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INTRODUCTION GENERALE

Dans un monde industriel toujours plus compétitif, les exigences du marché ont conduit a définir un
ensemble de critéres d’efficacité et de coiit auquel chague produit doit se conformer. Dans ce contexte,
’¢électronique de puissance d’aujourd’hui se porte essentiellement sur la recherche de 1’optimisation
entre performances et colt. Pour bon nombre d’applications, les critéres principaux sont alors le

rendement, la densité de puissance (volumique ou massique), et bien sdr le codt.

Ces criteres sont interdépendants et impliquent tous les éléments du convertisseur. L’amélioration
relative & un critére pouvant potentiellement réduire les performances relatives a d’autres, il s’agit donc
bien de la recherche d’un optimum pour le « systéme convertisseur », avec un poids plus ou moins
important accordé a tel critere ou tel autre suivant ’application. Ces critéres de performances induisent
des spécifications et contraintes sur les différents composants de puissance, actifs et passifs. A titre
d’exemple, I’augmentation de la fréquence de découpage peut permettre de réduire la taille des éléments
de filtrage donc la taille globale du systéme : cela implique alors des composants passifs et actifs
capables de rester performants a haute fréquence, d’ot un impact sur la technologie de réalisation et les

matériaux.

En conséquence, paralléelement a ’approche systéme et dans la perspective d’amélioration de ces
performances, de nombreuses recherches sont menées sur les matériaux et technologies utilisés pour les
différents composants de puissance : éléments passifs, interrupteurs, circuits de commande. Ainsi, des
moyens importants ont été mis en ceuvre dans le développement de technologies d’interrupteurs de
puissance a base d’autres matériaux que le Silicium tels le Carbure de Silicium (SiC) ou plus récemment
le Nitrure de Gallium (GaN). La technologie HEMT GaN permet, grace a ses performances dynamiques,
la montée de la fréquence de découpage des convertisseurs. La perspective de montée en fréquence de
découpage, sans pour autant augmenter les pertes par commutation, impose généralement d’augmenter
¢galement d’autant les fronts de commutation. Cet aspect redéfinit alors la signature fréquentielle du
convertisseur avec un décalage vers de plus hautes fréquences. Ce point n’est pas anodin pour
I’ensemble de I’environnement du convertisseur et les différents composants passifs, notamment de
filtrage. Cela impose également des régles de design plus strictes pour le concepteur qui doit minimiser
certains éléments parasites. Ainsi, La technologie HEMT GaN pour I’interrupteur de puissance ne peut
pas simplement se résumer a un remplacement pin-to-pin de I’interrupteur silicium dans les systemes

de conversion « standard » et impose donc d’avoir une « Vvision systeme ».

En contrepartie de cette problématique de mise en ceuvre au sein de convertisseur, cette technologie
d’interrupteur est particuliérement intéressante pour les industriels concepteurs de convertisseurs
d’électronique de puissance. En effet, le principe de la structure du transistor permet de trés bonnes
perspectives en termes d’état passant et ce sans induire de surcodt significatif comparativement a la

filiére Silicium.
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D’un autre c6té, la technologie HEMT GaN a également permis 1’émergence d’un interrupteur de
puissance monolithique bidirectionnel en courant et en tension tout en conservant les bénéfices de cette
technologie. Son utilisation est alors clairement orientée vers les structures a découpage, contrairement
au TRIAC, composant bidirectionnel courant tension « historique » qui ne peut commuter qu’en basse
fréquence. Panasonic fut le premier fabricant & proposer un transistor HEMT GaN monolithique avec la
caractéristique bidirectionnelle courant —tension. Par la suite, le CEA Leti a également proposé un
transistor GaN bidirectionnel courant-tension, avec des spécifications différentes du composant

Panasonic.

Alors que les aspects structures ont été quelque peu délaissés ces derniéres années dans la recherche en
¢électronique de puissance, I’ interrupteur bidirectionnel courant-tension ouvre des perspectives en termes
de nouvelles topologies d’¢électronique de puissance pour la conversion AC/DC et AC/AC, avec dans
certains cas un gain potentiel assez important relativement aux « criteres clé » définis au premier
paragraphe. Cela pourrait amener a son apparition dans des systémes industriels alors que les
interrupteurs bidirectionnels « classiques », a base de plusieurs transistors reliés entre eux, sont restés

trés peu utilisés jusqu’a aujourd’hui pour leurs mauvaises performances a 1’état passant et leur co(t.

