:

en conduction discontinue,

en conduction continue.

p : l'opérateur de Laplace.

f Smin : la valeur minimale du courant primaire à l'instant d'amorçage de l'interrupteur

en conduction continue.

ti: l'instant d'amorçage de l'interrupteur (retard par rapport à zéro de l'origine du

temps).

tf= a. Td : la durée de conduction de l'interrupteur.

La transformée de Laplace du courant dans l'interrupteur, sur une période basse

fréquence Tr, est la somme de ses transformées sur toutes les périodes de découpage Td, à

savoir la durée de la conduction discontinue, de la conduction continue et leur enchaînement.

Nous aboutissons donc à la relation (10) ci-dessous.

(10)
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L'évaluation de cette série suppose qu'il y a une synchronisation entre la fréquence de

découpage et la basse fréquence (~est un entier).
2·Td

Nous rappelons que tl et t2 sont, respectivement, les instants du passage de la

conduction discontinue à la conduction continue et inversement.

L'amplitude (en) de l'harmonique du rang n est déduite de L(P) comme le montre la

relation Il.

Cn = 2 · fo ·IL(p)1 (11)

Jo : étant la basse fréquence (le double de la fréquence réseau).

Afin de valider cette analyse fréquentielle, nous avons comparé ses résultats avec ceux

de la simulation Pspice.

Nous superposons sur la figure 7.a le spectre du courant primaire en basse fréquence

(les 40 premières raies) calculé analytiquement et obtenu par simulation. Les paramètres

utilisés sont: L J==2 mH, Fd ==50 kHz et m==O.5.

10010
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10010
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111
J Il

oL..-----'---I:-......i...--...--v~~,....,...._ .....-..L..L1.L~.LJ!

1

CV)

Figure 7.a : Spectre du courant primaire, calculé

analytiquement et simulé

Figure 7.b : Différence entre les deux spectres du

courant primaire (calculé analytiquement et simulé)

D'après la figure 7.a, nous remarquons que le spectre estimé est pratiquement

identique au spectre simulé. Pour vérifier cela, nous avons tracé sur la figure 7.b la différence

entre les deux spectres (estimé et simulé), nous constatons que cette différence est

pratiquement nulle, ce qui donne un écart au voisinage de 1%.

La figure 7.c présente le spectre du courant primaire en haute fréquence (f~ 150 kHZ),

estimé et simulé avec les paramètres précédents.
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Figure 7.c : Spectre du courant primaire en haute fréquence, calculé analytiquement et simulé

L'erreur entre la simulation et le calcul analytique ne dépasse pas 2% ce qui valide la

démarche fréquentielle adoptée.

2.3.3 Estimation du bruit différentiel

La démarche fréquentielle adoptée nous a permis d'évaluer correctement le spectre du

courant primaire absorbé par le pont redresseur dont la validité a été montrée dans la partie

précédente. Ce spectre est maintenant utilisé comme une source de perturbation du mode

différentiel.

Pour ce mode, le schéma équivalent dans l'espace fréquentiel du flyback muni du

RSIL et du filtre Lf Cfest présenté sur la figure 8.

.- .

Z3(p)

..._ f ~ ~ ~ ~ ~~ ···r;··· 1._ .

~VrSil(p~

................
Zl(p)

..................
Z2(p)

· .: :· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· .· :

. ...............
Z4(p)

Ih(p)

Figure 8 : Schéma équivalent en mode différentiel
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°A partir de ce schéma équivalent, nous pouvons exprimer la tension aux bornes d'un

bras du RSIL (Vrsil(p)) en fonction de courant de la source de perturbation (Ih(P)) et des

éléments du filtre et du RSIL (12).

Vrsil(p)= (l+~)'(;:~)+~·Th(p)

Z1(P) Z4(P) Z4(P)

Avec: Zn(p) = Rn ·(Ron + Lon .p),
Rn +Ron +Lon .p

Z1(P) = Ln .p,

2
Z2(P) = 2 . Zn(p) + -0-,

C
n

.p

Z3(P) = L f . P ,

La figure 9 illustre un exemple d'estimation du bruit différentiel comparé à la

simulation Pspice suivie d'une FFT. Ce calcul est effectué pour une fréquence de découpage

de 50 kHz et avec les paramètres suivants du filtre :Lr == 2 mH, Cr == 0.2 JlF, Lor == 50 nR, Ror ==

50mQ.

50

o

V sim

100,.-----------~~.,.---~--..,..-~__:o_~~~

1 .10
6

i, f(HZ)

Figure 9 : Bruit différentiel estimé analytiquement et simulé

Notons que le bruit différentiel est bien estimé (écart évalué à 2% pour les premières

fréquences contraignantes et à 10% pour les autres fréquences).
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2.4 Volumes des éléments bobinés
L'utilisation des convertisseurs à découpage se généralise dans les équipements

industriels. Nous avons montré que ces dispositifs doivent respecter des contraintes de

pollution électromagnétique et de pollution basse fréquence très sévères. Dans le domaine des

alimentations à découpage de faible puissance, le besoin d'intégration vient rajouter des

contraintes de volume et de coût. Ces convertisseurs à découpage sont constitués

essentiellement des composants magnétiques volumineux représentant une part importante du

volume global de la structure. Ainsi, et pour des raisons techniques et économiques, il faut le

réduire autant que possible.

Plusieurs études des convertisseurs statiques se sont intéressées au respect des nonnes

CEM au détriment de leurs performances économiques [Paul 92], [Tihanyi 95] (coût et

volume). Dans notre étude, nous cherchons à minimiser le volume total de la structure flyback

-comme exemple- tout en tenant compte des contraintes CEM et thermiques et en minimisant

les pertes dissipées dans la structure.

Disposant des contraintes maximales et efficaces en courant, élaborées dans le paragraphe

précédent, nous allons décrire les relations entre ces grandeurs électriques et le volume des

éléments bobinés ( le transformateur et l'inductance Lfdu filtre d'entrée) ainsi que le volume

du condensateur Cf.

2.4.1 Volume du transformateur

Le rôle du circuit magnétique du transformateur de la structure flyback étudiée est de

canaliser le flux magnétique. Pour bien accomplir cette tâche, le matériau constituant doit

présenter une perméabilité magnétique élevée et être le siège des pertes fer compatibles avec

le bon fonctionnement de la structure. Le transformateur de la structure flyback est constitué

d'un circuit magnétique plus un bobinage. Ainsi, les principaux paramètres intervenant dans

son dimensionnement sont: les valeurs de ses inductances primaire et secondaire, les valeurs

maximales et efficaces des courants traversant les bobinages, la valeur maximale de

l'induction dans le circuit magnétique et le rapport de transformation.

Nous allons montrer que le volume de ce transformateur est lié au produit de la fenêtre

effective du circuit magnétique, notée Sf, par la surface de bobinage Sb. Cette démarche de

dimensionnement consiste à lier des paramètres géométriques et technologiques aux

grandeurs électriques (valeurs maximales et efficaces des courants) .

Connaissant la valeur maximale du courant magnétisant, nous pouvons déduire

l'expression de flux magnétique cp comme suit:
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Sachant que: <p = B max • Sf .

Bmax est la valeur maximale de l'induction magnétique.

Il résulte que la surface effective du noyau magnétique Sfs'exprime comme suit:

Sf = LI · IL1max

B max • nI

La surface Sb nécessaire au bobinage est donnée par:

Sb=Kb.(nI·SI +n2 .S2)

(13)

(14)

(15)

Kb: étant un coefficient géométrique, baptisé coefficient de bobinage, qui tient

compte de la section nécessaire au bobinage (y compris l'isolation) et de la section utile d'un

conducteur.

Si, S2 : sont les sections utiles (sections de cuivre) des conducteurs des enroulements

primaire et secondaire.

Nous rappelons que ni, n2 sont les nombres de spires primaire et secondaire.

En introduisant la densité de courant J -comme une grandeur technologique- dans le

dimensionnement, les sections S] et S2 sont reliées aux densités des courants primaire et

secondaire par l'intermédiaire des courapts efficaces primaire I SejJ et secondaire I DejJ :

S - ISeff
1-

JI

S = I Oeff

2 J
2

En considérant J]=J2=J (même densité de courant dans les deux enroulements) et en

remplaçant (15) dans (14), nous trouvons une expression relative à la partie bobinage du

transformateur :

Sb = Kb. nI · (Iseff +fi · I Oeff )

J

Avec:

fi =~ : le rapport de transformation.
nI

Le produit des aires Sf· Sb définit le paramètre At comme suit:

At = Kb. LI · IL1max • (Iseff + fi · IOeff )

B max • J
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Nous constatons que le nombre de spires n'intervient pas dans cette relation, ce qui

permet de choisir un premier noyau magnétique sans connaître le nombre de spires au

préalable. Notons que ce noyau peut être remis en cause si la surface de bobinage n'est pas

suffisante pour loger la totali~é des spires.

A partir du produit des aires At, nous définissons le volume du transformateur Vt

comme suit:

3

Vt = Kvt . At 4 •

Nous aboutissons à :

. 3

Vt = Kvt. [Kb. LI · IL lmax • (IsolT + ID' IOolT )]4
B max • J

(18)

Kvt: étant un coefficient géométrique représentatif de la forme du circuit magnétique.

Ce coefficient est sensiblement constant, indépendant de la taille et .caractérise une forme

géométrique [Ferrieux 99], [Costa 98]. Il peut être calculé à partir des données du

constructeur et à partir de la description géométrique du composant magnétique en évaluant le

volume et le produit des aires de ce composant. Ce coefficient est évalué à 25 dans le cas des

noyaux ETD et à 18 dans le cas des tores.

A partir de la relation 18, nous constatons, qu'en plus des grandeurs électriques, deux

autres types de facteurs déterminent le volume du transformateur:

• Les facteurs technologiques (Bmax, J): le choix d'une valeur maximale de l'induction

magnétique Bmax élevée permet de diminuer le volume, mais cela mène à augmenter les

pertes fer et par conséquent .augmenter la température du noyau magnétique. De même, le

volume diminue si la densité de courant J augmente mais les pertes joules ainsi que la

température du bobinage vont augmenter. D'où l'intérêt de chercher un compromis entre

le volume et les pertes à température de fonctionnement acceptable.

• Les facteurs géométriques (j(vt, Kb) : le choix du circuit magnétique est important (Kvt)

car à produit des aires At donné, il peut y avoir une importante démarche d'optimisation

du volume de la part des constructeurs de noyaux. Comme le choix des conducteurs va

dépendre de l'épaisseur de peau (19) et que cette 'dernière est fonction de la fréquence de

découpage Fd, le coefficient de bobinage Kb va dépendre lui aussi de Fd.
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(19)

p et Il sont, respectivement, la résistivité et la perméabilité du matériau utilisé dans les

fils de bobinage.

A partir des données de fil de bobinage fournies par les constructeurs, nous avons

calculé les valeurs de Kb en fonction de la fréquence de découpage dans la gamme de

fréquence qui nous intéresse (figure 10).

Kb 3

2.5

2 J··················.··················I·..·..·..·.. ······· + , ; + ~

Fd(KHz)

Figure 10: Variation du coefficient de bobinage Kb en fonction de la fréquence de découpage

Nous remarquons que pour des fréquences de découpage inférieures à 500kHz, le

coefficient de bobinage contient trois paliers d'escaliers qui correspondent à l'utilisation d'un

seul fil de bobinage, de deux fils 'puis du fil de Litz. Le passage d'un palier à un autre est

choisi de telle sorte à garder l'épaisseur de peau supérieure ou égale au rayon maximal donné

par le constructeur pour chaque palier.

La différence importante entre le 2éme et le 3éme palier est liée à l'emploi du fil de litz.

Le traitement de ce genre de discontinuité, du point de vue optimisation, sera discuté dans le

chapitre 5.

2.4.2. Volume de l'inductance Lf du filtre d'entrée

La démarche pour évaluer le volume de l'inductance Lf du filtre d'entrée de la

structure flyback est similaire à celle concernant le transformateur. En effet, ce dernier est

considéré comme deux inductances couplées.

Connaissant les valeurs maximales ILfmax et efficace ILfefJ du courant traversant

l'inductance Lf> le produit des aires AI reliant ces grandeurs électriques aux paramètres
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technologiques Bmax et J et au coefficient de bobinage Kb s'exprime par la relation 20 ci

dessous:

Af = Kb ° Lr ° ILfmax ° ILreff
B

max
• J

(20)

Pour passer du produit des aires AI au volume Vif de l'inductance, nous utilisons un

coefficient multiplicatif Kvifqui dépend de la forme du noyau magnétique de l'inductance Lf

Ainsi, nous aboutissons à la relation suivante:

3

Vif = KVlf.[Kb oLr oILfmax oILreff ]4
Bmax • J (21)

Remarque:

Les constatations faites sur les paramètres technologiques et géométriques intervenant

dans l'expression de volume du transformateur sont valables dans le cas de volume de

l'inductance Lf

2.4.3 Volume du condensateur du filtre d'entrée

Dans cette partie, nous allons chercher une relation entre le volume du condensateur

du filtre d'entrée et sa capacité.

Des données de constructeurs [E~ofarad] fournissent les dimensions d'un

condensateur en fonction de ~a capacité pour différentes tensions utiles. Ainsi nous pouvons

calculer son volume. Vue les niveaux de tensions dans notre application, nous avons tracé ces

données pour deux valeurs de la tension utile 400V et 630V (figures II.a et II.b).

Dans un premier temps, nous avons cherché une relation linéaire entre le volume VCf

du condensateur et sa capacité Cf. Nous aboutissons aux relations suivantes:

VC r =1872· Cr + 250 pour une tension utile de 400V,

VC r = 5700· Cr + 500 pour une tension utile de 630V.

Le volume VCf est exprimé en mm3 et la capacité Cf en f-lF.

Sur les figures II.a et II.b, nous superposons les variations de volume du

condensateur (données par le constructeur et estimées par les deux formules analytiques ci

dessus) en fonction de sa capacité.
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Figure 11.a: Volume du condensateur du filtre en

fonction de Cfpour Uutile=400 JI:

Figure 11.h : Volume du condensateur dufiltre en

fonction de Cfpour Uutile=630 JI:

Nous constatons que ces estimations nous permettent d'avoir une idée correcte sur le

volume du condensateur du filtre d'entrée. Au cours de la procédure de l'optimisation, nous

pouvons demander à l'algorithme d'optimisation de se situer sur la·courbe correspondante en

fonction de la tension utile et de déterminer le volume VCf en fonction de la valeur retournée

de la capacité Cr.

Dans la suite, nous proposons une autre façon, basée sur le développement des outils

génériques dédiés à l'optimisation, pour mieux traiter ce genre de problème (prise en compte

des données discrètes de constructeurs). Cela fera l'objet du chapitre 6.

Conclusion sur le modèle de volume des éléments passifs

Partant du modèle des contraintes maximale et efficace en courant, élaboré

précédemment, nous avons développé un modèle de volume des composants passifs (le

transformateur et l'inductance du filtre d'entrée). Nous avons montré que plusieurs

paramètres contribuent au volume de ces composants : les grandeurs électriques (Imax, Jeff), les

paramètres technologiques (Bmax, J) et les paramètres géométriques (Kb, Kv). Nous avons

constaté qu'il peut y avoir une importante démarche d'optimisation de volume lors de la

conception du noyaux magnétiques.

A partir des données du constructeur, nous avons formulé une estimation de volume

du condensateur Cfen fonction de sa capacité.

Disposant maintenant d'un modèle de volume, nous pouvons construire une fonction

objectif somme des volumes (24).
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Fobj = Vt + VL r + VC r (22)

Le but de l'algorithme d'optimisation est de minimiser cette fonction objectif sous les

contraintes CEM. Alors que minimiser un volume revient à augmenter la fréquence de

découpage et par conséquent augmenter les pertes par commutation dans les semiconducteurs,

il est nécessaire de disposer d'un modèle de pertes dans les semiconducteurs afin de les

contraindre. Ceci fait l'objet du paragraphe suivant.

2.5 les pertes dans les semiconducteurs

Depuis longtemps, l'électronique de puissance utilise les semiconducteurs pour gérer

le transfert d'énergie entre des différentes sources. Cependant, ce transfert énergétique est

accompagné par des pertes dissipées dans les semiconducteurs. Nous distinguons deux types

de ces pertes : les pertes par conduction et les pertes par commutation.

Dans ce paragraphe, nous nous intéressons à l'élaboration d'un modèle des pertes dans

l'interrupteur et dans la diode de la structure flyback en.vue de l'optimisation.

2.5.1 Les pertes par conduction

Les pertes par conduction sont les pertes dissipées à l'état passant de semiconducteur.

Elles sont liées à la chute de tension et au courant conduit durant la fermeture du

semiconducteur. Dans la bibliographie, plusieurs travaux traitent la modélisation des pertes

par conduction dans les composants d'électronique de puissance [Chauchat 98], [Mohan 95],

[Morel 94].

Les pertes par conduction dans les semiconducteurs de la structure flyback étudiée,

sont estimées en se basant sur un modèle linéaire présenté sur la figure 12 ci~dessous.

t i(t)

v(t) <.---_> v(t)

Ra

T
Vo

i(t)

Figure 12 : Modèle d'un semiconducteur en état de conduction

Ro, Vo étant la résistance dynamique et la tension de seuil du semiconducteur.

V(t) et let) sont, respectivement, la chute de tension et le courant conduit.

A partir de ce modèle la chute de tension aux bornes de ce semiconducteur s'écrit:
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v(t) = Vo + Ro· i(t)

Ainsi les pertes par conduction sont données par la relation 23 ci-dessous:

Pcond = Vo· Imoy+ Ro· Ieff2 (23)

2.5.1.1 Pertes par conduction dans l'interrupteur

En négligeant la tension de seuil de l'interrupteur MOS utilisé et connaissant la valeur

efficace du courant primaire (Iseff), les pertes par conduction (Pcond_int) s'expriment comme

suit:

.Pcond_int = Roint· I~eff

Avec Roint la résistance dynamique de l'interrupteur.

(24)

2.5.1.2 Pertes par cOlzductioll dans la diode secolldaire

Pour estimer l~s pertes par conduction dans la diode, nous allons d'abord évaluer la

valeur moyenne du courant secondaire.

La valeur moyenne du courant traversant la diode' en conduction mixte est la somme

des valeurs moyennes en conduction discontinue (IDmoy_cd) et en conduction continue

(IDmoy_cc).

(25)

A partir des formes d'ondes du courant dans la diode ( courant secondaire In dans les

figures 2.a et 2.b), nous aboutissons à :

2 2 [ ]Fr·Yrnax ·ucd 1 .
l = . 2·t1--·s1n(2·co·t1)

Drnoy_cd 2 . F . L . V co
d 1 0

l Fr · Irnax .Vrnax [ 1. 1 ]= · -2 0 t1 +- oSln(2 0 co· t1) +--
Drnoy_cc y 2 . F

o CO r

(26)

Où : t1 est l'instant de passage de la conduction discontinue à la conduction

continue,

Vmax et Imax sont les amplitudes de la tension d'entrée et du courant absorbé

côté réseau,

ru et Fr sont la pulsation et la fréquence du secteur,

V0 est la tension de sortie.

·Ainsi, les pertes par conduction dans la diode (Pcond_D) s'expriment comme suit:
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Pcond_D = YOD • 1Dmoy + RO D • I Detr
2

(27)

VOD, RoD : étant la tension de seuil et la résistance dynamique de la diode à l'état

passant.

2.5.1.3. Pertes par conductiol'l dans le pont redresseur

Les valeurs moyenne et efficace de courant dans une diode du pont redresseur sont

reliées à celles du courant dans l'interrupteur comme le montre la relation 28 :

I Smoy
IDImOy =-2-

I setr
I Dleff = Ji

(28)

I sefJ : est la valeur efficace du courant pnmalre, estimée dans le paragraphe II.2

consacré aux contraintes maximales et efficaces en courant. Il nous reste donc à estimer la

valeur moyenne ISmoy du courant primaire.

Comme précédemment, cette estimation est basée sur les formes d'ondes de courant

dans l'interrupteur (figures 7.a et 7.b).

En conduction mixte, la valeur moyenne du courant primaire, sur une période basse

fréquence, est la somme des valeurs moyennes en conduction discontinue ISmoy_cd et en

conduction continue ISmoy_cc :

Avec:

. 2

Vmax • a cd [1 ( 1)]ISmoy cd = . - cos co· t
- 1t. Fd • LI

2·Imax ( 1)1Smoy cc = .cos co· t
- 1t

(29)

(30)

Les pertes par conduction dans le pont redresseur (Pcondyr) sont données par la

relation suivante:

(31)

2.5.2 Les pertes par commutation

Nous parlons de pertes par commutation lorsque nous nous intéressons à l'évaluation

des pertes dissipées lors de la fermeture ou l'ouverture d'un semiconducteur. Ces pertes

dépendent .à la fois des composants utilisés, du type de la commutation et des éléments
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parasites de la maille de commutation [Cheron 89], [Jeannin 01], [Hofer 99], [Lapassat 98],

[Aubard 99].

Dans cette partie, pour estimer les pertes par commutation, nous allons nous baser sur

un modèle tenant compte des principaux' phénomènes de commutation dans une cellule

élémentaire de commutation Mosfet-Diode (figure 13), dans laquelle intervient l'inductance

de maille (Lmail) [Roudet 90], [Mérienne 96], [Ferrieux 99], [Schanen 94].

E

Figure 13 : Cellule de commutation élémentaire

2.5.2.1. Pertes à l'amorçage de l'interrupteur

En prenant en compte le phénomène de recouvrement inverse de la diode' et en

supposant que la tension du Moss'annule en même temps que le courant de recouvrement, les

formes d'ondes de la tension Vs(t) et du courant 1s(t) à l'amorçage de l'interrupteur sont

présentées sur la figure 14 ci-dessous.

Figure 14 : Formes du courant et de la tension à l'amorçage de l'interrupteur

Connaissant les variations du rapport cyclique sur une période basse fréquence et

sachant que le courant commuté à l'instant de l'amorçage de l'interrupteur en conduction

discontinue est nul, nous considérons que les pertes à l'amorçage en conduction discontinue

sont nulles.
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En conduction continue, le courant commuté à l'instant de l'amorçage est le courant

minimal sur chaque période de découpage rappelé par la relation (32).

l ( ) . () Vmax • sin(co · t)
Smïn_cc t = l max • SIn co· t - ( . ( ))

m ·V ·SIn co· t2·L ·F · l+ __ma_x _
1 d V

o

A partir de la cellule de commutation, nous déduisons que le front de courant maximal

s'exprime comme suit [Merrienne 96] :

(33)

Avec:

Ainsi l'énergie ( E_int_amo(t) ) nécessaire à l'amorçage de l'interrupteur est donnée

par la relation suivante:

Ucom, Vth : la tension de commande et la tension de seuil de l'interrupteur.

Rg , Cgd : la résistance de grille et la capacité grille-drain correspondant à la

capacité Miller.

Nous définissons les variations de la valeur maximale du courant de recouvrement

Irm(t), identifiées à partir de la mesure pour un courant maximal de 4A, comme suit:

Irm(t) = 3.75 .10-9
• didton(t)

( . ( ). V o JV .SIn oo·t +-
E_int_amo(t) = max . m .[(ISmin cc (t) + Irrn(t»)2 +1.. Irrn(t)· s(t)· (2. Irrn(t) + 3· I

Smin
cc (t»)l

dldton(t) - 6 - J
Avec:

set) = 2 1.3 .10-
4

6 + 410 .10-12 • didton(t)
10- ·didton(t)+100·10-

(34)

(35)

(36)

Nous déduisons donc que la puissance dissipée lors de l'amorçage de l'interrupteur

est:

(37)

ent(x) désigne la valeur entière du réel x.

Tf et Td sont, respectivement, la période de réseau et la période de découpage.
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2.5.2.2. Pertes au blocage de l'interrupteur

La figure 15 présente les formes d'ondes de la tension et du courant modélisées lors du

blocage de l'interrupteur.

. .

1

!
i

1 Vs(t)

...•.•••.....•.•••.••••••.•••••.••••.••.••...••. :....... •....•.....•..••...•.•.•.•••..I•••. ~••••i ~ ~ .~ ~ ~ ~ ~ ~.. 1 .1.. ...~ .• ' i. ~ ,

, r • , • 1 • l , , • • l , , 1 1 • l , ~ , • , • • • •

i
i

1 Is(t)

k····················································· .
,
!

i
l'
1
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Figure 15 : Formes de courant et detension au blocage de l'interrupteur

Le courant commuté à l'ouverture de l'interrupteur en conduction discontinue et en

conduction continue est le courant maximal pour chaque type de c~nduction sur une période

de découpage. En basse fréquence, ce courant maximal s'exprime comme suit:

ISmax cd (t) = Œ
cd

• Vmax • sineü). t)
- LI ·Pd

l ( ) l . () Vmax • sineCO • t)
Smax_cc t = max· SIn ru · t + .( .' )

2 . L . F . 1+ m· Vmax • SIll(ü) • t)
1 d V

o

(38)

Nous définissons les fronts maximaux du courant (didtoff(t)) et de la tension (dvdt) au

blocage de l'interrupteur comme suit:

didtoff_cd (t) = 2 ·Ismax_cd (t) . V th

R g • C gd . L mail

didtoff CC (t) =

dvdt = _V_th _

R g ·C gd

2 . 1Smax_cc (t) · V th

R ·C ·Lg gd mail

(39)

Les énergies dissipées en conduction discontinue et en conduction continue

s'expriment comme suit:
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(Vmax •sin(ro·t)+ VoJ2 ( J.2
Eint_bloc_cd(t)= ISmax cit)· m + Vmax ·sin(oH) + Vo +Lmail.didtoff cd:t). ISmax cit)

- 2· dvdt fi - 2· didtoff_c<Xt)

( V .sin(ro . t) + VO J2 2
. max fi ( . V J 1 (t)Elnt_bloc_cc(t) =ISmax cc(t)· + VVmax •sln(ro· t) +_.0 +Lmail . didtoff_cc(t). S~ax cc

- 2· dvdt fi 2· dldtoff_cc(t)

Ainsi, les pertes dissipées au blocage de l'interrupteur sont données par la relation 41:

V
Rappelons que ace (t) = . o. est l'expression du rapport cyclique en

V + m ·V .sln(ro · t)o max

conduction continue.

2.5.2.3. Pertes au blocage de la diode

La figure 16 présente les formes d'ondes du courant ID(t) et de la tension VD(t) au

blocage de la diode.

1 !............... . ········Ii·· .

1

i /.fD(t): i /VD(t)

. : ! ~.o ! ' 1...! .~--..oi_-__..............................,............................ ! •.•••• • .,e.. .. e~ :. . ...
Il

1 i ••

i •

(40)

(41)

i........... ·..T..·.... . .. !
P" •••••• !... ,". _.•.._ _", )._.•. ~ •...:.•...••.•. _•..• o••

Figure 16 : Formes d'ondes du courant et de la tension au blocage de la diode

Le courant commuté par la diode à l'ouverture en conduction discontinue est nul.

Ainsi, les pertes par commutation sont nulles dans ce mode de conduction.

En conduction continue, l'énergie dissipée au blocage de la diode s'exprime comme

suit:

Ed bloc(t) = Vmax · sineru · t) · Irm(t)2
- 6· didton(t)

(42)

Nous déduisons donc que les pertes au blocage de la diode s'expriment par la relation

suivante:

57



Modèles analytiques de la structure flvhack en vue de dimensionnement et de l'optimisation

(43)

(44)

Remarques:

1. Les pertes à la mise en conduction de la diode sont négligées.

2. Les pertes par commutation dans le pont à diodes sont nulles (les diodes commutent à

zéro de tension et de courant).

2.6 les pertes dans les condensateurs des filtres d'entrée et de sortie

Usuellement, nous considérons les pertes dans les condensateurs comme négligeables.

Cependant, vue la fréquence de fonctionnement dans notre cas et les courants dans les

condensateurs, en particulier celui du filtre de sortie, et dans le but de faire une démarche

d'optimisation la plus générale possible, nous allons en tenir compte.

Des modèles plus en plus complexes modélisent les pertes dissipées dans les

condensateurs [Seguin 97] avec des précisions qui dépendent de la manière et des outils

d'identification.

Dans notre étude, un modèle simplifié basé sur la connaissance de la résistance série

équivalente est utilisé. Les travaux de Seguin [Seguin 96] ont montré que ce modèle est

insuffisant. Pour remédier à cette insuffisance, une maximisation de la résistance série

équivalente est adoptée. A partir des abaques de constructeurs [Eurofarad] , [RIPA] qui

donnent les variations de cette résistance en fonction de la température et de la fréquence de

fonctionnement à tension utile donnée, nous avons relevé une valeur maximale de cette

résistance Resr_Cf = 100 mn pour le condensateur Cf et Resr_Co = 22 mQ pour le

condensateur Co.

Connaissant les valeurs efficaces des courants dans les condensateurs Cf (1Cf_eff) et Co

(1Co_eff) développées dans le paragraphe II.2.2.2, nous pouvons calculer les pertes dissipées

dans ces condensateurs (44) :

{
pCf : ReSfCf : I~f_eff
PCo - Resrco 1co_eff
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Conclusion sur les modèles de pertes

Disposant des formules évaluant les pertes par conduction Pcond et par commutation

Pcorn dans les semiconducteurs ainsi que les pertes dissipées dans les condensateurs des filtres

d'entrée Pcr et de sortie Pco de la structure flyback étudiée, nous définissons les pertes totales

(somme des pertes) comme une contrainte à minimiser (45). L'objectif est de diminuer ces

pertes en minimisant la fonction objectif (Volume total), en respectant les normes haute

fréquence et en assurant l'absorption sinusoïdale.

(45)

Dans la suite, nous rajoutons à cette contrainte les pertes fer et les pertes CUIvre

dissipées dans le transformateur et dans l'inductance du filtre d'entrée.

3. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé des modèles d'une structure flyback en"

absorption sinusoïdale en vue de dimensionnement et de l'optimisation. Le diagramme de la

figure 17 récapitule ces modèles. A partir du modèle décrivant les variations du rapport

cyclique (commande de l'interrupteur), nous avons développé un modèle du bruit différentiel

en passant par le spectre du courant primaire utilisé comme un générateur de mode

différentiel pour fournir en sortie une contrainte sur le spectre CEM. Par ailleurs, nous avons

développé un modèle des valeurs maximales et efficaces en courant dans l'interrupteur et dans

la diode. Ce modèle nous a servi pour estimer les volumes des éléments passifs, dont la

fonction objectif à minimiser est le volume total. Afin de contraindre les pertes, nous avons

élaboré des modèles de pertes dans les semiconducteurs et dans les condensateurs des filtres

d'entrée et de sortie en nous basant sur le modèle de la commande et celui des contraintes

maximales et efficaces en courant.
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Figure 17 : Modèles analytiques de la structure flyback

Ces modèles regroupent les différents aspects qui intéressent le concepteur des

convertisseurs dans le domaine de l'électronique de puissance :

1. Aspect basse fréquence: il cherche des commandes assurant le fonctionnement en

absorption sinusoïdale.

2. Aspect CEM: "il s'intéresse aux contraintes CEM afin de respecter les normes haute

fréquence.

3. Aspect pertes : il veut optimiser les pertes dans sa structure, ce qui permet de minimiser le

coût de refroidissement.

4. Aspect volume: son but essentiel est de réduire le coût total de la réalisation d'une

structure, ce qui nécessite (à technologie donnée) la minimisation de volume pour des

raisons économiques (coût) et techniques (encombrement, intégration).

Pour mieux satisfaire les besoins des concepteurs de convertisseurs statiques et dans le

but de faire une procédure d'optimisation globale, il est indispensable de tenir compte des

pertes supplémentaires dans les composants magnétiques considérés comme les piliers des

alimentations à découpage. Dans ce contexte, les deux prochains chapitres seront consacrés au

développement des modèles pour évaluer les pertes fer et les pertes joules dans les
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composants bobinés sous des conditions particulières liées aux fonctionnements des

convertisseurs de type flyback.
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1. Introduction

L'insertion d'un transformateur de puissance dans une alimentation à découpage offre

la possibilité d'une isolation galvanique et permet l'adaptation d'impédance entre la source et

la charge qui sont souvent à des niveaux différents de tension et de courant. Il est constitué de

plusieurs bobinages autour d'un _noyau magnétique. Le noyau magnétique doit canaliser au

mi~ux les lignes de champ tout en présentant des pertes fer faibles aux fréqu~nces de travail

élevées. Par conséquent, le dimensionnement de ce composant magnétique est déterminant

pour les performances des alimentations à découpage où le rendement est une préoccupation

primordiale.

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté des modèles analytiques de la

structure flyback en vue de les intégrer dans une procédure d'optimisation. En particulier,

nous nous sommes intéressés aux aspects absorption sinusoïdale, performances CEM,

volumes des éléments passifs ainsi qu'aux pertes dans les semiconducteurs et dans les

condensateurs.

Pour compléter l'aspect des pertes, le présent chapitre est consacré aux pertes fer dans

les composants magnétiques. L'objectif est de développer une formulation analytique pour

l'utiliser dans la démarche d'optimisation globale envisagée. Pour ce faire, nous allons

d'abord rappeler les travaux existant dans ce domaine. Ensuite, nous présenterons la

démarche expéIjmentale que nous avons adoptée pour évaluer analytiquement les pertes fer

dans les composants magnétiques. Cette démarche consiste à caractériser l'évolution des

pertes fer, en haute fréquence, par des formulations empiriques en conduction discontinue et

en conduction continue, puis à utiliser ces formulations pour estimer les pertes fer sur la

période basse fréquence.

En effet, le fonctionnement des composants magnétiques utilisés en électronique de

puissance est souvent asymétrique avec des formes d'ondes de courants non sinusoïdales.

Nous retrouvons dans notre cas le mode de fonctionnement discontinu, continu et mixte

(combinaison des modes discontinu et continu). Pour évaluer analytiquement les pertes fer

sous ces conditions particulières, nous allons décomposer la problématique en trois

principales étapes. Dans les deux premières, une caractérisation séparée à l'échelle de la

fréquence de découpage en conduction discontinue et en conduction continue sera effectuée.

Pour chaque conduction, nous allons présenter les mesures effectuées en différents points de

fonctionnement (variation de la fréquence de découpage, de la valeur maximale de l'induction

magnétique et de son ondulation). Nous allons montrer que les pertes dissipées en conduction
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discontinue sont pratiquement la moitié de celles données par le constructeur en régime

alternatif sinusoïdal. De même, en conduction continue, ces pertes se rapprochent de la moitié

des données du constructeur lorsque l'ondulation magnétique se rapproche de la valeur

maximale de l'induction magnétique. Pour exploiter ces résultats de mesure, nous allons

proposer des formules empiriques caractérisant l'évolution des pertes fer en conductions

discontinue et continue sur une période haute fréquence. Dans la troisième étape de cette

démarche, nous allons combiner les formules développées en haute fréquence pour évaluer les

pertes fer dissipées en mode de fonctionnement mixte sur la période de modulation basse

fréquence. Nous allons montrer que la démarche adoptée permet de fournir une formulation

analytique convenable à une démarche d'optimisation avec une précision tout à fait

acceptable.

2. Pertes fer dans les composants magnétiques

Al'échelle microscopique, un matériau magnétique se décompose en domaines

magnétiques (nous retrouvons souvent l'appellation structure en domaines magnétiques) qui

s.e distinguent entre eux par la direction d'orientation des moments magnétiques (figure 1.a).

Ces domaines magnétiques sont séparés par ~es parois.

Etat de
désaimantation--.