Les grands principes fondamentaux de la commutation sont également sérieusement remis en question
en raison de la complexité de commande engendrée par la mise en ceuvre de commutations synchrones
entre interrupteurs bidirectionnels avec la conservation du principe de commutation MOS-diode. Les
stratégies de pilotage classiques impliquent alors généralement deux signaux de commande par
interrupteur avec deux circuits de driver isolés. Elles nécessitent également un monitoring critique de la

polarité des différentes sources alternatives.

Le transistor bidirectionnel du CEA Leti, de par son mode de réalisation, peut étre piloté avec un seul
signal de commande, ce qui permet d’alléger la commande rapprochée de I’interrupteur.
L’implémentation d’interrupteurs bidirectionnels mono-commande fait alors rupture avec les stratégies
de pilotage définies pour I’interrupteur de puissance double commande. Ce travail de thése s’inscrit dans
cette rupture avec une approche de travail peu conventionnelle, orientée « Technology push » : La
définition d’une topologie pertinente a base d’interrupteurs bidirectionnels se fera au regard de la

caractéristique mono-commande de I’interrupteur.

Il s’agit donc d’un travail en avance de phase dont 1’objectif est de réfléchir au niveau systéme pour
définir en amont un cadre pertinent de mise en ceuvre de ces transistors qui ne sont pour I’instant pas
disponibles. Ainsi, a leur mise sur le marché, des éléments d’étude seront déja disponibles afin d’aider
le concepteur a exploiter au mieux leurs caractéristiques au sein d’un convertisseur d’électronique de

puissance.
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En partant de la caractéristique fonctionnelle de I’interrupteur, le premier chapitre définit un cadre de
mise en ceuvre avec une restriction aux commutations douces. Le principe de contrdle de I’interrupteur

bidirectionnel mono-commande sera également défini, impliquant la commutation douce automatique.

Les deuxiéme et troisieme chapitres seront consacrés a la définition de deux topologies de conversion
exploitables intégrant des interrupteurs bidirectionnels en commutation douce automatique. La premiére
structure présentera un fonctionnement & commutations ZCS (Zero Current Switching), la deuxieme un

fonctionnement & commutations ZVS (Zero Voltage Switching).

Le dernier chapitre propose une preuve de concept expérimentale de 1’ interrupteur bidirectionnel mono-
commande en commutation douce automatique. 1l met également en lumiére des comportements bien
spécifiques de I’interrupteur bidirectionnel mono-grille en commutation, offrant des perspectives de
travail sur des aspects de modélisation et de compréhension de la physique de DI’interrupteur en

commutation.
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Chapitre I: POSITIONNEMENT DE

L INTERRUPTEUR BIDIRECTIONNEL
MONO-GRILLE EN ELECTRONIQUE
DE PUISSANCE
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L’interrupteur bidirectionnel 4 segments est apparu trés tot en électronique de puissance,
paradoxalement a son usage resté assez minoritaire jusqu’a aujourd’hui. Historiquement cantonné a des
applications « basse fréquence » de type gradateur, il peut également avoir un réle dans des systémes
d’¢électronique de puissance pilotés en « haute fréquence ». Les interrupteurs bidirectionnels offrent en
effet de nouvelles possibilités en termes de topologies de convertisseurs. Ce rble en pilotage haute
fréquence connait un regain d’intérét aujourd’hui du fait de 1’émergence récente de nouveaux
composants bidirectionnels monolithiques a base de GaN. En effet, contrairement & la structure classique
de type MOSFET, I’architecture HEMT GaN est particulierement adaptée a la bidirectionnalité en
tension, ce qui rend son usage tout indiqué pour définir un composant bidirectionnel monolithique. En
outre, les propriétés du GaN justifient son aptitude dans des applications haute fréquence. Dans cette
optique, le CEA Leti propose un composant bidirectionnel monolithique courant-tension mono-grille
basé sur la technologie HEMT GaN.

De fagon générale, la mise en ceuvre d’interrupteurs bidirectionnels dans des convertisseurs de puissance
a découpage n’est pas triviale et pose une réelle problématique de commutation. Dans le cas d’un
interrupteur quatre segments mono-grille, la perspective de mise en ceuvre ameéne a étudier des stratégies
de commande atypiques en électronique de puissance. Ce travail consacré a la mise en ceuvre
fonctionnelle de I’interrupteur bidirectionnel mono-commande doit étre fait en amont, avant sa mise sur
le marché. Pour ce faire, I’analyse de la problématique de commutation est nécessaire, elle occupe

d’ailleurs une bonne partie de ce chapitre.