H=O

Sens de déplacement de la paroi
1
1
1

~i
1
1

A~ ~~~~ ii iiii ~~rf~i iiii ~~ iiiiiii ~~ iiiiri
~~~~ iiiiii ~~tttiiii i ~~ iiiiiii ~~ iiiiii

Cha~appliqué ~~~~ iiiiii ~~~~!;jJtiiiii ~~ iiiiiii ~~ iiiiii
HiéO ~~~~ iiiiii ~~~)'l~jtiiiii ~~ iiiiiii ~~ iiiiii

",.-.,-,·t
1

Figure 1 : Structure en domaines magnétiques (a: H=O, b: H:;J!:())
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L'application d'un champ magnétique externe induit un déplacement des parOIS

(figure l.b). Ce déplacement est dû aux mouvements des moments magnétiques qui tendent à

s'orienter dans la même direction du champ magnétique appliqué. Le déplacement de ces

parois crée des courants induits qui sont à l'origine des pertes fer [Becker 63], [Bertotti 88],

[Bertotti 92], [Fish 90], [Graham 82], [Trémolet 99], [Chevalier 99].

Des études complémentaires dans ce domaine ont montré que ces pertes sont liées à la

fréquence de fonctionnement et à l'induction maximale dans le noyau magnétique [Jiles 93].

Pour évaluer les pertes fer dans les composants magnétiques, les constructeurs

proposent des données sous forme d'abaques en régime alternatif sinusoïdal.

Pour les évaluer analytiquement, la formule de Steinmetz (1) est la plus utilisée

[Steinmetz]. Cependant, elle n'est applicable qu'en régime altematifsinusoïdal seulement.

pet) = Cm · f nl
• B n2 • (KI ·e - K2 · t + K3) (1)

Avec:

P : les pertes fer volumique en W/m3
,

f: la fréquence de fonctionnement en Hz,

B : l'amplitude de l'induction magnétique en Tesla (T),

T : la température de fonctionnement en oC.

Les coefficients Cm, nI, n2, KI, K2 et K3 dépendent du matériau magnétique utilisé

et de la plage de variation de la fréquence de fonctionnement. Ainsi, ils sont valables pour des

types différents de noyaux de même matériau magnétique.

Dans le cas du régime alternatif (symétrique) non sinusoïdal, plusieurs travaux ont

proposé des formules estimant les pertes fer à partir de celles en régime alternatif sinusoïdal

[Jiles 86], [Jiles 92], [Benmebarek 99]. Cependant, dans le cas des alimentations à découpage

et en particulier, au sein des convertisseurs PFC (Power Factor Correction), le fonctionnement

d'un convertisseur Boost ou bien du transformateur d'un flyback est asymétrique continu,

discontinu ou mixte avec une double échelle de temps (découpage haute fréquence avec une

modulation basse fréquence) (figure 2).
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CD : conduction discontinue

CC : conduction continue

THP: la période haute fréquence

égale à la période de découpage

TBP: la période basse fréquence

Figure 2 : Forme de courant en mode asymétrique avec une modulation basse fréquence

Pour estimer les pertes fer dans ces conditions, plusieurs solutions ont été proposées.

Les solutions citées par [Ossart 90], [Hodgdon 88], [Brockmeyer 93], [Hui 94], [Mayergoyz

88], proposent des modèles mathématiques trop complexes pour être- intégrés dans une

démarche d'optimisation car ils rajoutent une étape supplémentaire en calculant les surfaces

des cycles d'hystérésis. D'autre part, l'utilisation de la décomposition en série de Fourier

[Sevems] est exclue à cause de la non-linéarité entre les pertes fer, la fréquence et l'induction

magnétique maximale. Ces derniers temps, Brockmeyer et d'autres auteurs [Brockmeyer

96/1], [Brockmeyer 96/2], [Durbaum 95], [Albach 96], [Reinert 99] proposent une approche

basée sur la modification de l'équation de Steinmetz pour tenir compte des variations de dB/dt

(la pente de l'induction magnétique) en calculant une fréquence équivalente feq (2).

2 Tf(dB)2
f - · ---- dt

eq - i1B 2 • n 2 f dt (2)

i1B étant l'ondulation magnétique maximale sur la période de fonctionnement Tf.

Les pertes sont calculées en remplaçant la fréquence f de l'équation de Steinmetz par

la fréquence équivalente feq (3).

(3)

Récemment, Jeili Li et autres [Jeili 01] ont montré les limites de la méthode de

Brockmeyer dues au fait qu'elle introduit des modifications sur la fréquence sans modifier

l'amplitude de l'induction magnétique. Pour cela, ils proposent une étape supplémentaire pour

calculer une fréquence et une induction équivalentes en gardant les mêmes coefficients de

l'équation de Steinmetz.

Pour avoir des formulations analytiques plus simples à être intégrées dans la procédure

d'optimisation que nous envisageons, la démarche que nous proposons consiste à modifier les

66



Pertes fer dans les composants magnétiques utilisés en mode de fonctionnement asymétrique

coefficients de l'équation de Steinmetz en gardant les valeurs réelles de la fréquence de

fonctionnement et de l'induction magnétique. Pour ce faire, nous avons adopté une méthode

expérimentale [Larouci 02/3]. L'idée est de caractériser l'évolution des pertes fer par des

fonnulations empiriques en conduction discontinue et en conduction continue et d'utiliser ces

formulations, obtenues en haute fréquence, pour estimer les pertes fer en basse fréquence.

3. Procédure d'obtention des formules analytiques des pertes fer en

conductions discontinue et continue

La démarche que nous proposons pour évaluer analytiquement les pertes fer en mode

de fonctionnement asymétrique suppose que la pente de l'induction magnétique n'est pas très

raide (pas de variations importantes de dB/dt). Sous cette condition, J.E.Triner [Triner 91J a

montré que cette pente a peu d'influence sur les variations des pertes fer. Par ailleurs, la

plupart des constructeurs donnent leurs abaques de pertes fer à 100 Oc. En effet, pour des

variations de température entre 30 Oc et 100 oC, les pertes fer sont maximales à 100 oC. Nous

caractériserons donc nos matériaux à cette température qui est représentative de la

température de fonctionnement réelle d'un noyaux magnétique.

Sous ces conditions des variations de dB/dt et de température, les pertes fer en

conduction discontinue, dépendent de la fréquence de découpage Fd et de l'induction

maximale Bmax (figure 3). En revanche, en conduction continue, elles dépendent de F
d

, de

Bmax et de l'ondulation magnétique ~B (figure 4).

:( Id ): <: Id )~

Figure 3 : Formes d'ondes de l'induction magnétique en Figure 4 : Formes d'ondes de l'induction magnétique en
conduction discontinue conduction continue

Pour pouvoir faire varier tous ces paramètres (Fd, Bmax, ~B) dans ces deux modes de

conduction et afin d'estimer les pertes fer avec une bonne précision, deux bancs de mesure

ont été réalisés. Les résultats de mesure obtenues pennettent de construire une base des

données que nous allons utiliser pour évaluer les variations des pertes fer par des fonnules

empiriques.
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3.1 Mesure des pertes fer en conduction discontinue

Généralement, les alimentations à découpage opèrent uniquement en conduction

discontinue ou en conduction continue. Le mode mixte présenté dans le premier chapitre est

une combinaison de ces deux modes de fonctionnement. Ainsi, une évaluation des pertes en

conduction discontinue et en conduction continue donne la possibilité d'estimer ces pertes en

conduction mixte.

,3.1.1 Dispositif de mesure

Pour mesurer les pertes fer en conduction discontinue dans un transformateur d'une

alimentation à découpage, nous avons réalisé un montage en demi-pont asymétrique (figure 5)

où l'enroulement secondaire est laissé à vide.

Figure 5 : Le dispositif de mesure des pertes fer en conduction discontinue

Pendant la conduction des interrupteurs SI et S2, l'énergie est stockée au primaire du

transformateur (magnétisation du transformateur). En revanche, sa démagnétisation est

assurée par les diodes Dl et D2.

Le nombre de spires primaire étant égal à celui des spires secondaire, il résulte que le

rapport de transformation du transformateur' est unitaire. Sous cette condition nous avons:

V2(t)==V1(t).

La mesure des pertes fer consiste à faire fonctionner le transformateur à vide et de

mesurer la tension secondaire V2(t) et le courant primaire 11(t). Ainsi, les pertes fer sont

déduites de la puissance instantanée V2 (t) . Il (t) dissipée dans le transformateur à vide (4).

l to +Td

P fer = -. fIl (t) · V 2 (t) · dt (4)
T d to

Td est la période de commutation des interrupteurs (période de découpage).
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En conduction discontinue, la démagnétisation du transformateur est complète sur une

période de découpage. Par conséquent; le courant primaire II(t) s'annule avant la fin de la

période de découpage.

Dans ce mode de conduction, les interrupteurs SI et 82 sont commandés à l'amorçage

et au blocage à fréquence de découpage Fd et à rapport cyclique a (rapport entre la durée de

conduction de l'interrupteur et la période de découpage) fixes. En pratique cette commande

est réalisée à l'aide d'un GBF (Généra~eurBasse Fréquence).

Pendant l'intervalle [0, a· Td ] , les interrupteurs 81 et 82 conduisent. Le courant

primaire durant cette phase s'exprime par la relation (5) ci-dessous:

E
Il (t) == -. t

LI

LI est l'inductance primaire du transformateur.

E est la tension d'alimentation.

(5)

La valeur maximale Ilmax de ce courant est atteinte à l'instant de blocage des

interrupteurs (6).

E·a
11max = (6)

LI · Fd

A partir du théorème d'Ampère, nous déduisons que Ilmax s'exprime comme suit:

1 = R ,Sr ·B max (7)
1max N

N étant le nombre de spires de l'enroulement primaire (égal à celui de l'enroulement

secondaire).

Sr est la section effective du noyau magnétique.

R est la réluctance du noyau magnétique.

Bmax est l'induction magnétique maximale dans le noyau.

Sachant que LI = N
2

, nous déduisons une relation entre l'induction maximale et la
R

tension d'alimentation (8).

B max a _

E Sr·N·Fd
(8)

D'après cette relation, nous constatons qu'à fréquence Fd fixe, l'induction magnétique

maximale Bmaxest directement proportionnelle à la tension d'alimentation E. La variation de
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Bmax peut être ajustée, alors, par la. tension d'alimentation E en gardant le nombre de spires N

constant, ce qui évite de rebobiner le transformateur pour 'chaque valeur de Bmax.

3.1.2 Résultats de mesure

Nous avons effectué les mesures sur un noyau magnétique de ferrite 3F3 sans entrefer

avec les paramètres suivants: u==0.3, N==3, 8f==97.1 mm2 (ETD 34). Afin de pouvoir comparer

les mesures aux abaques des constructeurs en régime symétrique sinusoïdal, nous allons nous

intéresser aux fréquences Fd ==25 kHz, 50 kHz et 100 kHz et aux valeurs maximales de

l'induction magnétique Bmax==O.l T et 0.2 T.

Les figures 6 et 7 montrent le courant primaire et la tension aux bornes du secondaire à

vide. Ces courbes sont relevées pour Fd==100 kHz et Bmax==O.l T.

1,2 -r------------_--.,

2,OEr051,5Er055,OEr06

15 -r--------------__---;

-5

5

1,OEr05

tes)

Figure 7 : Tension secondaire en conduction
discontinue

la

-15 -+-----,-----.----,....----~

O,OE-tOO

-la

$ a
>

2,OE-OS1,SE-DS1,OE-DS

t(s)

S,OE-o6

o*------.44I1tl1111.........~--_,_U~__~

O,OE-tDO

0,8

0,4

0,2

Figure 6 : Courant primaire en conduction
. discontinue

~ 0,6

Il est noté que les mesures des pertes fer sont effectuées sous la même température que

celle des mesures données par les abaques constructeurs en régime alternatif sinusoïdal

(T==100 OC). Pour ce faire, un four calorimétrique à température réglable est utilisé (figure 8).

Pour éviter l'influence de l'auto-échauffement et de la constante thermique du matériau

magnétique, nous avons mesuré ces pertes en 'mono-coup'. Cela consiste. à régler la

température du four calorimétrique à la valeur désirée, attendre la stabilité thermique, puis

alimenter le transformateur et relever la mesure immédiatement.
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Figure 8 : Banc de mesure des pertes fer utilisant un four calorimétrique

Les figures 9 et 10 présentent les variations des pertes fer en fonction de la fréquence

de découpage et de la valeur maximale de l'induction magnétique en conduction discontinue.

Ces pertes sont comparées aux abaques du constructeur en régime alternatif sinusoïdal

[Philips 98] ..
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Figure 9: Variations des pertes fer en fonction de F
d

pour Bmax=O.l T
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Figure 10: Variations des pertes fer en fonction de Fd
pour Bmax=O.2 T

Nous constatons qu'à fréquence de fonctionnement donnée, les pertes fer mesurées en

conduction discontinue sont, pratiquement, la moitié de celles données par le constructeur en

régime alternatif sinusoïdal à même induction maximale. Ceci peut s'expliquer par le fait

qu'en régime asymétrique.discontinu le cycle d'hystérésis décrit est pratiquement la moitié du

cycle symétrique.
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3.2 Mesure des pertes fer en conduction continue

En conduction continue, les pertes fer ne dépendent pas seulement de la fréquence de

découpage Fd et de la valeur maximale de l'induction magnétique Bmax, mais également de

l'ondulation de cette induction magnétique L1B due à l'ondulation du courant traversant le

bobinage.

3.2~1 Dispositif de mesure

Il est possible de mesurer les pertes fer en conduction continue avec le même circuit

utilisé précédemment (figure 5) en commandant les interrupteurs du pont asymétrique par une

commande à hystérésis (contrôle des valeurs maximale et minimale du courant dans le

bobinage). Cependant, la fréquence de découpage est variable avec cette commande. Ainsi, il

est impossible de découpler les variations de la fréquence, de l'ondulation magnétique et de la

valeur maximale de l'induction magnétique. Pour fixer la fréquence de découpage Fd

indépendamment des deux autres paramètres (Bmax et ~B), nous avons réalisé une structure à

base d'un hacheur série (figure Il).

s

D c=~ ~h

Figure 11 : Le dispositifde mesure des pertes fer en conduction continue

Le principe de mesure en conduction continue est identique à celui en conduction

discontinue. La puissance dissipée dans le transformateur à vide est la valeur moyenne du

produit instantané de la tension secondaire et du courant primaire.

L'interrupteur est commandé à fréquence et à rapport cyclique fixes à l'aide· d'un

GBF. La valeur maximale (llmax) et l'ondulation (~II) du courant primaire sont contrôlées par

l'intermédiaire de la tension d'alimentation (E) et de la résistance de charge (Rch).

En considérant la tension de, sortie (V0) constante, nous déduisons que la valeur

moyenne du courant primaire s'exprime comme suit :
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a·E
I lmoy =~

ch

(9)

(10)

(11)

D'autre part, l'ondulation du courant Il est donnée par la relation 10 ci-dessous:

a · (1 - a). E
LiI 1 = ------"--

LI · Fd

A fréquence de découpage et ondulation du courant primaire fixes, nous déduisons la

valeur de la tension d'alimentation nécessaire à ce point de fonctionnement:

E= Ll·Fd ·M l ,
a . (1 - Cl)

La valeur de la résistance de charge est déduite de la valeur moyenne du courant

. .. , R Cl·E
pnmaIre Impose: ch = --

1Imoy

En fixant la valeur moyenne et l'ondulation du courant primaire, nous fixons la valeur

maximale de ce courant (11):

_ Cl • E Cl • (1 - a). E
11max - -- + ----.;...--~-

R ch 2 . LI· Fd

La valeur maximale du courant pnmaIre et son ondulation vont imposer,

respectivement, la valeur maximale et l'ondulation de l'induction magnétique.

3.2.2 Résultats de mesure

Les mesures sont effectuées sur le même circuit magnétique utilisé en conduction

discontinue (ETD 34, 3F3) à la même température de fonctionnement (100DC). Cependant, le

rapport cyclique est fixé à 0.7.

. Les formes d'ondes expérimentales ci-dessous présentent le courant primaire et la

tension aux bornes du secondaire du transfonnateur à vide. Elles sont relevées pour Fd ==50

kHz, Bmax==O.l T et i1B==0.05 T.
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Figure 12 : Courant primaire en conduction continue Figure 13 : Tension secondaire en conduction
continue

La figure 14 présente les variations des ·pertes fer volumiques mesurées en fonction de

la fréquence de découpage pour Bmax=O.l T, ~B=O.025 T, ~B=O.05 T et ~B=O.075 T, ainsi

que les pertes données par le constructeur en régime alternatif sinusoïdal divisées par deux.

Ces pertes de constructeur sont données pour une valeur maximale de l'induction magnétique

Bmax=O.l T.

Lill=0~025T

1

1

! ,. i
· · · · Donnees du constructeur/2

! 1

1 1. ;
...........i·······························f····· ! ij ..!L ;

1 1 •

1 .·1··

i .....
• j-

20 .

o '--------------,------"----------------------'
20 50 80 110

10

Figure 14 : Pertes fer mesurées en conduction continue pour Bmax=O.IT

Nous constatons que les pertes fer mesurées augmentent lorsque la fréquence de

découpage ou l'ondulation de l'induction magnétique augmente. Les valeurs de ces pertes se

rapprochent des données du constructeur en régime symétrique sinusoïdal divisées par deux

lorsque la valeur de ~B se rapproche de Bmax. Cela confirme les résultats obtenus en

conduction discontinue (les pertes mesurées sont proches des données du constructeur

divisées par deux).
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La figure 15 montre les résultats de mesures des pertes fer obtenus pour Bmax=O.2 T et

différentes valeurs de ~B.

=0.175T

1

,
.................................t ~........... ..L.lli.=:O'...1.2.5.T .

i ~
i
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1 11 ..
1

1

··1··

1

1

i
•••• l

o 20

50 ..

100

150

Figure 15 : Pertesjer mesurées en conduction continue pour Bmax=O.2 T

En comparant ces résultats avec ceux obtenus pour Bmax=O.l T (pour la même

fréquence de découpage et la même ondul~tion de l'induction magnétique) nous remarquons

que les pertes fer sont proportionnelles à la valeur maximale de l'induction magnétique. Par

ailleurs, nous constatons que les pertes fer en régime asymétrique continu se rapprochent de

celles en régime alternatif sinusoïdal divisées par deux lorsque i:lB se rapproche de Bmax.

3.3 Mesure des pertes fer dans un matériau 3F3 noyau ETD 49

Afin de tester la validité des résultats de mesure des pertes fer en mode asymétrique

discontinu et continu sur le noyau ETD 34 en 3F3, nous avons mesuré les pertes fer dissipées

dans un noyau ETD 49 du même matériau (3F3).

Nous superposons sur les figures 16 et 17 l'évolution des pertes fer volumiques dans

les noyaux ETD 34 et ETD 49 en fonction de la fréquence de découpage pour deux valeurs de

l'amplitude Bmax et de l'ondulation LlB de l'induction magnétique.
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Figure 16 : Pertes fer volumiques pour Bmax=0.1 T et
&1=0.05 T

Figure 17: Pertesfer volumiques pour Bmax=0.2 Tet
&1=0.1 T

D'après ces figures, nous déduisons que les pertes fer dissipées dans un noyau ETD en

matériau 3F3 sont directement proportionnelles au volume du circuit magnétique utilisé. Nous

constatons donc que les pertes fer volumiques mesurées dans le noyau ETD 34 sont

généralisables sur tous les noyaux ETD en 3F3.

3.4 Mesure des pertes fer dans un tore en matériau 3F3

Après avoir généralisé les résultats de mesure des pertes fer obtenus dans un noyau

ETD 34 sur tous les noyaux ETD en 3F3, nous avons effectué d'autres mesures pour tester

l'influence du matériau et de la forme du circuit magnétique utilisé. Dans un premier temps,

des mesures sur un tore en matériau 3F3 sont réalisées.

Les figures 18 et 19 présentent les variations des pertes fer mesurées sur un tore 3F3

en conduction discontinue pour Bmax=O.l T et en conduction continue pour Bmax= 0.1 T et ~B

= 0.05 T en fonction de la fréquence de fonctionnement.

101 · ··..·..·.. ··· ~: ; · ···~P.:':': ,i • •.. •.. ·· • •.. · ..• ·+..···· · .. ·.. ,

30r----~--~------------.

DonnéeSI'dU constructe~. /2
- i
Mesure 1

20 ..· ·.._ ..
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llirmées du corntructeur/2

30 1 +.", , ; ..

20'..· · · · ·..,..· · · ·..· ·, · · ~~·+ ..· · · ·•· · I

10

40............-.......................................................---------------...............--.......,

P(mW/crrt')

Figure 18 : Pertes fer mesurées comparées aux
données du constructeur en conduction discontinue

Figure 19 : Pertes fer mesurées comparées aux
données du constructeur en conduction continue
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Nous constatons que les résultats obtenus confirment les précédents. En effet, les

pertes fer dissipées dans le tore en conduction discontinue sont très proches de la moitié des _

données de constructeur en régime alternatif sinusoïdal.

3.5 Mesure des pertes fer dans un matériau 3CS noyau ETD 34

Dans un deuxième temps, nous avons changé le matériau 3F3 par un autre type, moins

bon du point de vue pertes (le 3CS). Les mesures effectuées sur un noyau ETD 34 en matériau

3CS pour le mode de fonctionnement discontinu (figure 20) et continu (figure 21), permettent

de conclure que les pertes fer dissipées dans un circuit magnétique en mode asymétrique

discontinu sont, pratiquement, la moitié des données du constructeur en mode symétrique

sinusoïdal. Par ailleurs, ces pertes sont 2 à 3 fois plus importantes que celles dissipées dans le

matériau 3F3.
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Figure 20 : Mesure des pertes fer dans un matériau
3e8 .en conduction discontinue pour Bmax=O.1 T

Figure 21 : Mesure des pertes fer dans un matériau
3e8 en conduction continue Bmax=O.1 Tet AB=O.OS T

4. Estimation des pertes fer mesurées sur le matériau 3F3 par des

formules empiriques

Pour généraliser les résultats de mesures obtenus, nous avons proposé des formules

empiriques estimant les pertes fer en mode asymétrique discontinu et continu à la température

de fonctionnement T=100°C.

Du point de vue optimisation, il est nécessaire d'estimer ces pertes par des fonctions

analytiques continues et dérivables afin de les introduire dans une procédure d'optimisation

basée sur un algorithme de type gradient.

Si nous supposons que la pente de l'induction magnétique n'est pas très raide (rapport

cyclique varie entre 0.3 et 0.7) nous pouvons admettre que cette pente a peu d'influence sur

les variations des pertes fer [Triner 91].
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Sous cette condition, les pertes fer en conduction discontinue dépendent de la

fréquence de découpage et de l'induction maximale. L'évolution de ces pertes peut être

exprimée par la relation 12 ci-dessous :

Pfer_cd = k· F
d

nI • B
max

n2 (12)

(13)

K, nI et n2 sont des coefficients déterminés par la résolution d'un système d'équations

décrit à partir des points de la mesure.

Nous avons trouvé que les pertes fer volumiques en conduction discontinue

s'expriment comme suit:

Pfer_cd = 0.038 ·F
d

1.1 • B
max

2.63

Avec: Pfer_cd en mW/cm3 ,Fd en Hz et Bmax en Tesla.

Nous superposons sur les figures 22 et 23 l'évolution des pertes fer en conduction

discontinue relevées qe la mesure et estimées par la formule empirique 13 pour Bmax==O.l T et

0.2 T.
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~~~~_J~

Figure 22 : Pertes fer mesurées et estimées en
conduction discontinue pour Bmax=O.l T
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Figure 23 : Pertes fer mesurées et estimées en
conduction discontinue pour Bmax=O.2 T

D'après cette comparaison entre la mesure et la formule empirique, nous constatons

que l'estimation des pertes fer en conduction discontinue est validée (écart de 10%).

En suivant la même démarche et en introduisant l'ondulation magnétique, les pertes

volumiques en mode de fonctionnement continu évoluent selon la relation 14 :

(14)

Les figures suivantes présentent les pertes fer volumiques mesurées superposées à

celles estimées par la formule 14 pour Bmax==O.l T, 0.2 T et différentes valeurs de l'ondulation

magnétique.
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Figure. 24. * : Pertes fer mesurées et estimées en conduction continue pour Bmax=O.lT, Bmax=O.2T et différentes
valeurs de L1B

L'erreur maximale commise sur l'estimation ne dépasse pas 15%, ce qui valide cette

estimation sur la plage de fréquence 25 kHz-100 kHz où opèrent une grande famille des

alimentations à découpage. Notons que dans le but de bénéficier des avantages de

l'optimisation avec des modèles analytiques, comme cela sera analysé dans le chapitre 6, cette

précision est acceptable.
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5. Estimation des pertes fer en basse fréquence

Dans les alimentations à découpage et en particulier, .au sein des convertisseurs PFC,

l'inductance d'un convertisseur Boost ou bien le transfonnateur d'un Flyback sont parcourus

par des courants haute fréquence pouvant être en mode contintl, discontinu ou mixte avec une

modulation basse fréquence.

Ainsi, les pertes fer dissipées dans le circuit magnétique doivent être évaluées sur une

période basse fréquence. Une mesure directe des pertes fer dans le cas d'un PFC est possible,

mais elle n'offre pas les informations suffisantes pour réaliser un processus de conception

(dans le quel nous avons besoin des expressions analytiques). La méthode proposée consiste à

employer les expressions analytiques obtenues en haute fréquence pour chacun des deux

modes de conduction et à intégrer ces résultats sur une période basse fréquence.

Cette approche est validée expérimentalement sur une maquette d'un convertisseur

boost en mode PFC.

5.1 Dispositif de mesure

Pour mesurer les pertes fer en basse fréquence dans une structure en absorption

sinusoïdale, nous avons utilisé un convertisseur boost en mode PFC (figure 25).

D

c

Figure 25 : Circuit de mesure des pertes fer en basse fréquence

Dans cette structure, nous désirons aVOIr un courant pnmalre sinusoïdal:

Il (t) = l max ·Isin(CO • 01.
2

I max = 2· Vo étant l'amplitude de ce courant.
R ch • V

rnax

Avec:
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Va : la tension de sortie supposée constante,

Rch : la résistance de charge,

Vmax: l'amplitude de la tension d'alimentation.

(15)

Pour assurer l'absorption sinusoïdale et la régulation de la tension de sortie à

fréquence de découpage fixe, le rapport cyclique doit évoluer selon la relation 15 [Ferrieux] :

a(t) = 1- Vmax
• sin(co· t)

Vo .

(16)

Il résulte que l'ondulation du courant primaire s'exprime comme suit :

L\I 1(t)= Vmax .[1- Vmax .sin(co.t)]
LI ·Fd Vo

Connaissant la valeur maximale et l'ondulation du courant primaire, nous pouvons

déduire la valeur maximale et l'ondulation de l'induction magnétique.

5.2 Résultats de mesure

5.2.1 Résultats de mesure en conduction discontinue:

Les figures 26 et 27 montrent le courant primaire et la tension secondaire en mode de

fonctionnement discontinu avec une modulation basse fréquence. Ces courbes sont relevées

pour une fréquence de découpage Fd==66 kHz et une inductance primaire L1==32 JlH.

0.020.01
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-40 I-.---~_____i.___----'__----"I
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-5 ..

-22.5 ..

30..-------.--------.,

V2(V)
12.5 -
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t(s)

o
-1 100-0-__--'-- ----..__-----1

2r-----:---------~

I1(A)

Figure 26 : Evolution du courant primaire en conduction

discontinue

Figure 27 : Evolution de la tension secondaire en conduction

discontinue

Dans ce cas, la mesure des pertes fer sur une période basse fréquence donne:

Pfer_cd_BF=36.6 mW/cm3
. Notons que l'utilisation d'un oscilloscope numérique spécifique

[Tectronix 00] nous a permis de stocker un nombre suffisant d'échantillons (300 points par

période de découpage) pour effectuer ces mesures.
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Pour estimer ces pertes analytiquement, nous considérons que la valeur des pertes fer

sur une période basse fréquence (Pfer_cd_BF_est) est la somme des pertes fer dissipées sur

toutes les périodes haute fréquence (17) :

(17)

Avec:

i désigne la iéme période de découpage,

Fr est la période réseau,

Pfer_cd_HF(i) == 0.038 . F
d

1.1 • B max (i) 2.63 est la valeur des pertes fer dissipées sur la iéme

période haute fréquence.

Cette estimation analytique conduit à une valeur à 6% près des pertes fer mesurées

(Pfer_cd_BF_est==34.5 mW/cm3
).

5.2.2 Résultats de mesure en conduction continue:

Les courbes expérimentales 28 et 29 présentent l'évolution du courant primaire et de

la tension secondaire sur une période basse fréquence en conduction continue. Ces courbes

sont relevées pour Fd=66 kHz et LI==2.35 mH.

o
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Figure 28 : Evolution du courant primaire en conduction
continue

Figure 29 : Evolution de la tension secondaire en conduction
continue

Nous avons· effectué les mesures sur deux inductances LI=0.9 mH et L1==2.35 mH.

Dans le tableau 1, les résultats de mesure sont comparés aux valeurs des pertes fer estimées

analytiquement par la relation 18 ci-dessous.

(18)
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Ll(mH) Pertes fer mesurées (m W/cm3
) Pertes fer estimées (m W/cm3

)

0.9 18.4 19.5

2.35 5.9 4.95

Tableau 1 : Pertes fer mesurées et estimées analytiquement

Nous pouvons conclure que l'estimation analytique des pertes fer en basse fréquence à

partir des formules empiriques caractérisant l'évolution de ces pertes en haute fréquence, est

validée avec un écart de 15%.

6. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé un modèle analytique pour évaluer les pertes

fer dans les composants magnétiques utilisés dans les alimentations à découpage en mode de

fonctionnement discontinu, continu et mixte. L'objectif est de disposer, pour ce mode

particulier de fonctionnement, d'une formulation analytique précise, simple et facilement

intégrable dans une démarche d'optimisation.

Pour ce faire, nous avons réalisé un banc de mes.ure pour chaque type de conduction

(discontinu et continu) et nous avons effectué les mesures, séparément, pour différents points

de fonctionnement. Les mesures effectuées sur les matériaux 3F3 et 3CS, noyaux ETD et tore,

ont montré que les pertes fer dissipées en conduction discontinue-sont, pratiquement, la moitié

des données du constructeur en régime alternatif sinusoïdal. En revanche, en conduction

continue, les pertes fer dépendent de l'ondulation magnétique. Ces pertes se rapprochent de la

moitié des abaques du constructeur lorsque l'ondulation magnétique se rapproche de

l'amplitude de l'induction magnétique. Ces mesu~es ont permis de caractériser, en haute

fréquence, l'évolution des pertes fer dissipées dans un matériau 3F3, en régime asymétrique

discontinu et continu, par des formules empiriques. Le mode de fonctionnement mixte, qui

nous intéresse en pàrticulier dans ces travaux, est déduit de ces deux régimes.

L'intégration de ces fonnules analytiques sur la basse fréquence nous a permIs

d'évaluer les pertes fer sur la période de modulation basse fréquence, considérées comme

somme des pertes dissipées sur toutes les périodes haute fréquence. L'approche que nous

avons adoptée a été validée sur une maquette d'une structure boost en mode PFC avec un

écart maximal de 15%. Cette précision est tout à fait acceptable dans une démarche
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d'optimisa~ion globale et complexe qui tient compte de plusieurs aspects de fonctionnement.

Toutefois, l'estimation analytique développée est applicable dans la plage de fréquence allant

de 25 kHz à 100 kHz. Toutefois, cette approche ne tient pas compte des formes d'ondes de

l'induction magnétique caractérisées par des variations importantes (fort dB/dt).

A ce stade, nous disposons d'un modèle, prêt à être intégré dans une démarche

d'optimisation, pour évaluer analytiquement les pertes fer dans les composants magnétiques.

Cependant, il y a une deuxième source des pertes dans ces composants magnétiques liées aux

pertes joules dissipées dans le bobinage. L'objectif du prochain chapitre est de développer un

modèle pour estimer ces pertes joules et compléter ainsi les modèles des pertes.
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1. Introduction

Dans le chapitre précédent nous avons développé un modèle des pertes fer dans le

circuit magnétique d'un composant bobiné. Dans le but d'évaluer analytiquement les pertes

dissipées dans le bobinage de ce composant et de compléter le modèle des pertes, ce chapitre.

s'intéresse aux pertes cuivre. Dans ce domaine, plusieurs travaux ont proposé des expressions

analytiques de la résistance en alternatif sans tenir compte des circuits magnétiques

comprenant un entrefer [Dowell 66], [Vankatraman 84], [Carsten 86], [Jongsma 86],

[Vandelac 88], [Goldberg 87], [Spreen 90], [Hurley 00], [Schutz 97], [Schutz 99]. Pour tenir

compte de l'entrefer, plusieurs travaux basés sur la simulation type éléments finis, coûteuse

en temps de calcul et non adaptée à une procédure d'optimisation, existent également

[Cogitore 94/1], [Cogitore 94/2], [Laveuve 91], [Lofti 93], [Schellmanns 97], [Fouassier 98],

[Breslin 97], [Rudy 92], [Jiankun 99], [Kutkut 95]. Dans ce dernier contexte, nous avons

développé une approche basée sur l'équivalence entre un bobinage réel et une couche

homogène caractérisée par une pennéabilité magnétique complexe. Comme nous allons le

montrer, cette approche réduit considérablement la durée. de la simulation type éléments finis

et procure un modèle analytique facile à intégrer dans une démarche ~'optimisation.

Nous allons étudier le cas d'une inductance et le cas d'un transformateur de flyback.

Nous validerons d'abord l'équivalence entre le bobinage réel et la couche homogène

caractérisée par une perméabilité magnétique complexe. Ensuite, nous allons estimer

analytiquement le champ magnétique créé dans cette couche pour aboutir finalement à des

expressions analytiques des pertes cuivre. Cette démarche sera validée par la simulation

Flux2D [Flux2D 00] et Flux3D [Flux3D 00].

2. Estimation analytique des pertes cuivre dans un bobinage

Pour leurs intérêts en rapidité de calcul tout en fournissant une précision correcte des

résultats obtenus, les modèles analytiques sont fortement recommandés P9ur effectuer une

procédure d'optimisation sous contraintes. C'est pourquoi nous cherchons à modéliser

analytiquement les pertes" cuivre dans un enroulement d'un composant bobiné.

Nous nous intéressons ici aux pertes par effet de proximité, aux pertes dues à

l'entrefer et aux pertes par effet de peau. Rappelons que les pertes par effet de proximité sont

les pertes dissipées dans un conducteur sous l'effet du champ créé par les conducteurs voisins,

que les pertes dues à l'entrefer sont celles dissipées dans le bobinage sous l'effet du champ

crée par l' entrefer, ~t que les pertes par effet de peau sont dissipées dans le conducteur sous

l'effet du champ créé par le conducteur lui-même.
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2.1 Estimation des pertes par effet de proximité

Pour mener cette estimation, nous avons besoin' de quelques hypothèses adaptées à

notre problème. Tout d'abord, nous supposons que chaque bobinage du composant est

constitué de fils cylindriques régulièrement espacés. En suite, nous raisonnerons en

supposant que ces spires été déroulées afin de ramener le problème analytique à un problème

2D plan.

L'estimation des pertes par effet de proximité consiste, dans un premier temps, à

remplacer une couche de bobinage dont les fils sont définies par une perméabilité relative

réelle (Jlr) et une résistivité électrique (p) par une couche magnétique homogène caractérisée

par une perméabilité relative complexe équivalente (Jlreq). Ainsi, le calcul des pertes

s'effectuera sur une plaque homogène et non pas sur chaque fil du bobinage.

2.1.1 Remplacer le bobinage par une couche homogène

Un fil cylindrique plongé dans un champ radial variable crée un moment dipolaire

proportionnel au champ appliqué (1). Il apparaît donc, dans l'enroulement, un moment

dipolaire par unité de volume.

M == a ·Hex (1)

Connaissant la polarisabilité a d'un fil cylindrique [Landau], nous pouvons déduire la

perméabilité relative équivalente Jlreq.

Le problème revient alors à évaluer.les pertes dans un matériau homogène caractérisé par une

perméabilité complexe.

2'.1.1.1 Calcul de la perméabilité complexe équivalente

Soit un fil cylindrique dans un champ externe Hex. Nous supposons que ce champ est

uniforme, périodique et perpendiculaire à l'axe du fil. Les courants induits dans ce fil créent

un moment dipolaire proportionnel au champ appliqué (1).

Le calcul de la polarisabilité a est détaillé par Landau [Landau 69]. Il est basé sur

l'évaluation des champs à l'intérieur et à l'extérieur d'un cylindre en respectant la continuité

du champ sur la surface de ce cylindre. Ainsi, la polarisabilité dépend de la fréquence f par

l'intermédiaire de l'épaisseur de peau et s'exprime au moyen des fonctions JO et JI de Bessel

comme le montre la relation 2 ci-dessous:

87



Pertes cuivre dans les éléments bobinés

2 be{l,{lJ+ jobe{l,{lJ
a(f) =- 1- .. (2)

j-3·1t f2:f (f2:fJ (f2:fJe 4 0 ~fP ber O'~fP +j0 bei O'~fP

Les fonctions ber et bei donnent les parties réelle et imaginaire des fonctions de

Bessel.

fp est la fréquence de peau pour laquelle l'épaisseur de peau bp est égale au rayon du

fil:

(3)

(4)

p étant la résistivité du fil et J.l sa perméabilité.

Des approximations de la polarisabilité en basse et en haute fréquence sont données

[Landau] :

r 4
• Il 2 • co 4 r 2

• Il • co
a(co) = r - j . r en basse fréquence,

96·x·p 16·x·p

1 1 ~.p . 1 ~2.P "a(co)=-·(1--· -.-)-J. . -- enhautefrequence.
2·x r Il·ru 2·x·r Il· co

Dans une couche de bobinage, un fil déterminé subit non seulement le champ appliqué

extérieurement Hex, mais aussi celui Hr créé par l'ensemble des autres fils (effet de

proximité) (4) :

-1t
Hr= ·M

6· hpas 2

Avec : hpas la distance entre deux fils· voisins (figure 1) :

Hex

Hr

a

-1t

6·hpai

M

Figure 1 : Couche de bobinage avec des fils
cylindriques

Figure 2 : Moment dipolaire créé par un fil cylindrique dans
une couche de bobinage
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Cette réaction a pour effet de diminuer la valeur du champ externe appliqué sur un fil

(figure 2).

A partir de la figure 2, nous déduisons que la polarisabilité effective s'exprime comme

suit:

2
frrf)'- 1. 2n·r·u(f)ue 1.\ .------ ---,...-_

2 2 2 n .
n·r 1- 2 n ·r ·u( f) "-__

26·hpas

(5)

La perméabilité relative qui équivaut à un enroulement de fils cylindriques se déduit

de la polarisabilité magnétique d'un fil en tenant compte du coefficient de foisonnement Kf

(rapport entre la section du cuivre et la section équivalente du matériau homogène réservée au

bobinage) comme suit:

Ilreq(f) = 1+ Kf . aeff(f) (6)

Les figures 3 et 4 présentent les variations de la partie réelle et imaginaire de la

perméabilité complexe équivalente en fonction de la fréquence pour r==0.2 mm, hpas=O.8 mm.

, ,

1········;····

1········1.... f'-
LI ~

t=~

l~~:::·::L:.

! ~

:/

0.01

0.1

-Im(llr(f))

.

I-Kf

'i'~!\1
Re(I'r(f) ~ ~I

0.5 1....·..+·..~ .. i ..,··:+H....·.. ·;........ ·:f ..;·,··i .. i·I· .. ·..·+-..·..·i..1..,.;•••,H~ ro-. ...~: ;

!, ~ r---.....

Figure 3 : Partie réelle de la perméabilité'relative Figure 4 : Partie imaginaire de la perméabilité
relative

La partie réelle de la perméabilité complexe tend vers 1 en basse fréquence où le

conducteur se comporte comme le vide. En revanche, en haute fréquence elle tend vers l-Kf,

car le champ magnétique ne pénètrent plus dans le conducteur.

D'autre part, la partie imaginaire de la perméabilité complexe est proportionnelle à co

en basse fréquence et à co- I/2 en haute fréquence. Les pertes par courants induits dans .les fils

sont liées à la partie imaginaire de la perméabilité, mais pour avoir une grandeur

proportionnelle aux pertes, il faut encore multiplier la partie imaginaire par co. Nous

remarquons alors que les pertes sont bien proportionnelles à co2 en basse fréquence et à Cû 1/2

ën haute fréquence.
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Figure 5 : Bobinage avec des conducteurs réels Figure 6 : Bobinage avec le matériau homogène

équivalent

Les caractéristiques physiques introduites pour ces simulations sont :

----------------- -- -------------------------------------

2.1.1.2 Résultats de simulation

Pour valider l'équivalence entre une couche de bobinage (Jlr, p) et une couche

équivalente avec un matériau homogène caractérisé par une pennéabilité magnétique relative

complexe (Jlreq), nous avons simulé, à l'aide des logiciels Flux2D et Flux3D, le cas d'un

bobinage réel (figure 5) puis le cas du bobinage homogène à I..l complexe (figure 6). Pour des

raisons ,de symétrie, l'étude est effectuée sur le quart de la géométrie. Pour exciter le circuit

magnétique, une source externe de courant l(t) == lm· sineü) . t) est utilisée.

• Le matériau du circuit magnétique a une perméabilité relative Jlr==1000.

• L'air est caractérisé par Jlr==1.

• La source du courant délivre un courant maximal lm=100A afin d'avoir des pertes

significatives.

• Les conducteurs du bobinage réel ont les propriétés du cuivre 1..lr=1, p=2.1O-s0.m. Ces

conducteurs sont mis en série à l'aide du couplage circuit disponible dans Flux2D.

• Le matériau homogène équivalent au bobinage est caractérisé par une pennéabilité

complexe calculée en fonction de la fréquence par la relation 6 avec: r=O.2mm rayon des

conducteurs, Kf=0.26 coefficient de foisonnement, hpas =0.8 mm distance entre deux

conducteurs voisins.

La figure 7 ci-dessous présente les variations des pertes par effet de proximité dans le

bobinage réel comparées à celles dissipées dans le bobinage homogénéisé.
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1 '10
3

1 -10
4

Figure 7 : Pertes dissipées dans les fils et dans le matériau homogène équivalent

L'écart entre les pertes évaluées dans le bobinage réel-et celles du matériau homogène

équivalent est de 1% en basse fréquence et 5% en haute fréquence. Nous en déduisons que

l'équivalence entre un bobinage de fils cylindriques et un matériau magnétique homogène est

validée avec une précision suffisante pour nos applications.

Notons que la simulation du bobinage réel, présenté dans la figure 5, peut être très

coûteuse en temps de calcul et en taille mémoire notamment lorsque l'épaisseur de peau est de

l'ordre de 90 ~m (fréquence de l'ordre de 500 kHz pour un fil de cuivre). En effet, pour une

bonne précision de calcul, le logiciel Flux2D exige que chaque épaisseur de peau contienne au

moins deux mailles, ce qui rend le maillage et la simulation au-delà de 1 MHz quasiment

impossible (sur un ordinateur de type Pentium III, 500 MHz).- En revanche, la précision de la

simulation du bobinage équivalent, caractérisé par une perméabilité magnétique complexe, est

pratiquement indépendante de la taille des mailles utilisées.

La figure 8 montre la sensibilité au maillage du calcul des pertes CUIvre dans les

bobinages réel et homogénéisé pour une fréquence de fonctionnement de 500 kHz (épaisseur

de peau de 0.09 mm pour le cuivre).
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1 -+- Il_complexe

62 --.--------.,....---_..-- --.- --__-..- -..

58

54

50 ------------------i------------------ ---------------- -----------------r------------------:------------------
;;,- - : : . :

46 --- ---- -- --- ----·r- -- -- ----- -- -,-- --- -------- --- --l-------- ----- j---- ------------t-----------------

42 -+---------r-----;...------i--------r-----r----__---1

° 0,05 0,1 0,15

em (mm)

0,2 0,25 0,3

Figure 8 : Sensibilité du calcul des pertes cuivre (dans les fils réels et dans le matériau homogène) au
maillage (épaisseur des mailles em)

Nous constatons que selon l'épaisseur de mailles utilisées (em), le maillage peut

introduire une erreur de 17 % sur le calcul des pertes dans le cas de la simulation avec le

bobinage réel.

Du point de vue du temps de calcul, les résultats présentés par la figure 8 ont montré qu'une

évaluation correcte des pertes cuivre nécessite 20 minutes de calcul sur le bobinage réel et 10

secondes sur la plaque homogène équivalente, ce qui favorise la simulation basée sur la

perméabilité magnétique complexe équivalente.

2.1.2 Champ dans un bobinage homogène

.Pour estimer le champ dans le bobinage, nous supposons que la densité de courant est

unifonne à l'intérieur du bobinage homogénéisé et que la composante tangentielle du champ

magnétique sur les bords (figure 9) est fixée par le circuit magnétique.
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hf

1

Axe de symétrie --------!
1

!< If
Circuit magnétique

Figure 9: Fenêtre de bobinage

-)-

Compte tenu des symétries, le champ H est dans le plan Oxy et ne dépend que de x et

y. Dans ces conditions, Rot.H = j a une seule composante non nulle (la composante selon oz)

comme le montre la relation ci-dessous:

8Hy _ 8Hx = Jz
àx 8y

(7)

Connaissant les conditions aux limites :

hf
Hx(x'T) = -H2

hf
Hx(x,-_-) == H4

2

If
Hy(-, y) == Hl

2
If .

HY(-l'Y) = -H3

Une solution particulière de l'équation 7 est:

Hx= -H2+H4 _ H2+H4. y
2 hf

H
HI-H3 HI+H3

y== + ·x
2 If

-)-

Cette solution vérifie bien div H == 0 .

(8)

Par ailleurs et d'après la relation 7, nous trouvons:

~

(Rot.H) = Hl + H3 + H2 + H4 = Jz.
Z If hf
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En multipliant (RotH) z par la surface de la fenêtre (If· hf ) nous obtenons le théorème .

d'Ampère appliqué au contour intérieur de la fenêtre.

2.1.2.1 Résultats de simulatioll

Pour vérifier le calcul analytique du champ dans une fenêtre homogène, nous avons

simulé sur Flux2D la géométrie de .la figure 10 ci-dessous. Afin d'éviter la déformation du

champ introduite par l'entrefer, le vide de la région entrefer est remplacé par le même

matériau du circuit magnétique .(1lr==1 000). Une densité de courant uniforme est imposée dans·

la fenêtre avec un courant total de 10 Aeff.

~:'~:':;':::.=-' -_.~,

',;;'f;/'~~:.~~~,~.'<~~\~:
, 1 \. '. \
ri' \
. 1 \ \
1 i \

Figure 10 : Les -équi-flux dans une couche hOfflogène (circuit magnétique sans entrefer)

La figure 12 présénte les variations du champ magnétique dans la fenêtre du bobinage

le long d'une droite parallèle à ox (y==0.25mm, figure Il).

Figure Il : bobinage homogène simulé

hf=22 mm

1 1
l ---. 1

i H4 .!
1< 1[=16.5 mm

1,
1
1
1
1
1
1

>:
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Figure 12 : Simulation à 100kHz du champ magnétique dans le bobinage homogène le long de la droite
y=O.25mm (circuit magnétique sans entrefer)

Nous constatons que la composante x du champ. est pratiquement constante et proche

de zéro' (tracé effectué proche de l'axe de symétrie y == 0). En revanche, la composante Hy

varie linéairement en fonction de x.

La même simulation a pennis de tracer les variations du champ dans la fenêtre sur une

droite parallèle à oy (x == 6mm, figure Il), les résultats sont présentés dans la figure 13.

Nous remarquons que la composante Hx varie linéairement en fonction. de y. Par ailleurs, la

composa~te Hy.est pratiquement constante tant que le point sim,ulé est loin du coin où nous

constatons que le champ Hy devient plus intense. Cette défonnation du champ dans les coins

n'a pas une grande influence sur la totalité des pertes dissipées dans la fenêtre car l'ordre de

grandeur de la composante Hx (bien estimé) domine devant la composante Hy même aux

voisinages des coins.
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Figure 13 : Simulation du champ magnétique dans la plaque homogène le long de la droite x=6 mm

(circuit magnétique sans entrefer) F=100kHz

Ces résultats de simulation concordent avec les expressions analytiques du champ (8)

qui'montrent que Hx ne dépend pas de x et varie linéairement en fonction de y et inversement

pourHy.

2.1 ..3 Calcul analytique des pertes par effet de proximité dans la plaque homogène

Connaissant l'évolution du champ magnétique dans la fenêtre de bobinage et la

perméabilité relative complexe équivalente, nous pouvons calculer les pertes par effet de

proximité (P-prox) dissipées dans. le bobinage:

hf If

2 2

P _prox=Réel j·e·(O·Jlo·Jlreq· f f(Hx 2 +Hy2)'dxdy (9)
hf If

2 2

Avec:

e : la profondeur selon l'axe oz,

ro : la pulsation du champ magnétique,

Réel : désigne la partie réelle de l'expression entre crochets.

En remplaçant les composantes du champ Hx et Hy par leurs expressions (8), nous

aboutissons·à une fonnule analytique des pertes par effet de proximité (10):
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P , [ . . If· hf 2 2 2 2 ]yrox = Reel J' e· 0). Jlo, Jlreq .--. (7· Hl + 7· H2 + H3 + H4) (10)
24

2.1.3.1 Simulation en 2D

La figure 14 ci-dessous présente les pertes par effet de proximité dissipées dans une

couche homogène de bobinage calculées analytiquement par la relation 10 et simulées sur le

logiciel Flux2D. Dans les deux cas, la profondeur ·selon l'axe oz est celle du circuit

magnétique e == 10.5 mm (noyau ETD 34).
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Figure 14 : Pertes simulées et calculées analytiquement (analyse en 2D) pour Ieff= 10 A

L'écart entre la simulation et le calcul analytique ne dépasse pas 2% ce qui valide

l'estimation analytique (en 2D) des pertes par effet de proximité.

2.1.3.2 Simulation en 3D

Dans le paragraphe précédent, nous avons montré que le calcul analytique 'donne en

2D des résultats compar~bles à la simulation 2D. Cependant, cette analyse ne tient pas compte

de la troisième dimension selon oz et suppose que le comportement magnétique sur un plan

dans un élément bobiné est identique sur toute la profondeur du circuit magnétique.

Or, comme c'est le cas pour les noyaux ETD qui nous intéressent, le bobinage n'est pas logé

entièrement dans le circuit magnétique. C'est pourquoi une analyse en 3D est nécessaire pour

connaître les limites de l'approche 2D.

Le logiciel Flux3D offre la possibilité de décrire une géométrie en tenant compte de

ses trois dimensions et de faire une simulation électromagnétique en 3D.

La figure 15 montre la géométrie de l'in4uctance étudiée précédemment et décrite en

3D. Pour des raisons de symétries, le huitième seulement de la géométrie réelle est simulé.
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Les propriétés physiques introduites pour cette simulation sont les mêmes que celles utilisées

pour la simulation 2D.

z

x

o

Figure 15 : Géométrie simulée en 3D

Dans un premier temps, nous avons calculé les pertes par proximité dissipées dans le

bobinage (pertes dans le volume total occupé par le bobinage) et nous les avons comparées à

celles obtenues par l'analyse en 2D (figure 16). Les pertes calculées en 2D semblaient sous

estimées avec un écart qui dépassait 50%. En effet, cet .écart provenait d'une mauvaise

évaluation de la profondeur de bobinage. Pour remédier à cette erreur, nous avons multiplié

les pertes surfaciques dissipées dans le plan y = a (figure 15) du bobinage par la longueur de

la spire moyenne (2· 1t · Rmoy) plutôt que par la profondeur du circuit magnétique. Les

résultats obtenus dans ce cas (figure 16) se rapprochent de la simulation 3D avec un écart de

2%.

P (W)

1·····.... ··.._···1·····+.... ····.... ·+·1 ..·1-~+·1 ..·····-·-··......,--_....._.+~,....~--~...+.++.H~~.........--.-~..·,·,.···..·~ ..··.. ·i....·!..·+·,·..!·..1

1 '10
7

f(Hz)

Figure 16 : Pertes simulées et calculées analytiquement (analyse en 3D)
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Pour justifier la multiplication des pertes surfaciques par la longueur du bobinage,

nous avons étudié, en simulation, la variation de la puissance surfacique en fonction de

l'orientation du plan normal aux spires. Nous avons tracé, en dégradé, les variations de

l'induction magnétique sur les deux plans de symétrie xy et yz (figure 17) et nous avons

calculé les pertes par effet de proximité sur chacun des deux plans pour deux fréquences

100kHz et 1MHz. Les résultats obtenus sont récapitulés dans le tableau suivant:

Fréquence ffH2ds Pertes dans le ffH2ds Pertes dans le

dans le plan xy
plan xy (W/m)

dans le plan yz
plan yz (W/m)

(A2
) (A2

)

100kHz 9.92 0.74 10.19 0.76

1MHz 9.96 9.41 10.5 10.1

Tableau 1 : Pertes surfaciques (effet de proximité)

Nous remarquons que les pertes dans ces deux plans perpendiculaires sont très

semblables. Ce qui incite à penser qu'il faut multiplier les pertes surfaciques par la longueur

de la spire moyenne bobinage pour avoir une estimation correcte des pertes.

Figure 17 : Variation de ['induction magnétique sur les deux plans de symétrie (circuit magnétique sans
entrefer)
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Les figures 18 et 19 affirment ce premier résultats. Elles présentent les variations des

pertes surfaciques en fonction de l'angle 8 entre le plan z = 0 et le plan sur lequel les pertes

sont calculées analytiquement. Cette étude a été menée à deux fréquences 100 kHz et 1 MHz.
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1r----~-..,----.....-----.-----..-----.
, 15r----r----.....-----~-~---.;.--,

P(W/m)

Pertcs~simulées
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Figure 18 : Variations des pertes surfaciques à 100
kHz

Figure 19: Variations des pertes surfaciques à 1 MHz

Nous constatons donc que les pertes cuivre surfaciques varient peu en fonction de la

position du plan utilisé pour l'analyse 2D.

2.2 Estimation des pertes dues à l'entrefer

Plusieurs structures de conversion d'énergie en électronique de puissance nécessitent

un stockage intermédiaire entre la source d'entrée et la source de sortie. Parmi ces structures,

se trouve le flyback qui nous intéresse en particulier dans cette étude. En effet, le transfert

d'énergie dans cette structur~ est indirect. L'accumulation de l'énergie au primaire du

transformateur (considéré comme deux inductances couplées) et la restitution de cette énergie

au secondaire sont décalées temporellement. Cela nécessite un stockage énergétique souvent

important. L'entrefer est une bonne solution pour stocker cette énergie, mais sa présence

induit des effets néfastes et en particulier des pertes supplémentaires importantes dans le

bobinage. L'objectif de ce paragraphe est d'évaluer analytiquement ces pertes pour pouvoir

les prendre en compte dans l'optimisation.

2.2.1 Equivalence entre un entrefer et un conducteur

L'observation des équi-flux dans une fenêtre de bobinage utilisée avec un circuit

magnétique ayant un entrefer (figure 20) montre· qu'au VOISInage de l'entrefer, elles

ressemblent à des cercles. Ainsi, il est raisonnable de supposer que l'induction magnétique

créée par l'entrefer décroît en 11r où r est le rayon du cercle. Cette induction serait alors

assimilable à celle créée par un fil parcouru par un courant 1 [Cogitore 95]. Nous supposons

donc qu'en plaçant un fil parcouru par un courant bien évalué autour d'une jambe centrale
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homogène, l'induction magnétique dans la fenêtre de bobinage peut être identique à celle

obtenue avec entrefer. Tout d'abord, évaluons le courant dans ce fil.

Figure 20 : Les équi-flux dans un matériau homo.gène (circuit magnétique avec entrefer)

2.2.1.1 Calcul du courant dans le fil équivalent

Pour évaluer le courant 1 qui doit parcourir le conducteur équivalent, il suffit

d'appliquer le théorème d'Ampère. Dans un premier temps nous cherchons le courant qu'il

faut faire passer dans le conducteur pour que, dans la fenêtre, l'induction soit identique à ce

qu'elle est sous entrefer. L'objectif est d'exprimer la valeur de 1 en fonction de l'induction

magnétique B dans l'entrefer.

Conservation de Ht

Méplat parcouru par
un courant 1

Figure 21 : Circuit magnétique avec entrefer

La conservation de la composante normale Bn de l'induction magnétique et de la

composante tangentielle Ht du champ magnétique (figure 21) permet d'exprimer les champs à

l'intérieur Hint et à l'extérieur Rext de l'entrefer en fonction de l'induction B dans le circuit

magnétique (11) :
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H
. B
lnt=-

IJ-o

B
Hext=--

IJ-O · IJ-r

Ilr étant la pennéabilité relative du circuit magnétique.

Le théorème d'Ampère nous donne:

(Hint- Hext)· e = 1 (12)

(13)

Avec e l'épaisseur de l'entrefer.

En remplaçant Il dans 12, nous aboutissons à la valeur du courant dans le conducteur

équivalent (13):

B 1
1=e·-·(l--)

IJ-O IJ-r

Notons que ce conducteur n'est pas en court circuit. Il est relié à une inductance

extérieure. La tension à ses bornes vaut :

V(ru) = j. ru· B(ru)· s (14)

s étant la surface du circuit magnétique embrassée par le flux au niveau de l'entrefer.

L'inductance reliée à ce conducteur est:

L= V =B.s
I·j·ru 1

(15)

(16)

(17)

L'énergie stockée dans cette inductance vaut:

W =..!...L.I2

2

En .remplaçant 13 et 15 dans 16, nous déduisons l'expression de cette énergie en

fonction des paramètres physiques et géométriques du circuit magnétique et de l'entrefer:

1 1 B 2

W =-·(l--)·-·e·s
2 IJ-r IJ-O

C'est pratiquement le même stockage que celui assuré par l'entrefer pour une

induction magnétique B fixée.

2.2.1.1 Résultats de simulation

Afin de vérifier l'équivalence entre un entrefer et un conducteur parcouru par un

Courant calculé par la relation 13, nous avons effectué deux simulations, une avec entrefer et

l'autre avec un conducteur équivalent (figure 22 et 23).
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y y

Conducteur remplaçant
l'entrefer

Figure 22 : Circuit magnétique avec entrefer Figure 23 : circuit magnétique sans entrefer plus un
conducteur équivalent

Le circuit magnétique est excité par une source de courant externe placée loin de

l'entrefer afin que son influence sur les lignes. de champs au voisinage de l'entrefer soit

négligeable.

La figure 24 présente les variations des modules de l'induction magnétique pour les deux

simulations en fonction de l'éloignement de l'entrefer (r).

L'écart maximal entre les deux simulations (avec entrefer et avec un conducteur

équivalent) est de 6%. Nous constatons donc que le champ créé par l'entrefer est assimilable à

celui d'un conducteur entourant une jambe centrale homogène, placé la où était l'entrefer et

parcouru par un courant 1donné par la relation 13.

87654

r(rrnn)

32

8

9 .,---~--;:::=::::::!:::=====:=:!.::=======:!:========:!:========:::::==::::;--:.--~
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Figure 24 : Variation de l'induction en fonction de l'éloignement de lajambe centrale dans le cas d'un circuit

magnétique avec entrefer et dans le cas d'un conducteur remplaçant l'entrefer
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2.2.2 Estimation analytique des pertes dues à l'entrefer

L'équivalence entre un entrefer et un conducteur, validée dans le paragraphe

précédent, permet de calculer analytiquement les pertes dues à l'entrefer dissipées dans la

fenêtre de bobinage.

Le champ créé pa~' un conducteur parcouru par un courant l à une distance r de ce

conducteur s'exprime comme suit:

H= l
2·n· r

Les pertes créées par ce champ dans une couche homogène avec une perméabilité

complexe équivalente ~req sont données par la relation 19 :

(19)

Avec e la profondeur du bobinage.

Ce qui mène à une expression analytique des pertes induites par l'entrefer (20) :

Pe = Réel[j · e · co ·~o ·~req ·~ 'In(Rm~x)] (20)
8·n Rmln

Rmax et Rmin sont, respectivement, le rayon maximal et minimal des équi-flux sortant

de l'entrefer que nous prenons en compte. Le éhoix de Rmin est évident, il faut le prendre très

petit car le champ est plus intense au voisinage de l'entrefer, dans notre cas Rmin sera pris

égal au quart de l'épaisseur de l'entrefer, nous supposons qu'à partir de cette distance le

champ varie en l/r. En pratique, cette distance est imposée par la carcasse qui loge le circuit

magnétique. En revanche, un simple critère pour choisir Rmax est lié à la distance à partir de

laquelle le champ créé par l'entrefer devient négligeable devant le champ total dans la fenêtre.

La figure 25 ci-des~ous présente les variations des composantes du champ magnétique,

simulée sur Flux3D, dans la fenêtre, le long d'une droite parallèle à l'axe Ox. Ces résultats

confirment que le champ dans la fenêtre est inversement proportionnel à la distance r. En

comparant les valeurs du champ créé par l'entrefer à celles du champ dû à l'effet de

proximité, nous constatons que le premier domine au voisinage de l'entrefer et reste

comparable au champ par effet de proximité, même à la limite de la fenêtre. Cela nous a

amené à prendre Rmax égal à la largeur de la fenêtre pour les noyaux ETD.
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Figure 25 : Simulation, à 100 kH, du champ magnétique dans la plaque homogène le long de la droite
y = 0.25 mm (circuit magnétique avec entrefer)

Disposant des fonnules analytiques pour évaluer les pertes par effet de proximité et

celles dues à l'entrefer, nous avons ajouter 'ces pertes. Ceci n'est pas justifié théoriquement

puisque seuls les champs s'ajoutent. Les pertes font apparaître des doubles produits qui ne

sont pas pris en compte par notre façon de faire. Cependant, nous avons comparé ce calcul

analytique à la simulation 3D (figure 26). Une densité de coutant homogène est imposée dans

la fenêtre avec un courant total de 10Aeff.

Comme le montre la figure 26, l'approche analytique pour estimer ces deux types de

pertes cuivre est validée par la simulation 3D avec un écart de 6%.

Psim3D_entrefer.-J)lus_eff.-J)roxi

1 '10
7

f(Hz)

Figure 26 : Pertes de proximité et dues à l'entrefer. Comparaison du calcul analytique à la simulation 3D
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La figure 27 présente les variations de l'induction. magnétique sur les deux plans de

symétrie (XY et YZ). Nous constatons que le dégradé de B est identique sur les deux plans et

que B est plus intense au voisinage de l'entrefer.

Figure 27 : Variation de l'induction magnétique sur les deux plans de symétrie (circuit magnétique avec
entrefer)

Le calcul des pertes par effet de proximité plus les pertes dues à l'entrefer sur les deux

plans est récapitulé dans le tableau ci-dessous:

Fréquence Pertes dans le plan xy (W/m) Pertes dans le plan yz (Wlm)

100kHz 7.2 7.1

1MHz 92.3 91.4

Tableau 2 : Pertes surfaciques (effet de proximité plus celui de ['entrefer)

Donc pour bien tenir compte de la troisième dimension dans l'évaluation des pertes, il

faut multiplier les pertes surfaciques par la longueur de la spire moyenne.

2.3 Les pertes par effet de peau

L'évaluation des pertes par effet de peau dans un fil cylindrique nécessite la

connaissance de l'impédance de ce fil en régime alternatif. Cette impédance, normalisée par

rapport à sa valeur ell continu, s'exprilne au moyen des fonctions Jo et JI de Bessel:
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(21)

Les fonctions ber et bei sont les mêmes que celles utilisées dans le calcul de la

polarisabilité magnétique (2).

Connaissant la résistance du bobinage en continu Rdc, les pertes par effet de peau sont

données-par la relation 22 ci-dessous:

P _ ep = Réel[Z(f)]. Rdc· Ieff 2
(22)

Avec:

Ieff: la valeur efficace du courant traversant le bobinage,

Rd lmoy· nI' . d b b· .c = p . . 2 a resistance u 0 Inage en contInu,
1t. r