Puis, sur la base de cette analyse, cette premiere partie se consacrera a la définition d’un cadre pour la
mise en ceuvre de ’interrupteur bidirectionnel monolithique proposé par le CEA Leti. Aprés avoir
présenté un tour d’horizon du potentiel d’utilisation de I’interrupteur 4 segments dans des convertisseurs
d’électronique de puissance, nous distinguerons le composant mono-grille du CEA par rapport aux
associations classiques a base de composants discrets ainsi que d’autres réalisations monolithiques.
Cette distinction justifiera une approche spécifique quant a la mise en ceuvre d’un tel composant,

impliquant des techniques non conventionnelles dans son pilotage.
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1.1 La portée des interrupteurs bidirectionnels en électronique de puissance

L’objectif de cette sous-partie est de donner une idée du potentiel d’utilisation des interrupteurs
bidirectionnels 4 segments en électronique de puissance. L’ensemble des applications potentielles méle
ainsi des systémes assez anciens dans 1’histoire de 1’¢lectronique de puissance avec des topologies de
convertisseurs plus récentes. Pour son utilisation dans des convertisseurs a découpage, il s’agit dans la

majorité des cas de structures a interrupteurs mixtes, utilisant également des interrupteurs 3 segments.

I.1.i Application en statique :

L’usage des interrupteurs bidirectionnels en statique est motivé par le secteur applicatif des contacteurs.
Il s’agit de remplacer les contacteurs électromécaniques par des contacteurs dits « statiques » [1].
L’avantage principal d’un contacteur statique est d’avoir une dynamique beaucoup plus importante
qu’un contacteur €électromécanique. Cependant, cette technologie est loin de s’imposer par rapport aux
solutions électromécaniques traditionnelles. C’est la question de la défaillance qui pose ici probleme
avec des causes potentielles multiples : la perte de la commande de grille, ou bien des surtensions ou
sur-courants critiques. Les modes de défaillance des composants et leur comportement vis-a-vis de ces
contraintes extérieures ne sont pas bien maitrisés, ce qui pose un sérieux probléme de sdreté. De plus,
on ne peut pas considérer qu’un interrupteur a semi-conducteur ouvert assure une réelle isolation entre
une charge et le réseau amont. La figure 1-1 décrit un exemple de réalisation de contacteur statique : on
peut observer la complexité induite par I’ utilisation d’un switch a base de semi-conducteur et notamment
la nécessité d’avoir une commande PWM. En revanche, la détection de défaut et 1’action d’ouverture

induite est automatique et ne nécessite pas de traitement numérique.

o

\

Mov

=3

Interrupteur R"% 1’“,!! o3

bidirectionnel .
\\ /

Circuit de commande et auto-alimentation

—|
~]

Figure I-1 : Exemple d'une réalisation de contacteur statique a base d'interrupteur 4 segments [1]
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I.1.ii Pilotage AC/AC monophasé :

11 s’agit historiqguement du gradateur : ce convertisseur AC/AC sans conversion de fréquence permet de
faire varier la valeur efficace de la tension alternative appliquée a une charge monophasée type lampe.
Le convertisseur est mono interrupteur, utilisant typiguement un TRIAC commandé par angle de phase
ou bien par train d’ondes. Depuis, les avancées dans le semi-conducteur qui ont rendu possible la
commande a découpage ont amené les concepteurs a considérer le hacheur AC/AC a interrupteurs
bidirectionnels [2]. L’avantage par rapport au gradateur est de garantir un contenu harmonique bien
moins pollué. Néanmoins ce type de structure est tres peu appliqué du fait de la complexité de commande

des interrupteurs bidirectionnels dans 2 quadrants de fonctionnement (1 et 3) alors qu'un gradateur est

g
|

autopiloté (figure I-2).
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Figure I-2 : a gauche : gradateur TRIAC autopiloté ; a droite : gradateur MLI sur charge inductive [2]

I.1.iii La conversion AC/AC triphasée :