lmoy: la longueur moyenne d'une spire de bobinage,

fi : le nombre de spires,

r : le rayon du fil utilisé, etp sa résistivité.

La figure 28 présente les -variations des pertes par effet de peau dans l'inductance

étudiée précédemment en fonction de la fréquence de fonctionnement pour r=O.2mm et Ieff ==

IOA.
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Figure 28 : Pertes par effet de peau
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Les pertes par effet de proximité, dues à l'entrefer et les pertes par effet de peau dans

le cas d'un fil de rayon r == 0.2 mm, un coefficient de foisonnement kf == 0.26 et un courant

efficace dans la fenêtre de 10 A, sont présentées dans les figures 29 et 30.
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Figure 29: Variations des pertes cuivre en fonction de lafréquence, bobinage distant de 0.125 mm de
l'entrefer
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Figure 30: Variations des pertes cuivre en fonction de lafréquence, bobinage distant de 1mm de l'entrefer

Nous constatons qu'un faible éloignement du bobinage loin de l'entrefer permet de

diminuer véritablement les pertes dues à ce dernier.

3. Estimation des pertes cuivre dans un transformateur du flyback

Le transformateur de la structure flyback est considéré comme deux inductances

couplées. Son fonctionnement est caractérisé par un transfert énergétique indirect. Ainsi,

lorsque l'enroulement primaire est alimenté, le courant dans l'enroulement secondaire est nul
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et inversement. Nous allons chercher à exprimer l'induction dans les enroulements d'abord en

supposant qu'il n'y a pas d'entrefer. Ensuite nous prendrons en compte son influence.

3.1 Pertes par' effet de proximité dans un transformateur sans entrefer

Comme pour une inductance, il faut estimer les variations du champ magnétique dans

toute la fenêtre de bobinage afin d'évaluer les pertes cuivre. Pour cela, nous cherchons une

solution qui assure :

~

divH == 0
(23)

~

RotH == J

Pour satisfaire la première équation, il suffit que la composante Hx ne dépende pas de

x et que la composante Hy ne dépende pas de y. Si cette condition est remplie, il est possible

de trouver la solution en appliquant le théorème d'Ampère et en considérant que les

composantes tangentielles du champ sont constantes (imposées par le circuit magnétique).

Pour trouver les variations de Hx, nous appliquons le théorème d'Ampère selon le

parcours indiqué sur la figure 31, et en respectant la conservation de la composante normale

de l'induction magnétique lors du passage de l'enroulement primaire à l'enroulement

secondaire.

hf

--------------~

If

Figure 31 : Recherche des variations de Hx

Avec:

Hxp : composante Hx dans l'enroulement primaire,

Hxs : composante Hx dans l'enroulement secondaire,

109



Pertes cuivre dans les éléments bobinés

Jleqp : la perméabilité magnétique équivalente complexe du primaire,

Jleqs : la perméabilité magnétique équivalente complexe du secondaire,

En alimentant l'enroulement primaire (le courant au secondaire étant nul), nous.

aboutissons aux formulations suivantes:

1 [ If (hf) ]Hx = · {H2+H4)._. --y -H2·lf
p c + Ilreqp • (If _ c) hf 2

Jlreqs

Jlreqp

Jlreqs [( ) If (hf) ]Hx s = re · H2+H4 .-. --y -H2·lf
C+~'(If-c) hf 2

Jlreqs

(24)

Avec:

Jlreqp et Jleqs : les perméabilités relatives équivalentes complexes du primaire et du

secondaire,

If et hf: la largeur et la hauteur de la fenêtre totale de bobinage.

c : la largeur de la fenêtre primaire,

Notons que dans le cas d'alimentation du secondaire (le courant primaire étant nul),

nous trouvons les mêmes formulations précédentes.

Pour trouver les variations de Hy, nous appliquons le théorème d'Ampère selon le

parcours indiqué sur la figure 32:

--------------~

c

Î~~~~\\~~~~~~~ 0".- -------0: -.. :
! H4 !
1 1
1 1

:~ ~I
1
1
1

hf

If

Figure 32 : Recherche des variations de Hy

Dans le cas d'alimentation du primaire nous trouvons:
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[
If - C] XRy = R1+H3+(H2+H4)·-- ·--H3

P b c

If -x
Rys =H1+(H2+H4)·--

hf

Pertes cuivre dans les éléments bobinés

(25)

Dans le cas d'alimentation du secondaire, nous aboutissons aux relations suivantes:

x
Hy = -H3-(H2+H4)·-

P hf

[
Hl + H3 H2 + H4 If ] [ If ] cHys = + ·(--1) ·x- H1+H3+(H2+H4)·- ·---H3

If - c hf If - c hf If - c

(26)

Disposant des expressions analytiques 'des composantes Hx et Hy du champ

magnétique dans les enroulements primaire et secondaire, nous pouvons évaluer les pertes

dissipées dans ces enroulements (27) :

hf
2 c

P-prox p = Réel j. ep · co· JlO 'IHeqp' f fCHx/ + Hy/). dxdy
hfo

2

hf

zIf

P-proxs = Réel j. es · co· JlO' Jlreqs' f fCHx s
2 + Hys 2

). dxdy
. hf c

2

(27)

Avec: ep et es les longueurs moyennes du bobinage primaire et secondaire.

Les figures 33 et 34 présentent les pertes par effet de proximité dans les enroulements

primaire et secondaire calculées analytiquement et simulées dans le cas d'alimentation du

primaire, avec les paramètres suivants :

Valeur efficace du courant primaire Ieffp == 10 A,

Rayons des fils des enroulements primaire et secondaire rp == 0.2 mm et rs == 0.4 mm,

Coefficient de foisonnement kf== 0.7.
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Figure 33 : Pertes par effet de proximité dans
l'enroulement primaire (alimentation du primaire)

Figure 34 : Pertes par effet de proximité dans
l'enroulement secondaire (alimentation du primaire)

Notons que ces pertes sont estimées avec un écart maximal de 10%.

3.2 Pertes dues à l'entrefer plus pertes de proximité

Dans cette partie, nous proposons une méthode basée sur le calcul du potentiel vecteur

A (28), permettant d'évaluer à la fois les pertes dues à l'entrefe~ et les pertes par effet de

proximité.

~

B :=RotA (28)

Nous cherchons une solution correspondant à un potentiel vecteur à variables séparées.

Le potentiel vecteur'est parallèle à l'axe oz. Nous posons alors:

Az := X(x) . Vey) (29)

(30)

D'après les relations 23 et 29, nous aboutissons à :

a2x a2 y
-.y +-.X := -J.!. J
ax2 ày2

J : est la densité du courant dans la fenêtre,

Il : est la perméabilité du circuit magnétique.

La solution générale de l'équation 30, est la somme d'une solution générale sans

second membre et d'une solution particulière avec second membre.

La solution particulière peut être identifiée à celle trouvée dans le paragraphe 3.1

précédent.

La solution générale sans second membre est telle que la circulation du champ

magnétique H sur le périmètre de l'enroulement est égale à zéro. En adoptant une

décomposition en série de Fourier, nous proposons la solution suivante:
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x. y -2·1t·n·-
Hx(n) = sln(2 · 1t · n ·-.). qn · e hf

. hf
x. y -2·1t·n·-

Hy(n) = -cos(2 . 1t · n ·-) .qn · e hf

hf

(31)

Pertes cuivre dans les éléments bobinés

Nous vérifions aisément que ces fonctions sont solutions de (30) lorsque J = 0 (sans

second membre).

Avec:

Hx(n) et Hy(n) : les composantes Hx et Hy de l'harmonique n du champ magnétique

dans la fenêtre du bobinage,

hf: la hauteur de la fenêtre du bobinage,

qn : les coefficients obtenus de la décomposition en série de Fourier de la composante

tangentielle Ht e = l 1 2 ' créée par le fil remplaçant l'entrefer à une distance d,
2'n o d I+L

d2

ainsi que le champ Ht dans le circuit magnétique sans entrefer (32),

1 : le courant dans le fil remplaçant l'entrefer donné par la ~elation 13 du paragraphe

2.2.1.1 de ce chapitre.

hf

1 2 Y
qo = - 0 fCHt_e + Ht)· cosC2 on· no -)dy

hf hf hf
--

2

hf

1 2 Y
qn =-- 0 fCHt_e + Ht)· cosC2 on 0 no -)dy pour n ~ 1

2·hf hf hf
--

2

(32)

Disposant des formules analytiques des composantes Hx et Hy du champ dans la

fenêtre, nous pouvons .évaluer les pertes dues à l'entrefer plus les pertes. par effet de

proximité, dissipées dans les enroulements primaire et secondaire (33):

hf

nmax 2 c

Pp = Réel j 0 ep 0 ru 0 flO 0 flreqp · L f fCHx_sol_g p2+ Hy_sol_gp 2) 0 dxdy
. n=O hf 0

2

hf
nmax"2 If

Ps = Réel j. es · ru· flO' flreqs 0 L f fCHx_sol_gs
2 + Hy_sol_gs2). dxdy

n=O hf c

2
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Où:

Hx_sol_gp, Hy_sol_gp, Hx_sol_gs et Hy_sol_gs sont les solutions générales primaire et

secondaire (somme des solutions particulières d\! paragraphe précédent et des solutions

générales sans second membre données par le système 31),

nmax est le rang maximal des harmoniques pris en compte dans l'évaluation des pertes.

Rèmarques:

• La solution générale sans second membre est la même dans le cas d'alimentation du

primaire ou du secondaire (31).

• La solution particulière est prise en compte dans la composante continue du champ

seulement (pour n == 0), et elle dépend de l'enroulement alimenté (paragraphe 3.1).

Une comparaison entre les pertes dues à l'entrefer plus les pertes par effet de proximité,

calculées et simulées, a montré que l'écart entre les deux est de l'ordre de 25%. Pour

améliorer la précision de calcul, nous pouvons envisager de modifier la solution générale sans

second membre.

3.3 Pertes par effet de peau

Comme pour l'inductance, le calcul des pertes par· effet de peau est basé sur la

connaissance de l'impédance d'un fil cylindrique. Ainsi, les pertes dans l'enroulement

primaire P_epp et dans l'enroulement secondaire P_eps, à la fréqùence f, s'expriment comme

suit:

P_epp = Réel[Zp (f)]. Rdc p · Ieff/

P_eps = Réel[ZsCf)). Rdcs · Ieffs
2

Avec:

(34)

Ieffp et Ieffs : les.valeurs efficaces des courants primaire et secondaire,

. 3'7[ ber(l, fB) + j ·bei(l' fB)
Z (f)=!./4 .~2.f. V[pp V[pp

p 2 [P (R) (R)p 2·f 2·f
ber 0, [pp + j. bei 0, [pp
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l'impédance normalisée d'un fil cylindrique de l'enroulement primaire. L'impédance d'un fil

cylindrique de l'enroulement secondaire est obtenue en remplaçant la fréquence de peau

primaire fpp par la fréquence de peau secondaire fps,

lmoy · nI lmoy .n2
Rdc p =p . P 2 ,Rdcs = p · s 2 : les résistances des bobinages primaire et

n·~ n·~

secondaire en continu,

lmoyp et lmoys : les longueurs moyennes des spires primaire et secondaire,

nI et n2 : les nombres de spires primaire et secondaire,

rp et rs : les rayons des fils primaire et secondaire, et p la résistivité de leur matériau.

Rappelons que la fréquence ·de peau, est la fréquence à partir de laquelle l'épaisseur

de peau devient égale au rayon du fil.

La figure 35 ci-dessous récapitule les variations des pertes dues à l'entrefer plus les

pertes par effet de proximité (courbe en pointillé) et des pertes par effet de peau (courbe en

continu) en fonction de la fréquence de fonctionnement dans le cas d'alimentation du

primaire. Nous constatons que les pertes dues à l'entrefer plus les pertes par effet de proximité

dominent devant les pertes par effet de peau en haute fréquence.

.. ..
lO~~Emm~cr~tt1~~~Eîûr:·..... [ -

1····················+········..+ ·1··..·,...·+.. ·1 ..· ·l ·•.,..·· ·+· I I ++ ~.~ ~_:.....

[(Hz)

Figure 35 : Variations des pertes dues à l'entrefer plus les pertes par effet de proximité ainsi que les pertes par effet
de peau en fonction de la fréquence (alimentation du primaire)

4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons dégagé des approximations qui pennettent le calcul

analytique des pertes cuivre dans les composants bobinés de la structure flyback (inductance

et transformateur). Nous avons tenu compte des pertes par effet de proximité, des pertes d.ues

à la présence d'un entrefer dans le circuit magnétique ainsi que des pertes par effet de peau.

Ce modèle est basé sur le remplacement du bobinage réel par une couche homogène,

caractérisée par une perméabilité magnétique complexe. Cette équivalence nous a permis
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d'aboutir à un modèle analytique intégrable dans une démarche d'optimisation. Par ailleurs,

elle a réduit considérablement la durée de la simulation par rapport à une simulation

numérique basée sur les éléments finis.

Disposant d'un modèle des pertes cuivre et des modèles de pertes développés dans les

chapitres précédents (pertes fer et pertes dans les semiconducteurs), le prochain chapitre sera

consacré à l'élaboration des modèles thermiques des composants bobinés et des

semiconducteurs, en considérant ces pertes comme des sources d'échauffement.
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1. Introduction

L'électronique de pUIssance a pour pnnCIpe théorique la converSIon d'énergie

électrique avec un rendement unitaire. Toutefois les différents composants constituants les

convertisseurs, qu'ils soient actifs ou passifs, ne sont pas idéaux. Ils sont le siège de pertes qui

conduisent à une élévation de leur propre température de fonctionnement ou de leur

environnement. Cette température doit être maîtrisée pour des raisons de sûreté de

fonctionnement du dispositif complet. C'est pour quoi à partir de la connai~sance des pertes,

nous allons voir comment accéder aux températures des différents éléments.

Dans le deuxième chapitre, nous avons décrit un modèle des pertes dans les

semiconducteurs, en tenant compte de la conduction et de la commutation. De même, nous

avons développé, dans les chapitres 3 et 4, des· modèles des p·ertes fer dans les noyaux

magnétiques et des pertes joules dans le bobinage des composants magnétiques (inductance et

transformate~r). Dans le but de contrôler l'état d'échauffement de ces composants actifs et

passifs, et afin de leur assurer de bonnes conditions de fonctionnement, le présent chapitre est

consacré à l'élaboration de modèles thermiques permettant d'évaluer les températures de ces

composants.

Dans un premier temps, nous .allons présenter un modèle thermique classique des

semiconducteurs associés aux radiateurs de refroidissement. Ensuite, nous allons présenter un

modèle thermique simplifié des composants magnétiques. Ce modèle est basé sur la

connaissance des sources d'échauffement (pertes fer et pertes joules) et des résistances

thermiques modélisant les échanges thermiques entre le éircuit magnétique, le bobinage et

l'environnement externe. Pour identifier ces résistances thermiques, nous allons effectuer une

étude expérimentale et des simulations thermiques.

2. Modèle thermique des semiconducteurs

Pour prendre en compte l'échauffement des composants de pUIssance dans la

procédure d'optimisation, nous décrivons, dans cette partie, un modèle thermique des

semiconducteurs associés à leur radiateur de refroidissement

L'écoulement du flux de chaleur à travers le semiconducteur, de la puce vers la face

arrière, se fait principalement par conduction. Cet échange est modélisé par une résistance

thermique Rthjc. Dans ce contexte, nous considérons que le composant délivre un flux de

chaleur uniforme. Ce flux représente la quantité de chaleur traversant une surface par unité de
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temps. La convection et le rayonnement qui régissent les échanges entre le radiateur et le

milieu ambiant s'expriment sous la fonne d'une résistance thennique R thJa qui est fournie par

le fabriquant du radiateur.

2.2.1 Modèle thermique d'un semiconducteur avec un radiateur

Lorsqu'un semiconducteur e~t associé à un radiateur de refroidissement, il peur être

modélisé par le modèle thermique présenté dans la figure 1 ci-dessous:

<
T·-TJ a

Figure 1: Modèle thermique d'un semiconducteur

Où:

Rthjc est la résistance thermique entre la puce et la face arrière du semiconducteur.

Rth_cr est la résistance thermique entre la face arrière du semiconducteur et le radiateur.

Rth_ra est la résistance thermique entre le radiateur et l'air ambiant.

Ces résistances thermiques dépendent du semiconducteur et du radiateur utilisés, elles

sont généralement spécifiées par le constructeur.

A partir de ce modèle, nous déduisons que la température de jonction s'exprime

comme suit:

(1)

P étant les pertes totales dissipées dans le semiconducteur (pertes par conduction

additionnées aux pertes par commutation).

Dans la procédure d'optimisation, nous contraignons la température de jonction à ce

qu'elle soit inférieure à la température de jonction maximale Tjmax spécifiée par le

constructeur afin d'assurer aux semiconducteurs de bonnes conditions de fonctionnement.

Ainsi, 'nous contraignons la résistance thermique radiateur-air (Rth_ra) et les pertes dissipées

dans les semiconducteurs afin de respecter cette contrainte sur la température de jonction.

Tenant compte des niveaux de tensions et de courants dans notre application, nous

avons choisi l'interrupteur SW9NA80.(9 A, 800 V).. et la diode,BYT08P200 (8 A, 200 V).
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Le tableau ci-dessous récapitule les caractéristiques thermiques de ces deux

composants [documents techniques ST]:

Interrupteur Diode

Tjmax (OC) 150 150

Rthjc (OC /W) 1.56 2.5

Rth_cr (OC /W) 0.1 0.1

R th_ra à optimiser à optimiser

Tableau 1 : Caractéristiques thermiques des semiconducteurs

Dans la démarche d'optimisation, nous supposons que les valeurs des résistances

thermiques R thjc et Rth_cr données par le constructeur sont fixes, et nous optimisons la valeur

de la résistance thermique Rth_ra qui détermine le volume du radiateur utilisé. A partir des

données du constructeur [Schaffner 96], le volume du radiateur (Vol_rad en mm3
) de type

WA337 peut être estimé (figure 2) (relation 2) :

Volume du radiateur
(mm3

)

• • • • Données ildu C<)l}strUCtellf 1

, ...~
5000 , ; +- ·· ..···············..····· ····· ·,,· ..•·· ....,··~ I~-.;.::.·· 1

0---------------------------'-------'5 10 15 20 25 30

Figure 2 : Volunle du radiateur en fonction de la résistance thermique

(2)

Avec:

K1==190000 mm3
. oC /W,

K2==105 mm3.W/oC,

Rth_ra entre 9 °C/W et 30 oC/W.

Ainsi, nous cherchons la valeur de la résistance thermique qui minimise le volume du

radiateur (que nous rajoutons à la fonction objectif) et qui donne une température de jonction

inférieure à la température de jonction maximale.
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3. Modèle thermique des composants magnétiques

Dans cette partie, nous développons un modèle thermique simplifié des composants

bobinés. L'objectif est d'évaluer l'état d'échauffement du circuit magnétique et du bobinage

en fonction des pertes dissipées et des résistances thermiques entre les éléments constituants

et l'environnement externe.

3.1. Le modèle

Un composant magnétique est constitué d'un noyau magnétique bobiné. Dans ce

composant magnétique, nous distinguons deux types de pertes : les pertes fer localisées dans

le circuit magnétique (en ferrite), et les pertes joules dissipées dans le bobinage (en cuivre).

Du point de vue modélisation thermique, nous considérons ces pertes comme des sources

d'échauffement. Dans ce chapitre, nous désignons par Pr la source d'échauffement liée aux

pertes fer et par Pj celle des pertes joules. Par ailleurs, nous modélisons les échanges

thermiques entre le circuit magnétique, le bobinage et l'environnement externe (l'air ambiant

dans notre cas) par des résistances thermiques :

entre le circuit magnétique et l'~ir ambiant Rth_ra,

entre le bobinage et l'air ambiant Rth_ba,

entre le circuit magnétique et le bobinage Rth_tb.

Dans cette modélisation, nous supposons que les flux de chaleur dans le circuit

magnétique et dans le bobinage sont uniformes. Ainsi, nous aboutissons au modèle présenté

dans la figure 3.

Pj

Figure 3 : Modèle thermique d'un composant magnétique

A partir de ce modèle, nous pouvons déduire que :
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(3)

Avec:

Tf: la température du circuit magnétique,

Tb: la température du bobinage,

Ta: la température de l'air ambiant.

A partir du système d'équations 3, nous déduisons que les températures Tf et Tb

s'expriment comme suit:

(4).

Dans la démarche de l'optimisation, nous contraignons la température du circuit

magnétique et celle du bobinage afin qu'elles soient inférieures aux températures maximales

indiquées par les constructeurs. Pour ce faire, nous imposons des contraintes sur les pertes fer

et les pertes joules, ainsi que sur les résistances thermiques Rth_fa, Rth_ba et Rth_fu.

3.2 Identification des paramètres

D'après le système d'équations 4, nous constatons que la connaIssance de l'état

d'échauffement du circuit magnétique et du bobinage nécessite la connaissance des pertes fer

et des pertes joules dissipées dans le composant magnétique ainsi que les différentes

résistances thermiques. Dans les chapitres 3 et 4, nous avons développé des modèles

analytiques permettant d'évaluer les pertes fer et les pertes joules. Dans ce paragraphe, nous

présentons la façon d'identifier les résistances thermiques Rth_fa, Rth..::.baet Rth_th . En effet, ces

résistances thermiques dépendent des surfaces d'échanges thermiques (surfaces de contact

déduites de la description géométrique) entre le circuit magnétique, le bobinage et

l'environnement exteme,ainsi des coefficients (dits coefficients d'échange thermique) qui

caractérisent les échanges thermiques entre ces trois milieux (5).

1
Rh =-

t s.h
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s et h étant, respectivement, la surface et le coefficient d'échange thermique.

Ainsi, pour diminuer la résistance thermique, il faut soit augmenter la surface

d'échange thermique, soit augmenter le coefficient h.

·Le coefficient d'échange thermique dépend de nombreux paramètres, tels que le mode

de la convection (naturelle ou forcée) et la géométrie des corps matériels [Wu 96], [Taine 89]

[FaJ.jah 94], [Sankaran 97], [Wang 94], [Perret 01], [Gillot 00]. Dans notre modélisation, nous

allons identifier ce coefficient pour une géométrie donnée (un noyau ETD 34). Dans la

démarche d'optimisation, nous utiliserons les résultats de cette identification pour des

géométries proches de celle identifiée. Dans ce cas, l'optimisation de la résistance thermique

se réduit à l'optimisation de la surface d'échange thermique.

3.2.1 Identification à partir de la mesure

Dans un premier temps, nous avons réalisé une étude expérimentale pour déterminer

les coefficients d'échange thermique:

entre le circuit magnétique et l'air ambiant (h_fa),

entre le bobinage et l'air ambiant (h_ba),

entre le circuit magnétique et le bobinage (h_fb).

Pour ce faire, nous avons effectué les mesures sur un transformateur avec un noyau

magnétique ETD 34 (figure 4) à vide, en court-circuit et en charge.

Figure 4 : Banc de mesure des températures du bobinage et du circuit magnétique à l'aide des thermocouples
(cas de l'essai à vide)

Pour identifier les résistances thermiques Rth_fa, Rth_ba et Rth_fb, trois points de mesure

sont nécessaires. Ainsi, nous avons effectué un essai à vide et un essai en court-circuit pour

déterminer les pertes fer et les pertes joules, puis un essai en charge. Pour chaque essai, nous
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avons relevé les températures du circuit magnétique Tf et du bobinage Tb à l'aide des

thermocouples insérés dans le composant magnétique.

Le tableau 2 présente les résultats de mesure obtenus:

Pf(W) Pj (W) Tt{°C) Tb(OC)

Essai à vide 2 0 61 55

Essai en court-circuit 0 1.35 . 37 45.5

Essai en charge (à

tension nominale)
2 0.5 65 73

Tableau 2 : Les résultats de mesure

A partir du système d'équations 4 et en utilisant les résultats de mesure du tableau 2,

. nous aboutissons aux valeurs suivantes des résistances thermiques:

Rth_fa = 17.6 oC /W,

Rth_ba = 15.7 oC IW,

Rth_fb = 4.4 Oc IW.

A partir de la géométrie du transformateur étudié (figure 5), nous pouvons calculer les

surfaces d'échange thermique:

- entre le circuit magnétique et l'air ambiant (S_fa),

entre le bobinage et l'air ambiant (S_ba),

entre le circuit magnétique et le bobinage (S_fb)'

b

------~~~
a

Échange (bobinage-air)

c

L
Échange (circuit magnétique-bobinage)

Figure 5 : Géométrie du transformateur étudié
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Nous trouvons:

S fa == 4 · (a · c + 2 . Il . a) + 2 · L · c

s == 2 . b · (n. d2 - c) + n .d2 2
- d2 · C

_ba 2

S _ th == 2 ·b · n . dl + 2 · c · (d2 - dl) + 4 ·b · c

(6)

Connaissant les surfaces d'échange thermique, à partir de la géométrie (figure 5), nous

déduisons que les coefficients d'échange thermique ont les valeurs suivantes:

h_fa == 48.3 W.m-2. Oc -1,

h_ba == 34.4 W.m-2. Oc -1,

h_fb == 167 W.m-2
• °C-1.

3.2.2 Confrontation du modèle analytique avec un outil de simulation (Flotherm)

Le logiciel Flotherm a été conçu pour étudier les phénomènes thermiques et

hydrauliques liés à des applications diverses, notamment dans le domaine de l'électronique de

puissance. Il pennet de résoudre l'équation de.la chaleur et celle· de Navier Stocks et d'obtenir

la température en tout point du domaine étudié, ainsi que la pression et la vitesse de

l'écoulement fluide. Cependant, il ne peut pas être utilisé directement dans une procédure

d'optimisation.

Pour vérifier les résultats de mesure effectués à vide, en cotlrt-circuit et en charge,

nous avons simulé le transformateur (figure 6) sous les mêmes conditions de pertes (sources

d'échauffement) et de température ambiante.

x')
y

Figure 6 : Géométrie du transformateur simulé sur Flotherm
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La figure 7 présente le profil de température obtenu dans une coupe du transformateur

dans le cas de l'essai à vide.

Temperature
deg C)
98.552
90.0463
81.5406
73·.0349
64.5292
56.0235
47.5178
39.0121
30.5065
22.0008

Figure 7: Profil de température dans le transformateur lors de
l'essai à vide

Le tableau 3 ci-dessous récapitule les valeurs des températures Tf du circuit

magnétique et Tb du bobinage pour chaque essai (tableau 3).

Tr(°C) Tb(OC)

Essai à vide 64 60

Essai en court-circuit 43 52

Essai en charge 67 65

Tableau 3 : Les résultats de simulation

En comparant ces .résultats de simulation à ceux obtenus par la mesure (tableau 2),

nous constatons que l'écart maximal est de 14%. Cet écart valide les formules analytiques

trouvées. .

4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté un modèle classique modélisant l'aspect

thermique d'un semiconducteur associé au radiateur de refroidissement, ainsi qu'un modèle

thermique simplifié d'un composant magnétique. Le premier modèle permet d'évaluer la

température de jonction du semiconducteur en fonction des résistances thermiques du

composant et du radiateur utilisé ainsi que des pertes dissipées dans le composant. Le second,

modélise les échanges thermiques entre le circuit magnétique, le bobinage et l'air ambiant par

des résistances thermiques, et considère les pertes fer et joules dissipées comme deux sources

d'échauffement. Ainsi, il permet d'évaluer les températures du circuit magnétique et du
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bobinage. Ces modèles seront utilisés dans la procédure d'optimisation pour contrôler l'état

d'échauffent des semiconducteurs et des éléments bobinés.

Pour faciliter l'intégration des différents modèles que nous avons développés, dans

une démarche d'optimisation globale, le prochain chapitre sera consacré au développement

d'outils dédiés à l'optimisation avec des algorithmes de type gradient.
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Outils génériques dédiés à l'optimisation avec un algorithme de type gradient

1. Introduction

A travers des outils génériques d'aide à l'optimisation, nolis cherchons à aider le

concepteur dans le domaine de l'électronique de puissance à concevoir des structures

compatibles avec leur environnement tout en optimisant leur encombrement et en minimisant

les pertes dissipées dans ces structures.

Dans les chapitres précédents, nous avons développé des modèles de la structure

flyback en mode PFC en vue de réaliser une démarche d'optimisation· globale de cette

structure. Le présent chapitre est consacré au développement des outils génériques d'aide à

l'optimisation pour faciliter l'intégration de ces différents modèles dans une procédure

d'optimisation avec en particulier un algorithme de type gradient. Tout d'abord, nous allons

rappeler, brièvement, les méthodes d'optimisation existantes et nous allons classer les

modèles rencontrés en électronique de puissance en trois grandes familles. Ensuite, nous

allons nous positionner vis à vis de ces méthodes et ces modèles d'optimisation, ce qui nous

amènera à citer les limites à résoudre pour traiter les modèles précédemment développés et

pour les intégrer dans une démarche d'optimisation avec un algorithme de type gradient. Pour

ce faire, nous allons développer des outils génériques. et nous allons les automatiser et les

intégrer dans l'environnement d'optimisation EDEN [Atienza 99]. A la fin de ce chapitre,

nous allons proposer une procédure pour traiter les modèles à base des fonctions escaliers en

utilisant les outils développés.

2. L'optimisation sous contraintes

Par une procédure d'optimisation sous contraintes, nous entendons la recherche dans

l'espace de solutions du vecteur optimal des paramètres d'entrée qui minimise la fonction

objectif et qui satisfait les contraintes d'égalité et d'inégalité imposées au modèle à optimiser

(figurel).

~ YU=I,m}
Pi {i=l,n} .... Modèle ......

~ Ill"""

~ Fobj

ou

Figure 1 : Modèle avec contraintes

Tout critère 0 est contraint entre deux extremums ou fixé,

Fobj est la fC?nction objectif à minimiser.

Tout paramètre d'entrée Pi est contraint entre deux extremums ou fixé.
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L'objectif d'une procédure d'optimisation sous contraintes, telle que nous

l'envisageons, est de dimensionner un convertisseur statique en incluant les principaux, voire

tous les aspects physiques et géométriques, afin de lui assurer un fonctionnement optimal à

coût de réalisation minimal. Dans le cas de la structure flyback étudiée, nous cherchons à

minimiser le volume des éléments passifs en tenant compte des aspects absorption

sinusoïdale, performances CEM, pertes dans les semiconducteurs et dans les éléments passifs,

ainsi que les performances thermiques.

La précision des résultats d'une telle approche d'optimisation, ainsi que la durée

nécessaire pour obtenir ces résultats sont fortement liées à l'algorithme d'optimisation utilisé.

3. Les algorithmes d'optimisation

Nous rencontrons dans la littérature deux méthodes d'optimisation qui se distinguent

selon la manière de chercher la solution. Les algorithmes stochastiques [Fiacco 68], [Powell

69], [Powell 70] et les algorithmes déterministes [Ramarathnan 73], [Coutel 99/1]. Les

premiers parcourent l'espace de solution d'une manière aléatoire, ce qui rend la convergence

lente, notamment pour les modèles numériques. De plus, la précision de convergence est

inconnue, mais ils ont l'avantage de ne pas être piégés par un <?ptimum local.

Les algorithmes déterministes dirigent la recherche de la solution en se basant sur des

propriétés mathématiques.

Dans cette famille d'algorithmes, qUI convient mIeux pour une procédure

d'optimisation rapide, nous distinguons les méthodes directes et les méthodes indirectes.

3.1 Les méthodes déterministes directes

Les algorithmes déterministes directs [Coutel 99/2], [Barrado 98], [Grandi 98] ne

nécessitent pas le calcul des dérivées (les de j et les dFobj ) . Ils sont basés sur la recherche,
dP. dP.

1 1

dans l'espace des solutions, de la combinaison des paramètres d'entrée qui entraîne une

meilleure valeur de la fonction objectif. Afin de déterminer la bonne direction à suivre pour la

recherche de l'optimum, l'évaluation de la fonction objectif pour différentes valeurs de test

est nécessaire, ce qui demande un temps de calcul considérable.

3.2 Les méthodes déterministes indirectes (méthodes des gradients)

Les algorithmes indirects [Sauvey 99], [Apolinario 00], [Volino 00] utilisent le calcul

des gradients de la fonction objectif et des critères de sortie par rapport aux paramètres
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d'entrée pour diriger la recherche de la solution. Ainsi, ils convergent rapidement vers une

solution, ce qui permet de traiter plus de critères que les précédentes méthodes en un temps

court et prendre en compte plus de paramètres dans une procédure d'optimisation. Cependant,

ils peuvent être piégés par un minimum local. Pour remédier à ce problème, le concepteur doit

tester quelques valeurs initiales des paramètres d'entrée. Par ailleurs, une bonne utilisation des

algorithmes de type gradient nécessite la continuité des fonctions décrivant le modèle et la

continuité de leurs dérivées.

3.3 Notre choix de l'algorithme d'optimisation

Notre choix d'algorithme d'optimisation repose sur les besoins du concepteur des

convertisseurs statiques. En effet, le concepteur à besoin d'effectuer une procédure

d'optimisation sous contraintes la plus générale possible, la moins coûteuse en temps de

calcul et la plus précise.

D'après l'analyse des algorithmes d'optimisation évoquée précédemment, il apparaît

clairement que les algorithmes de type gradient sont les mieux placés pour satisfaire les

besoins de concepteur car ils permettent de prendre en compte un nombre correct de critères

et de paramètres en une seule procédure d'optimisation (70 critères et 52 paramètres d'entrée

dans le cas de la structure f1yback étudiée) et ils convergent rapidement vers une solution.

Pour limiter le risque de se faire piéger par un minimum local, il faut prendre soin au choix

des valeurs initiales des paramètres d'entrée, ce que nous illustrons dans le chapitre 7.

En revanche, une meilleure utilisation d'un algorithme d'optimisation de type gradient

nécessite que le modèle à optimiser soit continu, dérivable et que leurs dérivées par rapport

aux paramètres d'entrée soient continues. Autrement dit, l'utilisation des modèles analytiques

s'avère l'idéal (figure 2). Or, ce n'est pas le cas des modèles décrivant les différents

phénomènes qUI caractérisent le fonctionnement des convertisseurs d'électronique de

puissance, comme nous le montrons dans le paragraphe suivant.

~-----I~~ F 0 bj

t------t~.... C j {j=I,m}

Pi {i=l,n}
Modèle ~ dFobj

t---~~....

dPi

de·I-- ......... --J

~ dP·
1

Figure 2 : Modèle recomnzandé par l'optimisation avec un algorithme de type gradient
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4. La modélisation en Electronique de Puissance

Actuellement, l'électronique de puissance couvre une large gamme des applications

industrielles. Le volume et le coût de réalisation de ces applications s'avèrent être les

préoccupations essentielles des concepteurs, ce qui montre l'intérêt du dimensionnement et de

l'optimisation des dispositifs à fabriquer. Cependant, une démarche d'optimisation nécessite

la modélisation des dispositifs considérés, en tenant compte des différents phénomènes

intervenant dans la détermination de la fonction coût du produit envisagé. Généralement, le

volume du dispositif à concevoir et la technologie adoptée sont les éléments les plus

importants dans l'évaluation du coût de la réalisation. De plus, et en particulier dans le

domaine de l'électronique de puissance, le coût de réalisation des convertisseurs statiques est

fortement lié aux perturbations engendrées par ces convertisseurs sur des installations

voisines à la fois en basse fréquence et en haute fréquence. Ces perturbations sont gérées par

des normes spécifiques et tout dépassement vient rajouter des frais supplémentaires.

Par ailleurs, la modélisation de ces différents aspects fait intervenir des modèles

différents du point de vue simplicité de traitement et d'implémentation dans une procédure

d'optimisation ou du point de vue précision des résultas obtenus ou encore du point de vue

rapidité de calcul. Dans ce contexte, nous distinguons trois grandes familles de modèles,

couramment utilisées dans la modélisation en électronique de puissance.

4.1 Les modèles symboliques

Nous définissons un modèle symbolique comme un système d'équations décrivant les

.relations entre les aspects physiques d'un dispositif et ces paramètres géométriques. Dans la

mesure du possible, ces systèmes d'équations sont constitués à partir des fonctions continues,

dérivables et leurs dérivées sont continues, ce qui permet de connaître, d'une façon continue,

la valeur d'un paramètre de sortie et la valeur de ses dérivées dès que les valeurs des

paramètres d'entrées sont connues.

Pour leurs grands intérêts, les modèles symboliques sont incontournables dans la phase

de préconception des convertisseurs statiques. En effet, ils sont bien adaptés à un calcul

rapide. Ceci est donc très intéressant dans une procédure d'optimisation car ils offrent à

l'algorithme d'optimisation la possibilité de parcourir l'espace de la solution en un temps de

calcul court. De plus, ils permettent d'utiliser un nombre considérable de critères en une seule

procédure d'optimisation (70 critères dans notre cas), ce qui permet d'effectuer une

optimisation globale en tenant compte de plusieurs phénomènes qui peuvent intéresser le
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concepteur en électronique de pUIssance (absorption sinusoïdale, performances CEM,

volumes, pertes, coût ...).

L'autre avantage est la souplesse offerte au concepteur pour vérifier l'aspect physique

des phénomènes étudiés et déduire les paramètres agissant d'une façon directe ou indirecte sur

les objectifs visés de la réalisation grâce aux relations symboliques directes entre ces objectifs

et les paramètres de la structure à concevoir.

4.2 Les modèles numériques

A l'inverse du modèle symbolique, un modèle numérique est décrit par un système

d'équations non symboliques où les dépendances entre le phénomène modélisé et les

paramètres du modèle ne sont pas claires, ce· qui fait que souvent les paramètres de sorties

sont discontinus et non dérivables symboliquement. Ainsi, la connaissance de la valeur d'un

paramètre de sortie en connaissant celle des paramètres d'entrée nécessite un calcul itératif

faisant appel à des méthodes numériques spécifiques telle que la méthode de Newton

Raphson pour la résolution d'un système d'équations non linéaires ou la méthode de Runge

Kutta pour la résolution d'un système d'équations différentielles. Notons que de tels modèles

numériques sont coûteux en temps de calcul et éventuellement en taille mémoire, ce qui les

rend plus adaptés pour l'analyse (simulation) que pour la conception par optimisation.

4.3 Les modèles semi-symboliques

La troisième catégorie des modèles rencontrés dans la modélisation en électronique de

puissance est la catégorie des modèles semi-symboliques. Elle regroupe à la fois des modèles

symboliques et des modèles numériques. En effet, les modèles semi-symboliques sont décrits

à la fois par des fonctions continues, dérivables symboliquement et leurs dérivées sont

continues et par des fonctions dont quelques paramètres sont discontinus. C'est, par exemple,'

le cas des variations de l'induction magnétique en fonction de la section effective du noyau

magnétique qui est Un paramètre discontinu qui varie sous fonne d'escaliers. Ces modèles

semi-symboliques peuvent être adaptés pour ressembler à des modèles symboliques afin de 

bénéficier des avantages de ces derniers.

4.4 Positionnement vis à vis les modèles dédiés à l'optimisation des

convertisseurs statiques

Panni les modèles analysés dans ce paragraphe, les modèles symboliques s'avèrent

être les mieux placés pour réaliser une procédure d'optimisation sous contraintes car ils sont
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bien adaptés au calcul rapide et offrent une grande souplesse pour l'étude de la dépendance

entre le modèle à optimiser et ses différents paramètres. Malheureusement, ce n'est pas le cas

des modèles rencontrés dans la modélisation des convertisseurs statiques où les modèles semi

symboliques sont inévitables, notamment, pour représenter les tableaux de données, les

abaques du constructeur et les séries. Ainsi, des limites sont imposées à la modélisation

symbolique et pour bien la mener il va nous falloir les résoudre.

5. Limites à résoudre vis à vis des modèles en électronique de

puissance

Le besoin de modéliser les différents aspects et phénomènes liés aux fonctionnements

des convertisseurs statiques fait appel à des modèles de plus en plus compliqués. Dans laplus

part des cas, ces modèles peuvent être classés dans la 'catégorie des modèles semi

symboliques décrits souvent par des fonctions discontinues et non dérivables

symboliquement. Cependant, l'utilisation d'un algorithme d'optimisation de type gradient

nécessite, comme nous l'avons déjà dit, la continuité des fonctions et la continuité de leurs

dérivées. Ce qui fait qu'une adaptation des modèles d'électronique de puissance est inévitable

avant de les intégrer dans une procédure d'optimisation sous contraintes avec un algorithme

de type gradient.

5.1 Discontinuités liées aux tableaux de données

Les tableaux de données sont couramment rencontrés dans la conception en

électronique de puissance. A titre d'exemple, le constructeur donne:

le volume du condensateur en fonction de sa capacité et de la tension utile,

les dimensions de l'inductance en fonction de sa valeur et de son courant nominal,

Ces données sont des tableaux de valeurs qui induisent une forte discontinuité des

fonctions décrivant les volumes.

Autour de la procédure d'optimisation de la structure flyback, nous allons montrer

qu'il est possible de traiter les problèmes de discontinuité des fonctions définies à partir des

tableaux par des outils d'interpolation en une ou en deux dimensions (ID ou 2D).

5.2 Problèmes des fonctions escaliers

Une autre limitation des modèles en électronique de pUIssance est liée à la

discontinuité engendrée par les fonctions ou par les paramètres qui varient en escalier (figure

3).
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Figure 3 : Variation de la section effective (Sf)d'un noyau magnétique ETD enfonction
de l'indice i du noyau choisi représentatifdu produit Sf.Sb

En effet, la valeur nulle de la dérivée le long d'un palier d'escalier puis le passage de

cette valeur instantanément à l'infini perturbe fortement l'algorithme d'optimisation en

l'empêchant de converger ou en le piégeant par un minimum local.

Comme exemple de ces modèles, nous pouvons citer les variations de la section

effective d'un noyau ETD en fonction du noyau magnétique choisi (figure 3) à partir du

produit des aires calculé (produit de la section du bobinage Sb par la section du cuivre Sf). Un

autre exemple de fonctions en escalier con~eme les variations du coefficient de bobinage en

fonction de la fréquence de découpage présentées dans la figure 10 du deuxième chapitre.

Pour traiter ce problème d'escaliers, nous avons développé un outil générique dédié.

L'utilisation de cet outil en lien avec les outils d'interpolation permet d'éviter la discontinuité

des modèles et améliore considérablement la convergence de l'algorithme d'optimisation.

5.3 Problèmes des bornes des séries

Pour la modélisation des convertisseurs statiques, le concepteur doit souvent

manipuler des séries pour étudier un comportement en basse fréquence issu de la contribution

de plusieurs comportements en haute fréquence (en double échelle de temps). Par exemple,

dans le cas de la structure flyback étudiée, l'évaluation des pertes dissipées dans les

semiconducteurs consiste,· tout d'abord, à modéliser ces pertes en haute fréquence puis à

additionner les pertes dissipées sur toutes les périodes haute fréquence contenues dans la

période basse fréquence. L'intégration de ces séries de fonctions dans une procédure

d'optimisation avec un algorithme de type gradient nécessite la continuité de ces séries et la

continuité de leurs dérivées. Cependant, les bornes de ces séries varient, généralement, en

fonction des paramètres de l'optimisation alors qu'ils doivent être des entiers pour pouvoir

évaluer la valeur de telles séries.
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Dans la relation 1 ci-dessous, la fonction f qui dépend des paramètres d'entrée Pi (i =

l,n) s'exprime sous fonne d'une série de fonctions hl et h2 dont la borne maximale (imax)

varie en fonction du paramètre d'optimisation Pk.

i max =g(Pk)

f(PI' P2 ,.. , Pk ,.. , Pn) = L hI(PI' P2 ,.. , Pk ,.. , Pn) + h2(PI' P2 ,.. , Pk ,.. , Pn)
i=l

(1)

Pour assurer la continuité de la fonction f, nous allons proposer une technique d'interpolation

comme le montre la relation 2 :

(2)

Avec:

(3)

i max =integer(p k )

gl(Pl' P2 ,.., Pk ,.. ,Pu) = L hl(PI' P2 ,.., Pk ,..,Pu) =t- h2(PI' P2 ,.., Pk ,..,Pu)
i=l

imax =integer(p k +1)

g2(PI' P2 ,.. ,Pk ,.. ,Pn) = L hl(PI' PZ ,..,Pk ,.., Pn) + hl(PI' PZ ,.. , Pk ,.. , Pn)
i=l

Cela revient à faire la moyenne pondérée des deux fonctions obtenues pour

imax=integer(Pk) et imax=integer(Pk+1).

La figure 4 illustre un exemple d'application de cette technique d'interpolation.
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Figure 4 : Exemple d'interpolation des séries de fonctions

D'après cette figure, nous constatons que la série de fonctions interpolée finterp est

continue par rapport au paramètre d'optimisation F. Le même principe est appliqué avec

succès sur les dérivées partielles.

5.4 Problèmes des formulations dans le domaine des complexes

Une autre problématique que nous rencontrons souvent dans la modélisation en

électronique de puissance est liée aux modèles décrits par des fonnulations codées dans le

domaine des complexes (C). Cela est le cas des modèles dédiés à une analyse fréquentielle
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telle que l'estimation du spectre en basse fréquence ou le spectre CEM pour une étude

nOffilative. Cependant, les logiciels d'optimisation généralement codés dans le domaine .des

réels (R), comme c'est le cas pour EDEN, ne permettent pas d'implémenter les formulations

complexes telles quelles. Pour remédier à cette difficulté, nous allons traiter, séparément, la

partie réelle et la partie imaginaire d'une fonction complexe. Autrement dit, les calculs sont

formulés en séparant les deux aspects (réel et imaginaire) (4) :

f(Re+ j . lm) =f(Re,lm) (4)

Re et lm sont, respectivement, la partie réelle et la partie imaginaire de la fonction

complexe f.

5.5 Conclusion sur ces limites

Dans les paragraphes précédents, nous avons montré que les algorithmes

d'optimisation de type gradient munies des modèles symboliques sont bien placés pour

effectuer une procédure d'optimisation rapide comprenant un nombre considérable de critères

et de paramètres (70 critères et 52 paramètres d'entrée dans le cas de la structure flyback). En

revanche, des limites imposées par les modèles semi-symboliques empêchent de bien mener

cette approche d'une façon directe, sans aucune adaptation, dans un environnement

d'optimisation utilisant des algorithmes de type gradient. Ainsi nous proposons des guides et

des outils spécifiques autour de l'environnement d'optimisation EDEN pour faire que les

modèles à optimiser aient les propriétés requises par un algorithme de type gradient.

6. L'environnement EDEN

L'environnement d'optimisation EDEN, développé par Eric Atienza [Atienza 99] au

sein de l'équipe Conception des Diagnostiques Intégrés (CDI) du LEG, permet de générer un

composant de calcul, baptisé COB, à partir d'un modèle de dimensionnement (figure 5). A

partir des entrées et éventuellement des différentielles de ce modèle, le -COB est apte de

calculer les sorties ainsi que leurs différentielles.
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1· i<'>'.... ,., ..., ..·,..•.. ,.. I--....~ F0 bjl'''-;/'I}t Cj U=I,m} Envi~c;~~ment Pi {H,n}--.t\: t}••·.'.··>.. (:::::l.:!.·;••,·;::I.;··.IL.~ dFobj

Pi {i=l.n}--+ .•• ,.,•..•.M...•,:.•.•.•..•.:.•,•.•'.•.•.:.O.•.'.•••...:.•.·..•,d.•.•..•.•.•..•.•.e.'.·•.•.•.•.•.l.:..•.•.e...·••.••.• • A partir Génère dPi {i=l,n}_'··'···~·······,····,···,··,· r--+C
j

{i=l.m}
'.... ' .. :: ..:< FobJ Générateur ~

du COB dCj {i=l,m}

Composant de calcul

Figure 5 : Génération du composant de calcul

Le COB généré peut être utilisé pour une analyse de modèle ou pour une procédure

d'optimisation dans des différents outils, en particulier Mathcad, Matlab et EDEN.

Par ailleurs, l'environnement EDEN se décompose en trois principaux modules (figure

6):

• Un module de génération du composant de calcul qUI se cha~ge de générer le COB à

partir du modèle de dimensionnement.

• Un module d'optimisation qui utilise le COB pour réaliser une démarche d'optimisation.

• Un module de calcul qUI offre la possibilité de tester le COB et faire une étude de

sensibilité.

Le logiciel M atlab
Le logiciel M athcad

Interface graphique d'utilisateur

Modèle

iPilote
EDEN

1

1

Pilote Pilote

1

Figure 6: L'environnement EDEN

Dans le dernier chapitre, nous reviendrons sur cette décomposition en détail et nous

présenterons ces modules du point de vue utilisation pour réaliser une procédure

d'optimisation.

Pour réaliser une démarche d'optimisation sur EDEN, les modèles symboliques sont

fortement recommandés. Cependant, Pour traiter des modèles semi-symboliques, des classes
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programmées java sont nécessaires. Or, pour les tableaux de données, les abaques et les

fonctions en escalier la programmation est lourde et coûteuse du fait de décrire une classe

Java pour chaque tableau de données. Pour remédier à cette difficulté, EDEN offre la

possibilité d'intégrer des outils utilitaires pour traiter ce genre de problèmes. Dans ce

contexte, nous avons développé des outils pour prendre en compte de façon générique les

tableaux de données et les fonctions en escalier.

7. Des outils génériques d'aide à la programmation pour

l'optimisation

Autour de l'environnement EDEN, pour soulever les problèmes de discontinuité des

modèles semi-symboliques et faciliter le traitement des fonctions escaliers, nous avons

développé des outils d'aide à la programmation des modèles pour l'optimisation [Larouci

01/1], [Larouci 01/3]. L'objectif est d'adapter les modèles des convertisseurs statiques à la

modélisation recommandée par EDEN (figure 7) pour effectuer l'optimisation dans des

bonnes conditions de précision et de rapidité de convergence.

Modèles
en

Electronique
de Puissance

Modèles
semi- symboliques

Modèles
symboliques

Outils
générateurs
de fonctions Environnement

EDEN

Le
COB

Figure 7 : Adaptation des modèles semi-symbolique à la modélisation d'EDEN

Le besoin de réutiliser ces outils plusieurs fois dans une procédure d'optimisation ou

dans des différentes démarches d'optimisation, nous a amené à les rendre génériques et les

intégrer dans l'environnement EDEN.

8. Automatisation et intégration des outils dans EDEN

8.1 Principe

Un point commun des outils développés, que nous présentons dans le prochain

paragraphe, est l'architecture globale qui se présente comme une structure informatique
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capable de générer, dans le COB, une fonction spécifique qui calcule les paramètres de sortie

en fonction des paramètres d'entrée Pi ainsi que les différentielles des paramètres de sortie par

rapport aux paramètres d'entrée (figure 8).

Pi {i=l,n}
............ Outil de Génère f

génération de .....
Nom de la fonction --.......

à générer f
....... fonctions df--.....

Figure 8 : Génération d'unefonction spécifique et sa différentielle

L'appel de cet outil se fait par une commande similaire à une équation dans la

démarche d'optimisation, comme le montre la relation 5 :

(5)

Avec: Pi{i=l,n} les données pour générer la fonction (par exemple données du

constructeur).

8.2 Utilisation de la technologie des 'parseurs' pour la construction des outils

générateurs de fonction

La génération des outils que nous avons développés est basée sur la technique des

'parseurs'. Nous rappelons qu'un 'parseur' est un analyseur syntaxique de fichiers. Dans ce

contexte, nous avons profité des outils d'aide à la génération de code existant s'appuyant sur

les 'parseurs', en particulier CDICC et GENX [Atienza 99] développées par Eric Atienza

dans ses travaux de thèse en complément d'EDEN, ainsi que JAVACe développé par Sun.

8.2.1 Etapes de création des outils

Comme nous l'avons déjà dit, les outils que nous avons développés sont créés de la

même façon (figure 8) en utilisant la technique des 'parseurs'.

La procédure de création de ces outils, telle que nous l'avons adoptée, peut être

décomposée en quatre principales étapes (figure 9) :

Dans la première étape, les moules des classes et des données à générer sont

programmés (par exemple un tableau de points pour une interpolation).

La deuxième 'étape consiste à utiliser des outils d'aide à la génération s'appuyant sur

les 'parseurs' pour générer l'outil spécifique correspondant aux moules programmés,

et permettant de générer les fonctions souhaitées.
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- La troisième étape permet de préparer la génération de la fonction destinée à traiter

des données spécifiques. A ce stade, les données de l'utilisateur et le nom de la

fonction à générer sont introduits dans l'outil spécifique.

- La dernière étape est consacrée à la génération de la fonction spécifique et sa

différentielle en utilisant encore une fois la technique des 'parseurs'. Ainsi, la fonction

générée est utilisée à souhait dans la démarche d'optimisation.

I
l . Temlliate générique:' moule dU.code à générer

l!:x!·t~mpl(ztepour n'importe quelle fonction en escalier

1
2

Outils d'aide à la génération
(Techniques des Parsers)

3

4

lGénère

Outil spécifique

Génération d'une fonction f et sa
différentielle df dans le COB

..... if ,;, ;,.; .r· "·· ..:r.'<··:".

... ;-: ~/ ..,~ ,'t'., 3;7.':::.

1

f: x~f(x) (*) 1

df: (x ,dx) i---7d f(x ,cl x) (*) cas d'une fonction à une seule variable

Figure 9 : Principe de création des outils

8.2.2 Implantation informatique

Du point de vue implantation informatique, la procédure de rendre générique les outils

développés, évoquée dans le paragraphe précédent, peut être représentée par le schéma

suivant:
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1

* l.m class
(les fonctions)

l
*2.jj

(format des
données)

A partir A partir

Inforrn ations
de dépendances

1
2

JAVACC 1

Génère

GENX

Génère

2 CDICC

.-------- ----------------------------------.1 3 _----.:1:..--__ 1

: *3.java Outil *4.java .".:_._--1
: spécifique
•

Génère

r - - - - - - - - - - - - - - - - - - - -.

: f: x J---7f(x) (*) :

: df:(x,dx) J---7 df(x,dx) :
• 1
• 1

~---------------------
(*) cas d'une fonction à une seule variable

Figure 10: Principe de génération

a. Aspect génération des outils utilitaires

Dans la première étape de cette procédure, nous fournissons un fichier paramétré

*l.mclass (voir l'exemple de la figure Il) à partir d'une classe java qui traite un

modèle spécifique (abaques du constructeur, fonctions en escalier... ) et un fichier

paramétré jj (*2.jj) (voir l'exemple de la figure 12) qui décrit le format (la syntaxe)

des données nécessaires à la génération des fonctions pour l'optimisation.

Dans la deuxième étape, des outils d'aide à la génération (CDICC et JAVACC) sont

utilisés pour générer un outil spécifique à partir des fichiers paramétrés fournis dans la

première étape. Le générateur CDICC parse le fichier *1.mclass pour générer le

source java (*3.java) qui pennettre par la suite de générer les fonctions dédiées.

L'outil JAVACC parse le fichier *2.jj pour générer automatiquement le fichier *4.java

permettant de générer par la suite le code des données utilisées par le fichier *3.java.
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public class TestGene~e{

I~ le 16 Octob~e 2000, ve~sion 1.0
auteur: : C. Larouci 1i /

public double[][] qyt=
~ dataf.

double [] qxlt=
qxldataf.
double [] $x2t=
qx2data:f.

int qxlt_n=qxl:f..length;
int qx2:f._n=qx2:f..length;

~ public double $fonction:f.(double b,double 1)

B public double d_qfonction:f.(dotilile b,doub1e l, double db,double dl)
{
double valdf;
valdf=dl_calcul(b,1) 1idb+d2_calcul(b,1) 1i dl;
r:etur:n valdf;
}

Figure 11 : Exemple d'un fichier mclass

<IN_SINGLE_LINE_COMMENT, IN_FORMAL_COMMENT, IN_MULTI_L INE_CoMMENT>
MORE :
{

< ...,[] :>

/1'0 LlTERALS 1;/

TOKEN [IGNORE_CASE]:
{
< ROOT : rrr:ootrr :>

1< INTERP2D : rrinte:r:p2D rr :>
1< INTERPID : rrinte:r:prr :>

TOKEN :
{

< FLOATING_POINT_LlTERAL:
( [rrorr _rrgrr]) +

Figure 12 : Exenlple d'un fichier .jj

b. Utilisation par le concepteur en génie électrique

- Dans la troisième étape les données du constructeur ainsi que le nom de la fonction à

générer sont introduits dans l'outil spécifique généré constitué principalement des

fichiers *3.java et *4.java. (Ceci se fut dans EDEN, lors de la description du modèle

complet de dimensionnement).

- Dans la dernière étape, l'outil GENX utilise les informations de génération et de

dépendances de l'outil créé pour générer la fonction spécifique et sa différentielle. Les

informations de génération décrivent la façon de générer le code java qui calcule la

fonction et sa différentielle et la façon d'appeler cette fonction. Les informations de
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dépendances permettent de connaître les dépendances de la fonction à générer envers

les paramètres de cette fonction et envers d'autres fonctions si elles existent.

Notons que ces étapes sont transparentes pour l'utilisateur car il n'est chargé que

d'introduire ses données en appelant l'outil correspondant à la fonction qu'il souhaite

générer. Par exemple, dans le cas de l'outil STAIRS qui traite des données sous forme

d'escalier, que nous présentons dans le prochain paragraphe, l'utilisateur ne fait que rentrer

ses ·données (les points où il connaît sa fonction) et EDEN appel l'outil créé pour générer la

fonction en escalier correspondante à ces données ainsi que la différentielle de cette fonction

nécessaire pour une procédure d'optimisation avec un algorithme de type gradient. Dans une

telle procédure, seule la fonction générée et sa différentielle sont vues par l'algorithme

d'optimisation.

9. Les outils développés

Dans cette partie, nous présentons les outils que nous avons réalisés pour traiter les

tableaux de données et les fonctions en escalier [Larouci 01/2]:

• L'outil d'interpolation en une dimensionINTERP,

• L'outil d'interpolation en deux dimensions INTERP2D,

• L'outil STAIRS.

9.1 L'outil d'interpolation en une dimension (INTERP)

L'outil d'interpolation en une dimension (INTERP) permet de générer une fonction

spécifique (nommée f dans là figure 13) pour estimer, d'une façon continue, la valeur de cette

fonction et sa dérivée en un point aléatoire x à partir de quelques points où cette fonction est

connue. Cet outil se présente comme une structure informatique (figure 13) ayant à l'entrée

deux vecteurs X de points Xi et Y de points f(Xi), où la fonction à estimer est déterminée, ainsi

que le nom de la fonction à générer (f dans la figure 13). Au cour de la procédure

d'optimisation, cette fonction générée peut être appelée plusieurs fois selon le besoin.

x ........
f:x~f(x)~

y ....... Génère
...... INTERP .... df: (x,dx)~ df(x,dx)"..

Nom de la fonction af(x)
à générer f

........ df(x,dx)=-·dx..... ax

Figure 13 : Principe de ['outil INTERP
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L'algorithme de cet outil est basé sur une interpolation cubique telle que le montre le

système 6 ci-dess9us:

4 4

f(x) = ""C... t i
-

1
L.JL.J I,J
i=l j=l

4 4

8f(x) =""(i -1) . C... t i- 2
ax L.J L.J I,J

i=l j=l

(6)

x-x·
Avec : t == l,et x entre Xi et Xi+1.

X i+1 - Xi

C est une matrice de coefficients calculée à partir d'une matrice constante [Coutel

99/1].

La figure 14 présente un exemple d'interpolation en ID. Le domaine d'interpolation

est limité dans l'intervalle [Xmin, Xmax].

y-=f(x)~~

------------------------- ------- ------------ -- -- ----------\
1

1
1
1
1

Yt=f{~) --------------------------------- 1 :

1 1
1 1

~- \/ ::
-lf t ! : :

L...--L-__-J.-__-I.__~I-·--.:.-.I .....L.-_-.~X

Xmn ~ ~

Figure 14 : Exemple d'interpolation en 1D

Dans une procédure d'optimisation, l'outil INTERP se présente comme une équation

dans le fichier décrivant le modèle à optimiser. Dans ce fichier, la fonction générée par l'outil

INTERP peut être appelée une ou plusieurs fois selon le besoin.

La figure 15 illustre un exemple d'utilisation de l'outil INTERP dans le fichier

descriptif de EDEN. La fonction f générée est appelée pour interpoler le tableau de données

en différents points (x, g, .... , y). Dans cet exemple, les points interpolés sont supposés dans

l'intervalle [Xmin, Xmax] (avec Xmin=O.O et Xmax==2.5) si non le calcul renvoie une erreur.
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model to generate ' \!
t
~
.~

1ex2 inter1 D.am
f. -

III Utilisation de Iloutii INTERP pour générer la fonction f
~ f=interp{
f
1 [0.0,0.25,0.5,0.75,1.0,1.25,1.6,1.75,2,2.26,2.5],
1 [0.0,0.0625,0.25,0.5625,1.0,1.5625,2.25,3.0625,4.0,5.0625,6.25]
1 ) ;

i
IllUtiiisation à souhait de la fonction f dans le modèle de dimensionnement
i @.eden .
~ .

1 y=f(x);
1: u=f{g);
r
~ h=f{y);
1

Figure 15 : Utilisation de l'outil INTERP dans le fichier de dimensionnement de EDEN

La figure 16 présente l'interface graphique de calcul de EDEN utilisant la fonction

générée par l'outil INTERP pour calculer la valeur de la fonction f(x)==x2 et sa différentielle

au point x==O.S.

Figure 16 : Interface graphique de calcul de EDEN utilisant l'outil INTERP

9.2 L'outil d'interpolation en deux dimensions (INTERP2D)

L'outil d'interpolation en deux dimensions (INTERP2D) est une extension de l'outil

INTERP. A partir des vecteurs X de points Xi et Y de points Yj où la fonction à interpoler est

connue (vecteur Z de points f(Xi,Yi)) ,il pennet de calculer la valeur z==f(x,y) et sa

différentielle en un point (x,y) quelconque. Le principe de cet outil est présenté dans la figure

17.

Figure 17 : Principe de l'outil INTERP2D

X,Y

Z

Nom de la fonction

à générer f

INTERP2D
Génère

f: (x, y)~ f(x, y)

df: (x, y,dx,dy)~ df(x, y,dx,dy)

df(x,y,dx,dy)= ar~y) .dx + ar~y) .dy
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L'interpolation utilisée par cet outil est une interpolation cubique décrite par le

système suivant :

4 4

f(x, y) = ""c.. ·t i
-

1
·U

j
-

1
LJLJ l,j

i=l j=l

8f(x,y) = ~~(i-l).C. .. t i- 2 .Uj-l
~.. LJLJ l,j
UA Î=l j=l

8f(x,y) = ~~(j-l).C. .. e-I .UH
~T LJLJ l,j
l./Y Î=l j=l

Avec : t = x - X i , U = y - y j .

xi+l -Xi Yj+l -Yj

(7)

C est une matrice de coefficients calculée de la même matrice constante utilisée pour

l'interpolation en ID [CouteI99/1].

De ce fait, la fonction f et ses dérivées partielles varient d'une façon continue lorsque

le point interpolé passe d'un point connu à un autre dans l'intervalle de définition de la

fonction f.

La figure 18 montre un exemple d'interpolation en deux dimensions. Dans cette

figure, le domaine d'interpolation est limité par Xmin, Xmax,Ymin et Y max.

y m.iIL

Figure 18 : Exemple d'interpolation en 2D

De même que pour l'outil INTERP, l'appel de l~outil INTERP2D figure comme une

équation dans le fichier descriptif du modèle à optimiser. Un exemple d'utilisation de cet outil