Il s’agit du secteur de conversion considéré aujourd’hui comme le plus porteur pour I’interrupteur
bidirectionnel. Les premiéres structures a interrupteurs bidirectionnels en conversion AC/AC triphasée
sont les cycloconvertisseurs, que 1’on peut considérer comme les premiers convertisseurs matriciels. Ces
topologies permettent d’effectuer une conversion en fréquence directe entre une source et une charge
triphasées, sans passer par un stockage intermédiaire DC. Le gain apporté se posait alors en termes de
rendement et également de compacité étant donné la suppression d’éléments de stockage DC [3]. Il
s’agit de I’interconnexion de 9 interrupteurs bidirectionnels entre le réseau et la charge, chaque
interrupteur étant constitué de deux thyristors associés téte-béche en paralléle. Ce dernier point explique
la contrainte dans le domaine de fréquence admissible en sortie par rapport a celle du réseau d’entrée.
La fréquence des signaux de sortie est en effet nécessairement inférieure a la fréquence du réseau

d’entrée.
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Figure 1-3: Cyclo convertisseur a gauche [3] ; convertisseur matriciel a droite

Ce qu'on appelle aujourd’hui convertisseur matriciel est structurellement identique au
cycloconvertisseur, comme cela est visible sur la figure 1-3. En revanche, I’utilisation d’autres
technologies de semi-conducteur pour la synthése des interrupteurs bidirectionnels permet un pilotage
haute fréquence de ceux-ci, en commutation dure. Cela permettrait en théorie d’avoir un degré de liberté
sur le rapport des fréquences entrée/sortie. Le concept du convertisseur matriciel a été proposé Laszlo
Gyugyi et Brian R. Pelly en 1976 [4]. 1l s’agit d’une « matrice » de 9 interrupteurs 4 segments
interconnectant une source et une charge triphasées. Depuis, des variantes ont été proposées, impliquant

plus ou moins d’interrupteurs additionnels par rapport a la structure matricielle initiale.

Une synthese comparative de la famille des « matriciels » a été proposée par Frangois GRUSON [5] du
L2EP de Lille :

Topologie Facilité de commande (.:hute (.{e tenSiOl.l l)i(hIECt.iOIlllﬂhté o
(pertes par conduction) puissance
Matriciel ®
Matriciel Indirect @)
Matriciel Sparse @
Matriciel Very-Sparse ®
Matriciel Ultra -Sparse ® non
Matriciel 2 Etage ) ®

Inverseur

Figure 1-4 : Tableau comparatif des différents convertisseurs matriciels [5]

18


https://www.amazon.com/Laszlo-Gyugyi/e/B001IXNUV4/ref=dp_byline_cont_book_1
https://www.amazon.com/Laszlo-Gyugyi/e/B001IXNUV4/ref=dp_byline_cont_book_1
https://www.amazon.com/s/ref=dp_byline_sr_book_2?ie=UTF8&text=Brian+R.+Pelly&search-alias=books&field-author=Brian+R.+Pelly&sort=relevancerank

Ce tableau refléte bien 1’idée sous-jacente qui justifie la recherche de variantes au convertisseur

matriciel, a savoir la simplification du contrdle et ce au dépend du rendement global.

En effet, si le gain potentiel apporté par le matriciel est important, la problématique de mise en ceuvre
I’est d’autant plus, ce qui explique en partie le lent développement de ces convertisseurs depuis 1976.
Les recherches se sont essentiellement focalisées sur la stratégie de modulation a adopter [6][7][8], point
critigue de ces structures. S’ajoute a la complexité de la définition d’une loi de modulation la
problématique de commutation de chacun des 9 interrupteurs bidirectionnels dans les 4 quadrants, et ce
tout en respectant les regles fondamentales de commutation. C’est pour cette raison qu’un convertisseur
matriciel requiert également des équipements auxiliaires de protection en cas de défaut. Trés peu de

mises en ceuvre expérimentales dans le cadre d’une application industrielle existent a ce jour.