est présenté dans la figure 19.

147



Outils génériques dédiés à l'optimisation avec un algorithme de tvpe gradient

rnodel10 generate

111/ Utilisation de I·outil INTERP2D pour générer la fonction f
1;, @functional
I~ f=interp2D(
!I [0.5, 1.0,1 .5,2.0],
Il [0.25,0.5,0.75, 1.0,1.25,1.5],

Il [ ~g:;;~: ~ :~~~:~:;;~:::~~~~:

Il l~:~~;~~~;i~:';~;:;:;;;;:
u ]
Il } ;
Il
il Ilutilisation à souhait de la fonction f dans le modèle de dimensionnement
!~ @eden
!~ z=f(x,y);
Il u=f(t1,t2);
,~

Figure 19: Utilisation de l'outil INTERP2D dans un fichier de dimensionnement de EDEN

La figure 20 montre un exemple d'utilisation de la fonction f (de la figure 19) générée

par l'outil INTERP2D pour calculer sa valeur et sa différentielle au point (x,y)==(1.2,0.6).

Figure 20 : Interface graphique de calcul de EDEN utilisant la Jonction générée par l'outiIINTERP2D

9.3 L'outil STAIRS

9.3.1 L'outil

L'outil STAIRS aide à décrire une fonction qUI vane en escalier et fournit sa

différentielle (figure 21).
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x ......
~ f: x 1-7 f(x)JIll"'"

Génère
y ...... ~

JlIII""'" STAIRS T
Nom de la fonction df : (x, dx) 1-7 df(x, dx)

.........

à générer f ..... df(x, dx) = 0

Figure 21 : Principe de l'outil STAIRS

Pour tout paramètre d'entrée entre Xi et Xi+l, il renvoie la valeur Yi qui correspond à la

valeur de la fonction au point Xi. Le choix d'une dérivée nulle est issu de plusieurs tests sur la

fonnulation des dérivées (linéaire, carrée ... ) autour des points de discontinuité (figure 22). Ce

choix perturbe peu l'algorithme d'optimisation et lui offre une bonne précision de

convergence.

Forme réelle

escaliers, df=O-------..\

df=O

df=O

Approximation Forme~e df=O

linéaire ....~-
df = constante

df=O 1"'--__.-.iiI: __ ...

a . tO Forme réelle
pproxlma Ion ~- df=O
sinusoïdale -~ ~ - -

df=A.cos () 1 ._~

df=O 1
--4

Figure 22 : Approximations d'une fonction en escalier pour le calcul de la dérivée

L'outil STAIRS est utilisé dans le fichier de dimensionnement, en spécifiant les

limites des paliers d'escaliers (les points Xi) et les valeurs f(Xi) correspondantes (figure 23).
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rrl(ldel to generate1

1ex_stairs.am

III Appel de l'outil STAIRS pour générer la fonction f

1

1 @functional
1 f=stairs(
1 [0.0,0.25,0.5,0.75, 1.0,1.25,1.5, 1.75,2,2.25,2.6j,
1 [1.0,2.0,3.0,4.0,5.0,6.0,7.0,8.0,9.0,10.0,11.0]
1 ) •

1 '

III Utilisation de la fonction générée dans le modèle de dimensionnement
! @eden
1 y=f(x);
i
1

Figure 23 : Utilisation de l'outil STAIRS dans le fichier de dimensionnement de EDEN

La figure 24 montre l'interface de calcul de EDEN qui utilise la fonction en escalier

définie dans le fichier descriptif précédent (figure 23) et générée par l'outil STAIRS.

,Figure 24 : Interface graphique de calcul de EDEN utilisant l'outil Stairs

9.3.2. Traitement des fonctions en escalier

Pour intégrer les fonctions en escalier dans une démarche d'optimisation avec un

algorithme de type gradient, nous avons proposé une méthodologie basée sur les outils

réalisés. Elle consiste à effectuer une première procédure d'optimisation en utilisant les outils

INTERP et INTERP2D pour lisser la fonction escalier et prédétenniner le palier qui contient

la solution (figure 25). Une fois que cela est déterminé, l'optimisation est affinée sur le palier

sélectionné en utilisant l'outil STAIRS et en contraignant la variable de la fonction en escalier

afin qu'elle soit sur ce palier. Si cette contraillte est retournée en butée, le palier le plus près

de la valeur en butée est utilisé.
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Modèles
Semi-analytiques H

(fonctions escaliers)

optimisation
avec

INTERP/
ITERP2D

Solution
prédétennin~

~t'

Optimisation
avec

STAIRS

solution
fmal<t

~

Changement du palier prédétenniné si
les contraintes ne sont pas satisfaites

Figure 25 : Utilisation des outils développés dans une démarche d'optimisation

10. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé des outils génériques pour aider le concepteur

des convertisseurs statiques à effectuer des procédures d'optimisation tenant compte des

différents aspects qui agissent sur le fonctionnement de ces convertisseurs (encombrement,

absorption sinusoïdale, performances CEM, rendement). L'objectif est de répondre à ses

besoins en lui offrant une souplesse pour traiter et intégrer ces modèles dans une démarche

d'optimisation assurant un bon compromis entre la rapidité de calcul et la précision des

résultats obtenus.

Afin de s'affranchir des discontinuités dues aux tableaux de données et aux abaques

du constructeur, nous avons développé des outils d'interpolation en une et en deux

dimensions. De même, pour traiter les fonctions qui varient sous forme d'escaliers, nous

avons proposé un outil spécifique à ce genre de données. Le besoin de réutiliser ces outils

nous a poussé à les automatiser et à les intégrer dans l'environnement d'optimisation EDEN.

Dans le prochain chapitre, nous allons exploiter ces outils génériques ainsi que les

modèles précédemment développés pour optimiser le volume de la structure flyback

caractérisée par un fonctionnement en double échelle de temps en respectant la contrainte

CEM et en minimisant les pertes dissipées dans cette structure.
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1. Introduction

Chaque démarche d'optimisation repose sur deux éléments essentiels. Le premier est

la fonction objectif, décrite d'une manière appropriée en fonction des paramètres à optimiser.

Le second est l'algorithme d'optimisation, qui va chercher le vecteur optimal des paramètres

d'optimisation minimisant la fonction objectif.

Dans les cinq premiers chapitres, nous avons développé des modèles en vue du

dimensionnement et de l'optimisation.de la structure flyback en absorption sinusoïdale tenant

compte des différents aspects qui intéressent le concepteur des convertisseurs statiques. Ces

modèles nous ont pennis de définir le volume total des éléments passifs comme une fonction

objectif à minimiser. Par ailleurs, nous avons exploité ces modèles pour décrire des

contraintes sur la CEM, sur les pertes dans les semiconducteurs et dans les éléments passifs et

sur la thennique. L'objectif est de construire une démarche d'optimisation de la manière la

plus générale possible, en aidant le concepteur à réaliser une structure ayant un encombrement

minimal et compatible avec son environnement.

Pour bénéficier des avantages des algorithmes à base de gradients, nous avons montré,

dans le chapitre précédent, qu'une adaptation des modèles semi-symboliques est nécessaire.

Pour ce faire, nous avons développé des outils génériques d'aide à l'optimisation. Ces outils

sont intégrés dans l'environnement EDEN pour faciliter le traitement des tableaux de données

et des fonctions en escalier.

Dans ce demie~ chapitre, nous allons exploiter les modèles et les outils développés

précédemment pour effectuer une procédure d'optimisation de la structure flyback en mode

PFC. Dans un premier temps, nous allons présenter deux environnements d'optimisation:

Mathcad et EDEN. Une évaluation de la sensibilité des algorithmes de ces deux

environnements aux valeurs initiales des paramètres d'entrée va nous guider dans le choix de

l'environnement adéquat (le moins piégé par les minima locaux). Après, nous allons présenter

et analyser différents résultats d'optimisation en fonction des contraintes imposées. Les

résultas expérimentaux viennent valider cette démarche d'optimisation.

2. Environnements d'optimisation

Dans cette partie, nous présentons deux environnements dans lesquels nous allons

intégrer les modèles précédemment développés pour optimiser la structure flyback:

l'environnement Mathcad et l'environnement EDEN.
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2.1 L'environnement Mathcad

A l'origine, Mathcad a été créé pour le calcul symbolique. Cependant, ses dernières

verSIons [Mathcad] offrent la possibilité d'effectuer une démarche d'optimisation avec des

modèles symboliques, semi-symboliques ou numériques. Ce logiciel propose trois

algorithmes d'optimisation: Quasi-Newton, gradient conjugué et Levenberg-Marquardt.

L'utilisation du logiciel Mathconnex en parallèle de Mathcad donne à la démarche

d'optimisation un aspect bien structuré. En effet, le logiciel Mathconnex est considéré comme

une interface graphique permettant de séparer les paramètres d'entrée, le corps de calcul

(fichiers Mathcad) et les paramètres de sortie. Par ailleurs, il fait appel à des feuilles .Excel

pour mieux visualiser et analyser l'évolution des paramètres de sortie. La figure 1 montre un

exemple d'un fichier Mathconnex.

Figure 1 : Environnement d'optimisation Mathcad- Mathconnex

La feuille de calcul Mathcad contient le modèle à optimiser, la fonction objectif à

minimiser et les contraintes à respecter. Les valeurs données aux paramètres d'entrée

(paramètres de l'optimisation) déterminent le point de départ de l'optimisation. Les valeurs

retournées par l'algorithme d'optimisation sont affichées comme des paramètres de sortie et

tracées sur des feuilles Excel.

2.2 L'environnement Eden

Comme nous l'avons vu dans le chapitre précédent, l'environnement EDEN permet de

générer à partir d'un modèle de dimensionnement (système d'équations) un composant de
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calcul (le COB) utilisé pour effectuer un,e démarche d'optimisation. Dans ce cadre, EDEN

propose la méthode des gradients via deux algorithmes: CFSQP [Lawrence 97] et VF13

[Chamberlain 82]. Par ailleurs, il offre trois modules pour l'utilisate~r: un module de

génération (module generation), un module de calcul (module computer), et un module de

dimensionnement (module designer). Ces modules permettent l'implantation des modèles à

optimiser, l'évaluation des paramètres de sortie à partir des paramètres d'entrée, ainsi que la

gestion des différentes contraintes.

Dans la figure 2, nous présentons le module lié à la génération du composant de

calcul.

model ta generate ..

Figure 2 : Le module de génération du composant de calcul

1 ------------------------------------------------------------- ~I
1 ih=spectreCEM.calcul(f'd, fr, ps, vmax, 11,m, vo, imax};
! I~ critere sur la raie n opt du spectre cem ~I

1 I~ --------------------------------------=------------------- '*1
1 critere_spectre=spectre_dif'. calcul(f'd, f'r, ih, If', cf, rof',

I
l lof', cn, rn, ron, Ion, 11 n }-norme;
1 I~

1 a contraindre négatif

1 -------------------------------------------------------------- *1
I/~ ----------------- e q u ations des volumes ----------------------------~1

1 J'x :volurne de transf'o *1
! i1 rnax=irnax'*(1 +m'*vmax/vo)+vmax/(2'*11 ~f'd~(1+m*vmax/vo}};
1 i2max=i1 max/rn;
1 alphapmax=sqrt(4~11 ~f'd~ps}/vmax;

1 pertes_commutation1
1 spectre_dlf

1pfer2_stalrs.am

1
l
l
! Z:\these1 \Gentiane\eden\appIi1 \spectreCEM.class

1r-1.~.-.IJ..e-....~-~.~~-.._.~-...~-..~-......-......-.------.....-..... -... -.......-......-......-.. -----------.....- ...-...-..-......-......-......----~

Ce module permet d'introduire les modèles à optimiser (un fichier .am) et fait appel à

des fonctions externes (classes Java), ces classes doivent fournir à la fois les fonctions et leurs

différentielles.

Le traitement du modèle introduit dans ce module génère un composant de calcul (le

COB) nécessaire pour réaliser une démarche d'optimisation.

La figure 3 présente le module de calcul d'EDEN qui offre la possibilité de connaître

les paramètres de sortie et leurs différentielles une fois que les paramètres d'entrée sont

connus. Ce module est intéressant dans le sens où il permet de vérifier l'évolution du modèle

à optimiser en quelques points, avant d'entamer la démarche d'optimisation. Ainsi il offre une

première étude de sensibilité. Par ailleurs, il permet de vérifier si le modèle est introduit sans
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erreur, en comparant les résultats de calcul à ceux obtenus par un simple calcul avec Mathcad

par exemple.

0.0

0.0

0.0

0.0

u= 4.2007 du=

u= 0.0542 du=

u= 0.0138 du=

u= 1.0 du=

intmoy1 cC_hf

ilfrnax

Figure 3 : Module de calcul

L~....

Le troisième module (figure 4) est lié à l'optimisation. Il permet de remplir un cahier

des charges dans lequel l'utilisateur est appelé à définir, panni les paramètres d'entrée, ceux

qu'il souhaite fixer et ceux qu'il veut optimiser. Il doit définir également, parmi les

paramètres de sortie, la fonction objectif et les paramètres à contraindre.

Par ailleurs, ce module permet l'ajustement des options de l'optimisation (précision de test de

fin, précision sur les contraintes d'égalité ... ), le choix de l'algorithme d'optimisation, le

lancement de l'optimisation et la génération du compte rendu.

100

I..~...C?_~..__.... _.. ._._.J
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-~i"--'--"-'--"------'-"'----'----'-"--"i
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...... A .
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J
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kY_If
kv_t
11
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Ion
m
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rn
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ron

................................................................................................................

Figure 4 : Module de l'optimisation
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3. Résultats de l'optimisation

Dans cette partie, nous présentons les résultats d'optimisation de la structure flyback

en mode PFC utilisant la commande mixte présentée dans le premier chapitre. Comme nous

l'avons dit précédemment, nous nous intéressons à l'encombrement, à l'aspect CEM afin de

respecter les normes des perturbations hautes fréquences, et aux pertes pour maîtriser le

rendement. Pour réaliser cette démarche d'optimisation, nous introduisons ces différents

aspects d'une manière progressive. Ainsi, les points suivants seront présentés:

optimisation du volume sous contrainte CEM sans tenir compte des pertes

(paragraphe 3.1),

optimisation du volume sous contrainte CEM avec prise en compte des pertes dans

les semiconducteurs (paragraphe 3.2),

optimisation du volume sous contrainte CEM en tenant compte des pertes dans les

semiconducteurs et des pertes fer (paragraphe 3.3),

optimisation générale (volume, CEM, pertes totales et thermique) (paragraphe

3.4).

3.1 Optimisation du volume sous contrainte CEM sans prise en compte des

pertes

A'.'ant d'entamer l'optimisation, nous avons vérifié les valeurs des différentes

grandeurs (valeur de la nème raie du spectre CEM, valeurs efficaces des courants Jeff, valeur du

rapport cyclique en conduction discontinue acd ... ) en un point donné par un simple calcul

avec le logiciel EDEN. Cette étape permet de vérifier la cohérence des modèles, afin d'éviter

toute erreur commise lors de la description et programmation des classes Java, ou lors de

l'implantation de ces modèles dans le module de génération du composant de calcul.

3.1.1 Validation du modèle

Le tableau ci-dessous récapitule les valeurs calculées avec EDEN comparées à celles

calculées analytiquement avec Mathcad pour les paramètres d'entrée suivants: Fd == 80 kHz,

m == 0.5, L]==2 mH, Lf ==1 mH, Cf == 0.2 flF.
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Calcul EDEN Calcul analytique

tl(ms) 0.775 0.775

acd 0.550 0.550

Ileff(A) 0.428 0.428

12eff(A) 1.473 1.473

Jere raie du spectre HF (dbpv) 89.506 89.506

Volume_transfo (cm3
) 47.016 47.016

VOlume_Lf (cm3
) 2.326 2.326

Volume_ Cf (cm3) 0.624 0.624

Volume_total (cm3
) 49.966 49.967

Tableau 1 : Résultats de calcul

D'après ce tableau, nous constatons que les résultats de calcul obtenus avec EDEN

sont pratiquement les mêmes que ceux issus du calcul analytique, ce qui montre que ces

modèles sont introduits sans erreur.

3.1.2 Optimisation sous EDEN et Mathcad

Une fois que la cohérence des modèles ~st vérifiée, nous avons effectué l'optimisation

sur Mathcad et EDEN. Dans un premier temps, nous avons introduit les modèles de volume et

de bruit différentiel seulement. L'objectif est de minimiser le volume du filtre d'entrée et celui

du transformateur, en respectant la norme haute fréquence relative aux ISM (EN 55011),

classe A. La fréquence de découpage est fixée à 80 kHz, tandis que les paramètres d'entrée à

optimiser sont l'inductance magnétisante LI, le r~pport de transformation m, l'inductance Lfet

la capacité Cfdu filtre d'entrée.

Dans le tableau suivant, nous comparons les résultats d'optimisation des deux logiciels

EDEN et Mathcad. En plus des paramètres optimisés cités plus haut, nous nous intéressons à

la durée de la conduction discontinue (t_cd) et à celle de la conduction continue (t_cc). Ces

durées vont déterminer le type de la conduction dominante. Dans ce premier cas où nous ne

contraignons pas les valeurs maximales et efficaces en courant (les pertes), nous nous

attendons, d'après le chapitre 1, à ce que la durée de la conduction discontinue soit la plus

importante. Par ailleurs, nous nous intéressons aux contraintes en courant et en tension sur les

semiconducteurs ainsi qu'à la fréquence de coupure.
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Résultats d'optimisation Résultats d'optimisation

avec EDEN avec Mathcad
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Vlmax(V)
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V2max(V)

Ilmax(A)

Tableau 2 : Résultats d'optimisation

Nous constatons que les deux algorithmes indiquent, pratiquement, les mêmes

résultats d'optimisation. Nous remarquons que le volume de transformateur représente la part

la plus importante du volume total. Par ailleurs, la durée de la conduction discontinue (t_cd)

est presque trois fois celle de la conduction continue (t_cc), ainsi nous retrouvons ce que nous

avions prévu. En effet, comme nous l'avons vu au premier chapitre, à l'inverse de la

conduction continue, la conduction discontinue est caractérisée par un volume du circuit

magnétique faible mais par des contraintes en courant plus importantes. Du fait que nous

avons contraint seulement le volume, -sans contraindre les valeurs maximales et efficaces des

courants, l'algorithme indique que la conduction discontinue domine devant la conduction

continue.

Pour valider ces résultats, nous les avons vérifiés analytiquement à l'aide d'un

document de calcul Mathcad. Nous nous intéressons en particulier au spectre CEM, à l'allure

du rapport cyclique, aux volumes des composants passifs, aux valeurs maximales de la
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tension aux bornes de l'interrupteur et aux bornes de la diode, à la fréquence de coupure

Fc = J et aux valeurs m<llCimales des courants primaire et secondaire.
2·n· L f ,C

f

La vérification des contraintes sur les semiconducteurs nous guide dans le choix de

l'interrupteur et de la diode qui les supportent. Ces contraintes sont principalement contrôlées

par le rapport de transformation, ce qui donne une idée sur l'intervalle de variation de m. En

revanche, nous vérifions la fréquence de coupure (déduite des valeurs de Lf et Cf du filtre

d'entrée retournées par l'optimisation) afin de contrôler le filtrage basse fréquence (laisser

passer le 50 Hz et filtrer les harmoniques dus au découpage).

Dans ce cas, la fréquence de coupure est Il fois inférieure à la fréquence de

fonctionnement, ce qui facilite le filtrage des harmoniques dus au découpage. Par ailleurs, les

valeurs des contraintes maximales en tension et en courant sur les semiconducteurs donne la

possibilité de choisir, par exemple, l'interrupteur SW2NA60 (2 A, 600 V) et la diode

BYT08P200 (8 A, 200 V).

Les figures 5 et 6 présentent l'allure du bruit différentiel comparée à la norme haute

fréquence en vigueur et les variations du rapport cyclique.
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Figure 5 : Le bruit différentiel Figure 6 : Le rapport cyclique

Nous constatons que la contrainte CEM est respectée et que la durée de la conduction

discontinue est plus importante que celle de la conduction continue.

Dans un deuxième temps, nous avons introduit-la' fréquence de découpage comme un

paramètre d'optimisation variable entre 50 kHz et 150 kHz.
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Le tableau ci-dessous récapitule les résultats obtenus.

Résultats d'optimisation Résultats d'optimisation

avec EDEN avec Mathcad
'"

".:~';;'./"/': .., .... ::'.": ,'.'::'
~ i::1\li:,:.',. '.:'::

~ <c,:' :,:,:.:.:.<.::-,.
':.':' ::.........

'y, .Y: ;.. ~~~\;l~l~ifjfl12lt
/.:'.

• -
::.:.:- ".c" ..

Il B :;

(:;1:::!·!11

Volume_transfo (cm3) 13.598 13.6

Volume_Lf (cm3) 2.243 2.31

Volume_ Cf (cm3) 2.046 1.98

Volume_total (cm3) 17.888 17.89

t_cd(ms) 3.354 3.338

t_cc(ms) 1.646 1.662

Vlmax(V) 805 805

V2max(V) 80.5 80.5

11max(A) 0.98 0.99

12max(A) 9.8 9.9

Fc(kHz) 5.2 5.26

Tableau 3 : Résultats d'optimisation

Notons que pour les deux logiciels, l'algorithme d'optimisation retourne la valeur

Fd=150 kHz, c'est-à-dire que la fréquence est en butée maximale pour minimiser le volume.

Cela confirme que ce dernier diminue lorsque la fréquence augmente, tout en libérant les

contraintes sur les valeurs maximales et efficaces en courant.

3.2 Optimisation du volume sous contrainte CEM avec prise en compte des

pertes dans les semiconducteurs

Après avoir optimisé le volume du filtre d'entrée et du transformateur sous la

contrainte CEM, nous allons effectuer une optimisation plus générale de la structure flyback.

Pour ce faire, nous allons ajouter, aux modèles introduits précédemment, les modèles des

pertes par conduction et par commutation dans les semiconducteurs. L'objectif est d'optimiser

le volume total des éléments passifs en respectant la contrainte CEM, et en minimisant les
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pertes dans les semiconducteurs. Autrement dit, cela revient à chercher un compromis entre le

volume et les pertes en respectant les nonnes haute fréquence en vigueur.

3.2.1 Validation du modèle

D'une manière identique à la première étape d'optimisation, nous allons d'abord

vérifier la cohérence du modèle des pertes (c'est à dire faire un simple calcul avec EDEN).

Le tableau ci-dessous présente une comparaison entre les valeurs des pertes dans les

semiconducteurs calculées avec EDEN, et celles calculées analytiquement avec les paramètres

suivants: Fd == 80 kHz, m == 0.5, L]==2 mH, Lf == 1 mH, Cf == 0.2 f.lF.

Calcul EDEN Calcul analytique

Pcond(W) 1.798 1.798

Pcom(W) 2.550 2.550

Ptot(W) 4.348 4.348

Tableau 4 : Résultats de calcul des pertes dans les semiconducteurs

D'après cette comparaison, nous constatons que ce modèle des pertes est introduit

sans erreur, ce qui permet de poursuivre l'optimisation en tenant compte des pertes dans les

semiconducteurs.

3.2.2 Optimisation sous EDEN et Mathcad

Dans un premier temps, nous avons fixé la fréquence de découpage Fd à 80 kHz. Nous

cherchons à minimiser le volume en respectant la contrainte du spectre différentiel et en

contraignant les pertes par conduction entre 0.5 W et 1.8 W et les pertes par commutation

entre 0.5 Wet 1.65 W.

Les résultats d'optimisation obtenus sont présentés dans le tableau suivant:

Résultats d'optimisation Résultats d'optimisation

avec EDEN avec Mathcad

Volume_ Cf (cm) 1.631
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Volume_total (cm) 42.596 41.24

Pertes cond(W) 1.757 1.733

Pertes comm(W) 1.649 1.65

Pertes totales(W) 3.406 3.383

t_cd(ms) 1 1.006

t_cc(ms) 4 3.994

Vlmax(V) 449 449

V2max(V) 174 174

Ilmax(A) 1.394 1.396

12max(A) 3.603 3.59

Fc(kHz) 7.2 6.8

Tableau 5 : Résultats d'optimisation

Nous remarquons que les contraintes des pertes sont respectées, et que la valeur

maximale du courant secondaire 12max (courant dans la diode) est deux fois plus faible que

celle obtenue dans la première étape d'optimisation (sans contraindre les pertes). En revanche,

le volume est pratiquement deux fois plus grand. Cela confirme la relation inverse· entre les

contraintes en courant dans les semiconducteurs et le volume des éléments passifs. Ainsi,

l'optimum varie selon le besoin du concepteur: il peut favoriser le volume sur les pertes et à

ce moment il va avantager la conduction discontinue sur la conduction continue. De même, il

peut choisir essentiellement de diminuer les pertes et dans ce cas la conduction continue

domine devant la conduction discontinue. Cependant, il peut faire un compromis entre le

volume et les pertes et par conséquent, il choisit un fonctionnement équilibré entre la

conduction discontinue et la conduction continue.

Pour valider ces résultats, nous allons vérifier la contrainte CEM, les contraintes

maximales des courants et des tensions ainsi que la valeur de la fréquence de coupure.

D'après les figures 7 et 8 ci-dessous, nous constatons que la contrainte .CEM est

respectée et que la conduction continue domine devant la conduction discontinue.
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Figure 7 : Le bruit différentiel Figure 8 : Le rapport cyclique

Dans un deuxième temps, nous cherchons à optimiser la fréquence de découpage. En

effet, le choix de cette fréquence· est très important, car elle est l'élément principal dans la

détermination de la décomposition spectrale du spectre basse fréquence et CEM ainsi que les

pertes dans la structure. Du point de vue perturbation basse fréquence, une fréquence de

découpage élevée convient mieux, car elle permet de décaler les harmoniques vers les hautes

fréquences, ce qui facilite le filtrage. En revanche, cela amène à une augmentation des pertes

par commutation dans les semiconducteurs' et des pertes dans les éléments bobinés. D'où

l'intérêt de chercher la fréquence optimale pour laquelle le volume est minimal et les pertes

acceptables, tout en tenant compte de la norme haute fréquence en vigueur.

Le tableau ci-dessous présente les résultats d'optimisation obtenus avec EDEN et

Mathcad.

Résultats d'optimisation Résultats d'optimisatio",

avec EDEN avec Mathcad

1.74

1.326

1.351

0.807

0.955

1.748.Pertes cond(W)

Volu,#'e__toi{ll(êln,)
~~{()::)::h-:-,:r·;.;i..j:" ~~.L ::'·;-":;~}~.i··<\::1·:.·~,:/<:::::·j~-i;)~:;:.~;?:r:}: ~:;~::..: (. J.'.-.
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Pertes comm(W) 1.599 1.6

P~rt~s (.(}/il'es(W) 3.347
;.'

t_cd(ms) 2.799 2.83

t_cc(ms) 2.201 2.17

Vlmax(V) 476 477

V2max(V) 158 151

Ilmax(A) 1.7 1.66

12max(A) 5.1 5.2

Fc(kHz) 9.9 9.5

Tableau 7 : Résultats d'optimisation

Afin de respecter la contrainte des pertes et minimiser le volume, les deux algorithmes

indiquent une fréquence de découpage optimale autour de 59 kHz.

'3.3 Optimisation du volume sous contrainte CEM en tenant compte des pertes

dans les semiconducteurs et des pertes fer [Larouci 01/4]

3.3.1 Résultats de l'optimisation

Dans cette partie,' nous allons rajouter aux pertes dans les semiconducteurs, les pertes

fer dissipées dans le transformateur et dans l'inductance du filtre d'entrée. Le modèle des

pertes fer développé dans le chapitre 3 permet d'intégrer ces pertes dans une procédure

d'optimisation afin de les minimiser.

Jusque à présent, nous avions considéré que le coefficient de bobinage était constant.

Cependant, il varie sous forme d'escaliers, comme le montre le chapitre 2. Par ailleurs, le

calcul des pertes fer dépend de la section effective du noyau magnétique, qui elle aussi varie

en escaliers. Pour tenir compte de ces variations dans la procédure d'optimisation, les outils

génériques développés dans le chapitre 5 sont utilisés.

Nous avons effectué l'optimisation à l'aide du logiciel-EDEN. L'objectif est de

respecter la contrainte CEM, optimiser le volume des éléments passifs et minimiser les pertes

par conduction et par commutation dans les semiconducteurs, ainsi que les pertes fer dans le

transformateur et dans l'inductance du filtre d'entrée.

La figure 9 présente les variations du volume optimal (le minimum de la fonction

objectif) en fonction de la fréquence de découpage pour différentes valeurs des pertes

maximales (Pmax) autorisées à être dissipées dans la structure.
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Figure 9: Volume minimal en fonction de Fd et de Pmax

Dans cette figure, chaque point est un optimum. Autrement dit, à fréquence Fd et

pertes maximales données, le volume correspondant est l'optimum de la fonction objectif

retourné par une procédure d'optimisation.

D'après cette figùre, nous constatons que la fréquence optimale (pour laquelle le

volume est minimal) augmente lorsque la contrainte sur les pertes est relâchée (autorisation de

dissiper des pertes plus importantes). Par ailleurs, le volume optimal dépend à la fois de la

fréquence de fonctionnement et des pertes admises à être dissipées dans la structure.

La figure 10 montre les résultats de l'optimisation concernant la durée de la

conductions discontinue par rapport à une période basse fréquence (la ms) en fonction de la

fréquence de découpage et de la valeur maximale des pertes.

1~ISO12030

o+-----+----+----+----+----+-----i

o

,-,6
â
~

~I 4

Figure 10 : Durée de la conduction discontinue en fonction de Fd et de Pmax

Comme nous pouvons le remarquer, à Pmax donnée, la durée de la conduction

discontinue diminue lorsque la" fréquence' de découpage :augmente." Cependant, l'optimum de
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la fonction objectif correspond à· un fonctionnement équilibré entre les deux conductions

discontinue et continue. Cela confirme l'intérêt du fonctionnement en mode mixte.

Le tableau suivant récapitule les résultats de l'optimisation correspondant à la

première valeur optimale de la fréquence de découpage Fd_opt1 = 40 kHz. Dans ce cas, les

pertes dissipées dans la structure (pertes dans les semiconducteurs plus pertes fer dans le

transformateur et l'inductance du filtre d'entrée) ne doivent pas dépasser 3 W (Pmax = 3 W).

Paramètres Résultats de l'optimisation

Tableau 8 : Résultats d'optimisation

3.4 Optimisation générale [Larouci 02/3]

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats d'optimisation globale de la

structure flyback en tenant compte de l'aspect CEM, de l'aspect pertes (pertes dans les

semiconducteurs, pertes fer et pertes cuivre dans les composants bobinés et pertes dans les

condensateurs) ainsi que l'aspect thermique. L'objectif est de minimiser le volume total en

respectant la nonne CEM ISM 55011 classe A, en minimisant les pertes et en contraignant la

température de jonction des semiconducteurs afin qu'elle soit inférieure à 120 oC et les

températures du bobinage et .du circuit magnétique afin qu'elles soient inférieures à un seuil

maximal (65 oC dans notre cas).

3.4.1 Résultats de l'optimisation

La figure Il présente les variations de la solution optimale de la fonction objectif

(volume total) et celles de la valeur minimale des pertes dissipées dans la structure en

fonction de la fréquence de découpage.
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Figure Il : Variations de la fonction objectifet des pi!rtes

La figure 12 ci-dessous présente les variations de la température de jonction de

l'interrupteur et de la résistance thennique du radiateur en fonction de la fréquence de

découpage.
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Figure 12 : Variations de la température de jonction et de la résistance thermique du radiateur

Nous remarquons que lorsque la température de jonction est inférieure à son seuil

maximal (imposé à 120 oC dans cette étape d'optimisation), la résistance thermique prend une

valeur maximale afin de minimiser le volume du radiateur. Cependant, lorsque la température

de jonction atteint sa valeur maximale, la valeur de la résistance thermique doit diminuer afin

de respecter la contrainte sur la température de jonction.

Les figures 13 et 14 montrent les répartitions des volumes et des pertes

correspondantes au point Fd = 40 kHz.
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Figure 13 : Répartition des volumes Figure 14 : Répartition des pertes

Nous remarquons que le volume du transformateur représente la part la plus

importante du volume total. Cependant, les pertes les plus significatives sont dissipées dans

les semiconducteurs et dans le transformateur.

3.4.2 Validation expérimentale

Pour valider cette étape d'optimisation, nous avons réalisé la structure flyback (figure

15) avec les paramètres optimisés correspondant au point suivant:

Fd == 40 kHz, LI == 1.27 mH, m == 0.39, Lr == 0.57 mH, Cr == 0.47IJ,F.

Figure 15 : La maquette optimisée
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La figure 16 présente le spectre différentiel mesuré, comparé à la norme en

considération. D'après cette figure, nous constatons que la contrainte CEM est respectée.

Notons que l'augmentation de la valeur du spectre à partir de 1 MHz, est peut être liée au

mode commun qui n'est pas pris en compte dans l'optimisation.
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Figure 16 : Spectre différentiel après l'optimisation

.La figure 17 présente le courant d'entrée relevé dans ce cas. Nous remarquons qu'il est

sinusoïdal en phase avec la tension d'alimentation. Ainsi, l'absorption sinusoïdale est assurée.

0,2

-0,2

0,005 0,01 0,015 0,02 0,025 0,03 0,035 0,04

tes)

Figure 17 : Courant d'entrée après l'optimisation

Le tableau suivant récapitule les principaux résultats de mesure comparés aux résultats

de l'optimisation.
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Résultats de mesure Résultats de

l'optimisation

Pertes totales(W) 6.5 5.35

rendement 0.87 0.9

Volume du transformateur plus celui du

filtre d'elltrée (cm3
)

50 42

1) interrupteur CC) 55 43

1) diode CC) 70 61

Température du bobinage CC) 78 63

Température du circuit magnétique CC) 74 62

Tableau 9 : Résultats de mesure et de l'optimisation globale

Nous déduisons que .l'erreur relative sur les pertes est 18 %. Etant donné· que

l'approche de modélisation est assez simpliste pour certains composants (semiconducteurs,

condensateurs), il apparaît normal que les résultats expérimentaux présentent un rendement

moins bon, d'autant plus que les pertes des circuits auxiliaires (circuit écrêteur, pertes joules

dans le circuit imprimé) ne sont pas prises en compte.

Du point de vue fonction objectif, l'écart relatif entre le volume du transformateur plus

celui du filtre d'entrée obtenu par optimisation et évalué à partir de la maquette réalisée est de

16 %. Notons que nous n'avons pas pris en compte le volume du refroidisseur dans cette

comparaison car le radiateur utilisé dans la maquette n'est pas celui optimisé.

Par ailleurs, l'erreur maximale sur les températures est 25 %. Cela est dû aux

difficultés de mesure de la température de jonction des semiconducteurs et d'évaluer, d'une

manière précise, les surfaces d'échange thermique. Cependant, les résultats obtenus sont très

encourageants dans le sens où elles montrent l'intérêt de la modélisation analytique pour

réaliser une démarche d'optimisation générale plus complexe.

4. Etude de sensibilité via l'optimisation

Les algorithmes d'optimisation utilisés sont sensibles à la fois au point de départ et

aux contraintes affectées sur les différents paramètres. Ainsi, bien que physiquement correcte,

l'évolution des solutions peut être difficile à interpréter.

Dans cette partie, nous allons étudier la sensibilité de la fonction objectif aux

principaux paramètres et contraintes de l'optimisation. Nous allons nous intéresser en

particulier à l'influence sur l'optimisation:
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de la nonne CEM à respecter,

des variations de la puissance de sortie Po et de la tension d'entrée Veff,

de la résistance Roint de l'interrupteur à l'état passant,

des pertes joules et des pertes fer,

des résistances thermiques du modèle de transfonnateur.

Dans le tableau ci-dessous, nous présentons les résultats obtenus autour du point initial

correspondant à la fréquence Fd = 40 kHz :

Norme CEM à respecter /SM

55011

Classe A

Classe B

Volume_tot(cm )

52.1

60

Pertes_tot (W)

5.35

5.35

Résistance Roint de l'interrupteur

à l'état passant

Roint= 0.5 il

4Roint

52.1

48

5.35

5.6

Tableau 10: Etude de sensibilités (CEM, puissance de sortie, tension d'entrée, résistance dynamique)

Nous remarquons que:

le passage de la classe A à la classe B de la normes CEM ISM 55011, a induit une

augmentation de 15 % du volume total en gardant la même valeur des pertes

dissipées. Pour ce point de fonctionnement, la contrainte CEM est passée de 79

dbJlV à 66 dbJlV (variation de 16.5 %).

la variation de 10 % de la puissance délivrée par le convertisseur a induit une

variation de Il % sur la valeur de la fonction objectif.

l'augmentation de 10 % de la tension d'entrée a engendré une réduction de 8 % du

volume et une augmentation de 5 % des pertes.

la variation de 300 % de la résistance de l'interrupteur a induit une réduction de

8% du volume et une augmentation de 5 % des pertes totales.
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Nous constatons que la fonction objectif est plus sensible à la contrainte CEM, aux

variations de la puissance de sortie et de la tension d'entrée qu'aux variations de la résistance

de l'interrupteur. Cette résistance intervient dans le calcul des pertes par conduction dans

l'interrupteur qui représentent, dans ce cas, 6 % des pertes par conduction totales.

De même, l'étude de sensibilité de la fonction objectif aux pertes dans les éléments

bobinés et aux résistances thermiques du modèle de transformateur nous a permis d'aboutir

aux résultats présentés dans le tableau Il.

Volume tot Pertes tot Tb(C) TjrC)

(cm3) (W)

Pertes joules Pj Pj = f(Fd,m, ...) 52.1 5.35 63 62

Pj =2f(Fd,m ...) 64 8 102 100

Résistances thermiques RtlIJa, R th_ba , RthJb 52.1 5.35 63 62

du modèle des éléments 2RthJa, Rth_ba , RthJb 48 5.9 78 77

bobinés RtlIJa, 2Rth_ba , RthJb 48 5.9 105 104

RthJa, Rth_ba , 2RthJb 48 5.9 73 72

Tableau Il : Etude de sensibilités (pertes cuivre, pertes fer, résistances therlniques)

D'après ce tableau, nous remarquons que:

l'augmentation de 100 % des pertes joules conduit à une augmentation de 23 % de

volume, 50 % des pertes totales et 65 % des températures du circuit magnétique Tf

et du bobinage Tb.

la variation de 100 % des pertes fer a amené à des augmentations de 10 % des

pertes totales et de 8 % des températures. Ce qui montre que les pertes fer sont

moins déterminantes que les pertes joules.

des variations de 100 % des résistances thermiques ont engendré des

augmentations des températures Tb et Tf dont l'augmentation la plus significative

(67 %) est due à la variation de la résistance thermique entre le bobinage et l'air

Rth_ba.
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Notons que la tentation a été grande de conduire très rapidement cette étude de

sensibilité qui permet d'aller au delà des résultats bruts fournis par l'algorithme

d'optimisation. C'est pour quoi nous avons conduit cette étude sommaire qui soulève

certaines questions.

En effet, l'augmentation des pertes dans les différents éléments peut conduire à une

faible diminution du volume total du convertisseur. Cependant, les pertes totales ont

augmenté et les températures aussi. L'explication de ces résultats n'est pas aussi

simple pour plusieurs raisons:

Il suffit que le convertisseur fonctionne un peu plus en conduction discontinue

pour que le volume diminue et les pertes ainsi que les températures augmentent.

52.1 cm3 est donné comme optimum mais nous ne sommes pas absolument sûr

qu'il n' y ait pas un point un peu meilleur~

Le passage de 52.1 cm3 à 48 cm3 reste quand même peu significatif.

Il aurait fallu contraindre certains paramètres à rester identiques (pertes,

températures) mais quelques problèmes de convergence, liés à la présence de

nombreuses discontinuités dans les modèles, sont apparus, les fonctions en escalier

montrent donc leur limite. Ceci nous poussera dans le futur à accomplir un effort

conséquent concernant la prise en compte des modèles et des paramètres discre~s.

Par ailleurs, une analyse de sensibilité en utilisant directement les différentielles

sans passer par l'optimisation sera envisagée dans le futur en complément de cette

étude. Ceci pennettra, autour d'un optimum, d'évaluer la sensibilité d'une solution par

rapport à l'évolution d'un paramètres d'entrée, donc de mieux orienter l'étude de

sensibilité.

5. Comparaison entre les deux logiciels: EDEN et Mathcad

Du point de vue traitement et intégration du modèle à optimiser, le logiciel Mathcad

offre une souplesse concernant les tableaux de données et les abaques du constructeur et

n'exige pas de fournir les dérivées des fonctions. Les modèles sont donc introduits tels qu'ils

sont, et c'est à l'outil de gérer les discontinuités des fonctions et des paramètres. Cependant,

pour un modèle plus complexe contenant plusieurs discontinuités, la convergence des

algorithmes de Mathcad devient très lente, voire impossible.
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Pour ce qui est du logiciel EDEN, il est essentiellement conçu pour l'optimisation. Il

est très simple à utiliser lorsque il s'agit d'un modèle purement symbolique. En revanche, des

connaissances en langage Java sont nécessaires pour décrire les classes des modèles semi

symboliques ou numériques. Dans ce cas, il faut fournir à la fois les fonctions et leurs

différentielles. Par ailleurs, EDEN propose une différentiation numérique si l'utilisateur le

souhaite. Cependant, les outils génériques développés dans le chapitre 6 sont intégrés dans

EDEN et facilitent considérablement le traitement d'une grande part des modèles semi

symboliques. Cela permet de bénéficier d'une simplicité d'utilisation et d'une bonne rapidité

de convergence.

Du point de vue precision de convergence et pour tester la robustesse des algorithmes

implantés dans EDEN et Mathcad, nous avons lancé l'optimisation à partir des points initiaux

différents.

Les figures 18 et 19 montrent la sensibilité de la fonction objectif (volume total) aux

conditions initiales du rapport de transformation (m) et de l'inductance primaire (L]).

Fobj(cm3)

2

0.5

Fobj(cm3)

10

0.5

Figure 18 : Sensibilité de la fonction objectifde
EDEN aux conditions initiales (e points calculés)

Figure 19: Sensibilité de lafonction objectifde
Mathcad aux conditions initiales (e points calculés)

Nous constatons que quelles que soient les conditions initiales, l'algorithme de EDEN

converge vers le même point. En revanche, la valeur de la fonction objectif de Mathcad est

plus sensible aux conditions initiales.

6. Conclusion

La démarche d'optimisation présentée dans ce chapitre nous a permis d'optimiser le

volume total de la structure flyback en respectant la contrainte CEM, en minimisant les pertes
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dans les semiconducteurs et les pertes dans les éléments passifs en contraignant l'état

d'échauffement des semiconducteurs et des composants bobinés.

Nous avons montré que le volume optimal dépend à la fois de la fréquence de

fonctionnement et des contraintes imposées, notamment des pertes autorisées à être dissipées

dans la structure. Cet optimum correspond à un fonctionnement équilibré entre la conduction

discontinue et la conduction continue. Les résultats de mesures ont permis de valider cette

démarche d'optimisation.
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Les travaux de thèse présentés dans ce rapport nous ont permis d'effectuer un premier

pas vers une méthodologie de conception des convertisseurs statiques basée sur une démarche

d'optimisation globale. Cette démarche tient compte des aspects commande et absorption

sinusoïdale (double échelle de temps), volumes (encombrement), pertes dans les éléments

actifs et passifs ainsi que des performances CEM et thermiques. L'objectif était de

dimensionner une structure avec un volume minimal et respectant les normes CEM. L'intérêt

d'une telle démarche est lié au fait qu'elle s'appuie sur des modèles perfectibles et

interchangeables, et sur des algorithmes adéquats facilement utilisables dans des outils dédiés

à la conception.

A travers le convertisseur flyback, choisi comme un support significatif d'étude, nous

avons montré qu'une grande partie du travail consiste en la modélisation des différents

composants et phénomènes physiques. En effet, la précision des résultats de l'optimisation est

fortement liée à la pertinence des modèles utilisés. Ce processus d'optimisation réclame la

mise en point de modèles analytiques capables de réaliser le compromis indispensable

précision-rapidité de calcul.

Ainsi, les cinq premiers chapitres ont été consacrés à l'étude de la structure flyback et

à l'élaboration des modèles liés à la commande, aux volumes et aux pertes dans les différents

composants, à la caractérisation du spectre et aux phénomènes thermiques liés à l'évacuation

de la chaleur. Ces modèles ont été validés par la simulation temporelle ou par la mesure, avec

une précision jugée acceptable.

Concernant les semiconducteurs, nous avons utilisé un modèle basé sur une résistance

et une chute de tension à l'état passant pour évaluer les pertes par conduction, et un modèle

utilisant des formes d'ondes idéalisées prenant en compte l'inductance de maille et le

recouvrement de la diode pour décrire les pertes par commutation. La confrontation avec

l'expérience pour l'évaluation des pertes par commutation n'a pas été menée dans ce travail,

mais de nombreux travaux antérieurs montrent que les résultats peuvent être acceptables pour

certains paramètres (inductance de câblage, Rg du transistor... ) et beaucoup moins précis

pour d'autres jeux de ces mêmes paramètres. Les pertes semiconductrices représentent 50%

des pertes totales, ce qui semble justifier des améliorations à entreprendre pour une

représentation plus correcte des pertes par commutation.
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Pour estimer les pertes fer dans les circuits magnétiques utilisés ·dans les alimentations

à découpage, nous avons dévelo.ppé un modèle analytique basé sur la modification des

coefficients de l'équation de Steinmetz. Pour ce faire, nous avons proposé une démarche

expérimentale permettant d'identifier de coefficients adaptés à la spécificité des formes

d'ondes apparaissant dans le montage. Ce modèle, bien que basé sur la caractérisation, nous

apparaît pertinent car il tient compte des fonnes réelles d'induction magnétique imposée au

transformateur. Cependant, une amélioration introduisant l'effet de la température est

facilement envisageable.

En outre, un pas important a été franchi dans la modélisation des pertes joules dans les

composants bobinés. En effet, l'utilisation de la perméabilité magnétique complexe a permis

d'homogénéiser le bobinage et de développer des formules analytiques des pertes cuivre en

tenant compte des effets de proximité; de l'entrefer et de l'effet de peau. Cependant, une

amélioration de la précision des formules qui estiment les pertes dues à l'entrefer, dans le cas

du transformateur du flyback, reste à faire. Ce point est l'un des objectifs d'une thèse en cours

au laboratoire.

Pour évaluer les pertes dans les condensateurs, un modèle très simplifié a été utilisé. Il

est basé sur la connaissance de la résistance série équivalente donnée·par le fabriquant et qui

dépend de la tension utile, la fréquence et la température de fonctionnement. Dans ce

contexte, un travail Important reste à poursuivre afin d'affiner la modélisation des

condensateurs.

Du point de vue perturbations CEM, nous nous sommes intéressés au mode

différentiel seulement. La modélisation fréquentielle adoptée a montré ici tout son intérêt pour

notre démarc4e, en paniculier grâèe à sa rapidité. Pour le mode commun, fortement lié à la

réalisation technologique (layout), et malgré le fait qu'il n'est pas dimensionnant en terme de

volume, il serait intéressant de le prendre en compte afin d'optimiser le câblage à plus long

terme...

Pour intégrer la thermique dans la démarche d'optimisation, nous avons utilisé un

modèle classique des semiconducteurs associés à leur radiateur, et un modèle très simplifié

des éléments bobinés. Ce dernier, considère les pertes fer et les pertes joules comme des

sources d'échauffement uniformes, et modélise les échanges entre le circuit magnétique, le

bobinage et le milieu ambiant par des résistances thermiques. Ainsi, un travail important reste

à faire pour identifier correctement ces résistances thermiques et pour généraliser ce modèle

aux différentes formes des composants magnétiques. Le point clef étant le calcul simplifié des
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coefficients d'échange thennique traduisant bien les phénomènes de convection naturelle et

de rayonnement.

Dans le chapitre 6, nous avons présenté les méthodes et outils que nous avons

développés afin de faciliter l'intégration de ces modèles dans une démarche d'optimisation

avec un algorithme de type gradient. Le besoin de réutiliser ces méthodes et outils, nous a

pou·ssé à les automatiser et à les intégrer dans l'environnement d'optimisation EDEN. A ce

sujet, nous envisageons, à court tenne, une meilleure prise en compte des grandeurs discrètes,

l'automatisation de certaines phases de modélisation (la méthode fréquentielle pour le calcul

du spectre, le calcul des séries, une fonction interpolation-extrapolation... ). Ainsi, nous

souhaitons proposer, à long tenne, un réel environnement pour l'aide au dimensionnement et

à la conception des structures d'électronique de puissance.

Les résultats d'optimisation, présentés dans le dernier chapitre, ont montré que

l'optimum de la fonction objectif dépend à la fois des paramètres de l'optimisation et des

contraintes imposées. Ainsi, l'approche mise en place a pennis de quantifier de façon étayée

la fréquence optimale d'un convertisseur et pourra être un guide pertinent pour les choix

technologiques et/ou fonctionnels à effectuer en fonction des contraintes industrielles du

concepteur.

Cette étude a donc été pratiquement menée à son terme du point de vue de la structure

flyback en absorption sinusoïdale où la double échelle de temps a été bien traitée. La mise en

place d'une démarche d'optimisation efficace validée par les résultats expérimentaux ouvre la

voie, à des améliorations au niveau des modèles, à une exploitation étendue à d'autres

structures d'électronique de puissance et à la réalisation d'outils spécifiques eh complément

d'environnement tel qu'EDEN.
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Annexe 1

Modèle optimisé (le fichier .am)

/* modèle eden
version 1.0 du 28 janvier 2002
cette version finale tient compte de la CEM différentielle, de la thermique, du volume et des pertes
auteur: Cherif Larouci */

/* ---------------------------------- critère sur l'inductance magnétisante ------------------------- */

limite_cd_crn=11-Ro/(4*pow(rn+vo/vmax,2.0)*fd);

/* ---------------------à contraindre positif --------------------------------------- * /

ih=spectreCEM.calcul(fd,ft,ps,vrnax,ll ,rn,vO,imax);

/* ------------~--------------------- critère sur la raie n_opt du spectre cem ------------------------- * /

critere_spectre=spectre_dif.calcul(fd,fr,ih,lf,cf,rof,of,cn,ID,ron,lon,11n )-norme;

/* ---------------------à. contraindre négatif --------------------------------------- * /

/* ----------------- équations des volumes----------------------------*/

/* :volume du transfo */

i1max=imax*(1 +rn*vmax/vo)+vmax/(2*ll *fd*(l+m*vmax/vo));
i2max=i1max/m;
alphapmax=sqrt(4*11 *fd*ps)/vrnax;
t1=asin(vo*(1-alphapmax)/(alphaprnax*m*vmax))/(2.0*Math.PI*fr);
teta1=2*pi*fr*t1;

i1eff_bf=sqrt((2.0/pi*((pow(alphapmax,3.0)*pow(vmax,2.0)/3.0/pow(11 *fd,2.0)*(teta1/2.0
1.0/4.0*sin(2*teta1)))+(pow(imax,2.0)*(pi/4.0-teta1/2.0+sin(2*teta1)/4.0+m*vmax/vo*(cos(teta1)
1.0/3.0*pow(cos(teta1 ),3.0)))))));

i2eff_bf=sqrt(2.0/pi*((pow(alphaprnax*vrnax,3.0)/3.0/m/vo/pow(ll *fd,2.0)*(1-
cos(teta1)+1.0/3.0*(pow(cos(teta1),3.0)-1 )))+(pow(irnax,2.0)*vrnax/m1vo*(cos(teta1)
1.0/3.0*(Pow(cos(teta1),3.0))+rn*vrnax/vo*(pi/4.0-teta1/2.0+sin(2*teta1)/4.0-pi/16.0+teta1/8.0-

_sine4*teta1 )/32.0)))));

a_transfo=kb*ll *i1max*(i1eff_bf+rn*i2eff_bf)/(j*brnax);
vol_transfo=kv_t*pow(a_transfo,3.0/4.0)*1.0e+9;

/* 2:volurne de (If) l'inductance du filtre */
ilfeff=imax/sqrt(2.0);
ilfmax=imax;
a_lf=kb*lf*ilfrnax*ilfeff/(j *bmax);
vol_lf=kv_lf*pow(a_If,3.0/4.0)* 1.0e+9;

/* 3:volume de (cf) la capacite du filtre */
vol_cf=1871.854*cf*1.0e+6+250;

/* 4:volume du radiateur */
vol_rad=1.887e+5/rth_ra_int-1 05*rth_ra_int;
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/* le volume total est la somme des volumes */
vol_tot=vol_transfo+vol_lf+vol_cf+vol_rad;

/* ---a.pertes par conduction */

/* 1: pertes par conduction dans l'interrupteur */

intmoy1cd_hf=(pow(alphapmax,2.0)*(-(cos(2*pi*fr*t1)/(2*pi*fr))+1/(2*pi*fr))*vmax)/2.0/fd/ Il;
intmoy1cc_hf= imax*(-(cos(2*pi*fr*tq)/(2*pi*fr))+cos(2*pi*fr*tl)/(2*pi*fr));
ilmoy_bf=4*fr*(intmoy1 cd_hf+intmoyl cc_hf);
pcond_int=roint*pow(i1eff_bt:2.0);

/*2: pertes par conduction dans la diode */
tq=I.0/4.0/fr;

intmoy2cd_hf=(pow(alphapmax,2.0)*(-((1.0/S.0*sin(4*fr*pi*t1))/fr/pi)+t1/2.0)* pow(vrnax,2.0))/2.0/fd/ll/vo;
intmoy2cc_hf= (imax*(-((1.0/8.0*sin(4*fr*pi*tq))/fr/pi)+tq/2.0+sin(4*fr*pi*t1)/ S.O/fr/pi-
(1.0/2.0*tl ))*vrnax)/vo;
i2moy_bf=4.O*fr*(intmoy2cd_hf+intmoy2cc_hf);
pcond_diode=rointd*pow(i2eff_bf,2.O)+vointd*i2rnoy_bf;

/* 3:·pertes par conduction dans le pont à diodes */

idlmoy=i1moy_bf/2.0;
idleff=i1 eff_bf/sqrt(2.0);
pcond-pdiodes=4.0*(rointd*pow(id1eff,2.0)+vointd*id1rnoy);
pertes_cond=pcond_int+pcond_diode+pcond-pdiodes;

/* pertes par commutation */

pert_com=pertes_commutationl.calcul(fd,ft,ll ,ps,vmax,imax,m,vo,ucom,vth,rg,cgd,lmail);
//pertes par commutation dans l'interrupteur seul .
p_corn_int=pcorn_int.calcul(fd, fr,11,ps,vmax,irnax,m,vO,ucom,vth,rg,cgd,lmail);
//pertes totales dans l'interrupteur:
p_int=pcond_int+p_co~int;

//pertes par commutation dans la diode seule
p_corn_diode=pco~diode.calcul(fd,fr,ll ,ps,vrnax,imax,ID,vO,ucorn,vth,rg,cgd,lmail);
//pertes totales dans la diode:
p_diode=pcond_diode+p_corn_diode;
p_diode=pcond_diode+pert_corn;

pert_com=p_corn_int+p_corn_diode;

/****** les pertes fer dans le transfo*******/
@functional

fs=stairs([0,6.84e-9, 1.194e-8,2.212e-8,3.702e-8,5.76e-8,8.848e-S],[76e-6,97.le-6,125e-6,173e-6,211e-6,280e
6,368e-6]);

fv=stairs([0,6.84e-9, 1.194e-8,2.212e-8,3.702e-8,5.76e-8,8.848e-8],[5470e-9,7640e-9,11500e-9,17800e
9,24000e-9,35500e-9,51500e-9]);

@eden

// on définie le produit des aires x==sf*sb
x=kb*11 *ilmax*(ileff_bf+rn*i2eff_bf)/bmax(j;
sf=fs(x);
vol_ef=fv(x);

nsl =(11 *ilmax/bmax/sf);
pfer_transfo=coef_c-pf*pertes_fer.calcul(fd,fr,11,ps,vmax,irnax,rn,vo,sf,ns 1,vol_ef);
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Il pertes dans le condensateur
Cf******************************************************************************
icf_eff_bf_cd=(pow(alphapmax,3.0)*pow(vmax,2.0)/3/pow(l1,2.0)/pow(fd,2.0)
vmax*imax*pow(alphapmax,2.0)/l1/fd+pow(imax,2.0))*
(teta1/2-sin(2*teta1 )/4);
icf_eff_bf_cc=pow(imax,2.0)*m*vrnax/vo*(cos(teta1)-pow(cos(teta1),3 .0)/3);
icf_eff_bf=sqrt(2/pi*(icf_eff_bf_cd+icf_eff_bf_cc));
pcf=rcf*pow(icf_eff_bf,2.0);

Il pertes dans le condensateur
Co:*****************************************************************************
io=vo/Ro;
ico_eff_bf_cd=(pow(alphapmax,3.0)*pow(vmax,3.0)/pow(fd,2 .0)/vo/3.0/m/pow(11,2.0))*(pow(cos(teta1),3.0)/3.
O-cos(teta1)+2.0/3.0)+
pow(alphapmax*vmax,2.0)*(1/pow(ll *fd*m,2.0)-io/l1/fdlvo)*(teta1/2-sin(2*teta1)/4)+tetal *pow(io,2.0);
ico_eff_bf_cc=pow(imax*vmax/vo,2.0)*(-sine4*teta1 )/32.0+sin(2*teta1 )/4.0
3*teta1/8.0+3*pi/16.0)+pow(imax,2.0)*vmax/m/vo*
(-pow(cos(teta1),3.0)/3+cos(teta1))-io*imax*vmax/vo*(sin(2*teta1)/2.0-teta1+pi/2.0)+pow(io,2.0)*(pi/2.0
teta1 );
ico_eff_bf=sqrt(2/pi*(ico_eff_bf_cd+ico_eff_bf_cc));
pco=rco*pow(ico_eff_bf,2.0);

Ilpertes fer dans l'inductance
lf********************************************************************************
pfer_lf_vol=11.0*pow(f_If/10,1.3)*pow(bm_If/0.1,2); 1* f_lf en kHz, bm_lf en tesla et pfer_lf_vol en mW/cm3
*1
pfer_lf=O.OOl *vol_eff_lf*pfer_lf_vol; 1* 0.001 pour avoir les pertes en Watt *1 1* vol_eff_lf en
cm3 *1
Il pertes cuivre dans le transformateur
ns2=ns1 *m;
@functional
Iifonction permettant de choisir les fils de bobinage
diametre_fils=stairs([0,O.08e-3,0.0ge-3,0.le-3,0.11e-3,0.13e-3,0.14e-3,0.16e-3,0.18e-3,0.2e-3,0.23e-3,0.25e
3,0.2ge-3,0.32e-3 ,0.36e-3,0.4e-3,0.45e-3,0.51 e-3 ,0.57e-3 ,0.64e-3,0.72e-3,0.81 e-3 ,0.91 e-3, 1.02e-3, 1.15e-
3,1.2ge-3, 1.45e-3,1.63e-3,1.8ge-3,2.05e-3,2.31e-3,2.5ge-3],[0.08e-3,0.0ge-3,0.le-3,0.11e-3,0.13e-3,0.14e-
3,°.16e-3,0.18e-3,0.2e-3,0.23e-3,°.25e-3,°.2ge-3,0.32e-3 ,0.36e-3,0.4e-3,0.45e-3,0.51 e-3 ,0.57e-3,°.64e-3,O.72e
3,0.81e-3,0.91e-3,1.02e-3,1.15e-3,1.2ge-3,1.45e-3,1.63e-3,1.8ge-3,2.05e-3,2.31e-3,2.5ge-3]);
1Ifonctions permettant de choisir 13 et 14 longueurs des jambes latérale et centrale
longueurJ_lat_cent=stairs([0,6.84e-9,1.194e-8,2.212e-8,3.702e-8,5.76e-8,8.848e-8],[4.6e-3,5.25e-3,6.1 e-3,7.3e
3,8.05e-3,9.25e-3,0.0 Il ]);
Iifonction permettant de choisir 15 la longueur de la fenêtre réservée au bobinage
longueur_fenetre_reservee_bobinage=stairs([0,6.84e-9, 1. 194e-8,2.212e-8,3.702e-8,5.76e-8,8.848e-8],[7.1e
3,8.25e-3,9.35e-3,9.75e-3,O.0109,O.0119,0.0123]);
Iifonction permettant de choisir hbob la hauteur de la fenêtre réservée au bobinage
hauteur_fenetre_reservee_bobinage=stairs([0,6.84e-9,1.194e-8,2.212e-8,3.702e-8,5.76e-8,8.848e
8],[0.0226,0.0248,0.03,0.0338,0.037,0.0412,0.0458]);

@eden
Il rayons primaire et secondaire calculés à partir de la densité de courant
rp_c=sqrt(il eff_bflpi/j);
rs_c=sqrt(i2eff_bf/pi/j);
lirayons primaire et secondaire (données du constructeur)
rp=0.5 *diametre_fi1s(2 *rp_c);
rs=O.5*diametre_fils(2 *rs_c);
df-p=2*rp;
df s=2*rs'- ,
Il dimensions du circuit magnétique
l3=longueurJ_1at_cent(x);
14=13;
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l5==longueur_fenetre_reservee_bobinage(x);
hbob=O.5*hauteur_fenetre_reservee_bobinage(x);
Il hauteur de la fenêtre du bobinage
hf==2*(hbob-rmin);
Il nombre de couche primaire
nc--p=ns 11(hf!df--p);
Il nombre de couche secondaire
nc_s=ns2/(hf/df_s);

// appel de la classe spectre pour calculer l'apmlitude du courant primaire à fréquence C harm donnée
// et la classe pertes_en-pro-peau pour calculer les pertes cuivre dans le transfo à C harm
f_harm1=50;
i1max_fI =spectre.calcul( f_hanni ,fd,fr,ps,vmax,11 ,In,vO,imax);
i2max_fI ==i1max_fI/m;
pc_fI =pertes_en--pro-peau.calcul(
Charml,ilmax_fl,i2max_fl,rp,rs,nsl,ns2,13,14,15,hbob,nc-p,nc_s,df-p,dCs,1cf,rmïn,he);

f_harm2=100;
ilmax_t2=spectre.calcul( f_harm2,fd,fr,ps,vmax,11,In,vO,imax);
i2max_t2=i1max_t2/m;
pc_t2==pertes_el1--Pro--peau.calcul(
f_harm2,i1max_t2,i2max_t2,rp,rs,ns1,ns2,13,14,15,hbob,nc-p,nc_s,df-p,df_s,kf,rmin,he);

f_harm3==fd-100;
i1max_D=spectre.calcul( f_harm3,fd,fr,ps,vmax,ll ,In,vO,irnax);
i2max_D.=i1max_Sim;
pc_S=pertes_en-pro--peau.calcul(
f_harm3,iIma~D,i2max_D,rp,rs,nsl,ns2,13,14,15,hbob,nc-p,nc_s,df-p,df_s,kf,rmin,he);

f_harm4=fd-50;
il max_f4==spectre.calcul( f_harm4,fd,fr,ps,vrnax,ll ,In,vO,imax);
i2max_f4==i 1max_f4/m;
pc_f4=pertes_en-pro--peau.calcul(
f_hann4,i1max_f4,i2max_f4 'rp,rs,ns1,ns2,13 ,14,15,hbob,nc-p,nc_s,df-p,df_s,kf,rmin,he);

f_harm5=fd;
ilmax_f5==spectre.calcul( f_harm5,fd,fr,ps,vrnax,ll,In,vo,irnax);
i2max_f5=i 1max_f5/m;
pc_f5==pertes_el1--Pro--peau.calcu1(
f_harm5,i1max_f5,i2max_f5,rp,rs,ns 1,ns2,13 ,14,15,hbob,nc-p,nc_s,df-p,df_s,kf,rmin,he);

f_hann6==fd+50;
ilmax_f6=spectre.ca1cul( f_hann6,fd,fr,ps,vmax,11 ,ID,vO,irnax);
i2max_f6==i 1max_f6/m;
pc_f6=pertes_en-pro--peau.calcul(
f_harm6,i1max_f6,i2ma~f6,rp,rs,ns 1,ns2,13 ,14,15,hbob,nc-p,nc_s,df-p,df_s,kf,rmin,he);

f_hann7=fd+100;
il max_f7=spectre.calcul( f_hann7,fd,fr,ps,vrnax,ll ,In,vo,irnax);
i2max_f7=i 1max_f7lm;
pc_f7==pertes_en-pro--peau.calcul(
f_harm7,i1ma~f7 ,i2max_f7,rp,rs,ns1,ns2,13,14,15,hbob,nc-'p,nc_s,df-p,df_s,kf,rmin,he);

f_harm8==2*fd-100;
i1max_f8=spectre.calcul( f_harm8,fd,fr,ps,vmax,11,In,vo,imax);
i2max_f8=i 1max_f8/m;
pc_f8==pertes_en-pro--peau.calcul(
f_harm8,i1max_f8,i2max_f8,rp,rs,ns l ,ns2,13,14,15,hbob,nc-p,nc_s,df-p,df_s,kf,rmin,he);

f harm9==2*fd-50;
i1nax_f9=spectre.calcul( C harID9,fd,fr,ps,vmax,ll ,111,vo,imax);
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i2max_f9=i1max_f9/m;
pc_f9=pertes_en--pro-IJeau.ca1cu1(
f_harm9,i 1max_f9 ,i2max_f9 ,rp,rs,ns 1,ns2,13 ,14,15 ,hbob,nc-'-p,nc_s,df-IJ,df_s,1cf,rnlin,he);

f_hann1 0=2*fd;
i1max_fi O=spectre.calcul( f_hann1 0,fd,fr,ps,vmax,11,rn,vo,imax);
i2max_fi O=i1max_fi O/m;
pc_fi O=pertes_en--pro-'-peau.calcul(
f_hann1 O,i1max_fi 0,i2max_f1 O,rp,rs,ns 1,ns2,13 ,14,15 ,hbob,nc-'-p,nc_s,df-IJ,df_s,1cf,rmin,he);

f hann11=2*fd+50·- ,
ilmax_fIl =spectre.ca1cul( f_harml1,fd,fr,ps,vmax,11,ID,vO,imax);
i2max_fil=i1max_fI1/m;
pc_f1l =pertes_en--pro--peau.calcu1(
f_hann11 ,i1max_fil ,i2max_f11,rp,rs,ns l ,ns2,13,14,15,hbob,ncy,nc_s,df-IJ,df_s,1cf,rmin,he);

f_harm12=2*fd+100;
i1max_fI2=spectre.calcu1( f_hann12,fd,fr,ps,vrnax,ll ,ID,vo,imax);
i2max_fI2=ilmax_f12/m;
pc_fI2=pertes_en--proyeau.calcu1(
f_hann12,i1max_f12,i2max_fI2,rp,rs,ns 1,ns2,13 ,14,15 ,hbob,ncj1,nc_s,df-IJ,df_s,1cf,rmin,he);~

Ilpertes cuivre totales dans le transformateur
. pj_t=pc_fi +pc_f2+pc_f3+pc_f4+pc_f5+pc_f6+pc_f7+pc_f8+pc_f9+pc_fi O+pc_fil +pc_f12;

I/pertes totales
ptot=pertes_cond+pert_com+pcf+pco+pfer_lf+pj_1f+pfer_transfo+pj_t;

I/modèle thermique du transfo et l'inductance
Lt****************************************************
sba=4*(pi*(l4+l5)*hbob-hbob*prof); /Isurface d'échange bobinage_air
sfa=4*(hbob*prof+2*(13*hbob)+prof*(14+15+l3»; Iisurface d'échange fer_air
sfb=4*(hbob*prof+prof*(13+l5)+pi*14*hbob); Iisurface d'échange fer_bobinage
rth_ba=1/he_ba/sba; //resistance thermique bobinage_air
rth_fa=l/he_fa/sfa; Ilresistance thermique fer_air
rth_fb=1/he_fb/sfb; Ilresistance thermique fer_bobinage
I/température de la ferrite tf_t du transfo:
tf_t=ta+rth_ba*rth_fa/(rth_ba+rth_fa+rth_ fb)*pj_t+rth_fa*(rth_ba+rth_fb)/(rth_ba+rt~fa+rth_fb)*pfer_transfo;
Iiternpérature du bobinage tb_t du transfo:
tb_t=ta+rth_ba*(rth_fa+rth_fb)/(rth_ba+rth_fa+rth_fb)*pj_t+rth_ba*rth_fa/(rth_ba+rth_fa+rth_fb)*pfer_transfo;

I/température de la ferrite tf_If de l'inductance If:
tf_lf=ta+rth_ba*rth_fa/(rth_ba+rth_fa+rth_fb)*pj_lf+rth_fa*(rth_ba+rth_ fb)/(rth_ba+rth_fa+rth_ fb)*pfer_If;
I/ternpérature du bobinage tb_If de l'inductancelf:
tb_1f=ta+rth_ba*(rth_fa+rt~fb)/(rth_ba+rth_fa+rth_ fb)*pj_lf+rth_ba*rth_fa/(rth_ba+rth_fa+rth_fb)*pfer_If;

I/rnodèle thermique de l'interrupteur avec radiateur:*****************************
Il température de j onction de l'interrupteur tj_int:
tj_int=ta+(rthjc_int+rth_cr_int+rth_ra_int)*p_int;

I/modèle thermique de la diode sans radiateur:*****************************
Il température de jonction de la diode tj_diode:
tj_diode=ta+(rthjc_diode+rth_ca_diode)*p_diode;
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