I.1.iv Les onduleurs de courant réversibles :

L’étude des structures nécessitant la bidirectionnalité en tension des interrupteurs meéne naturellement
aux onduleurs de courant. En effet, ces structures nécessitent des interrupteurs de type thyristor car ils
peuvent &tre amenés a tenir des tensions négatives contrairement aux onduleurs de tension. En revanche,
de par la caractéristique des thyristors, les onduleurs de courant ne sont pas réversibles en courant, ils le
sont seulement en tension, ce qui impose d’avoir dispositif amont permettant d’inverser la source DC si
I’on souhaite la bidirectionnalité en puissance. La substitution des thyristors par des interrupteurs 4
segments permet d’accéder a la réversibilité en courant de I’onduleur de courant [8]. Cela ouvre les

perspectives d’application de cette structure, restée assez minoritaire relativement aux onduleurs de

& 3%

L1 |

leZ0]]& Vs (AC)

¢ #5

Figure I-5 : Onduleur de courant réversible [9]

tension.
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I.1.v Les onduleurs multi-niveaux type SMC :

Ces structures ont été proposées au LAPLACE par Guillaume GATEAU, Thierry MEYNARD et Henri
FOCH [10][11]. SMC signifie Convertisseur Multicellulaire Superposé ; il s’agit de topologies multi-
niveaux construites sur des cellules de commutation hybrides comportant des interrupteurs
bidirectionnels. A partir de la structure de base « SMC 1x2 » visible en figure 1-6, il est possible de

construire des topologies a px2 niveaux par mise en série d’un nombre de p « SMC 1x2 »
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Figure 1-6 : Construction générique de convertisseur a base de cellules SMC [11]

I.1.vi Le secteur des alimentations a découpage :

Les fonctions requises d’une alimentation a découpage sont la fonction redresseur, la conversion des
niveaux de tensions, I’isolation et I’absorption sinusoidale. Les alimentations a découpage sont
classiquement constituées d’au moins deux étages de conversion : un redresseur suivi d’un convertisseur
DC/DC a découpage, trés souvent isolé du fait de la nécessaire adaptation de tension et des contraintes
relatives aux normes.

L’idée directrice d’une alimentation a découpage utilisant des interrupteurs 4 segments consiste a
adapter une topologie DC/DC afin qu’elle puisse garantir les trois fonctions susnommeées sans 1’emploi
d’un étage redresseur amont. On cherche ainsi a gagner en rendement, relativement aux pertes par

conduction, en compacité (réduction du nombre d’interrupteurs), voire en simplicité de commande.

Des travaux sur les structures DC/DC isolées mono-commande (Flyback et Forward) ont montré la
possibilité de modifier ces topologies classiques afin d’effectuer une conversion AC/DC directe [12] :

On aboutit ainsi a une alimentation a découpage isolée a absorption sinusoidale mono-commande.

Concernant les topologies DC/DC isolées bidirectionnelles en puissance type demi-pont ou pont
complet en entrée, la modification structurelle passe par une simple substitution des interrupteurs du
pont d’entrée par des interrupteurs bidirectionnels. Le Dual Active Bridge a notamment été investigué
dans cette optique [13]. Ce méme principe peut également s’appliquer a des topologies push-pull et aux

convertisseurs a résonance.
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Figure 1-8 : Structure résonante a entrée AC directe [14]

La liste ne prétend pas étre exhaustive étant donné le nombre de variantes de ces différentes structures
gue I’on peut trouver dans 1’état de 1’art. Il s’agit plut6ét de montrer qu’un trés grand nombre de structures
DC/DC isolées peuvent étre adaptées a la conversion AC/DC directe via ’emploi d’interrupteurs 4
segments. On peut remarquer la distinction entre les structures nécessitant des modifications
structurelles tel un troisieme enroulement de polarité inverse au secondaire (figure 1-7) des structures
pouvant étre converties par un simple remplacement pin-to-pin des interrupteurs de 1’étage d’entrée
(figure 1-8)
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1.1.vii Roéle auxiliaire :

Il est également intéressant de considérer les structures hybrides faisant usage d’interrupteurs 4 segments
utilisés afin d’assurer un role spécifique, mais qui sont construites autour de cellules a interrupteurs
conventionnels. On peut notamment citer les cellules de commutation a p6le résonant auxiliaire

commuté [15].

Loy
Cj:
T L
A z S|
Dy s
m-U C>—

Ico

Figure 1-9 : Circuit auxiliaire d’aide a la commutation avec Tx interrupteur bidirectionnel [15]

11 s’agit d’un circuit auxiliaire d’aide a la commutation constitu¢ d’un autotransformateur amenant une
tension réduite, issue de la source d’entrée, sur une branche constituée d’un interrupteur bidirectionnel
4 segment en série avec une inductance de résonance connectée au point milieu de la cellule. Ce type de
circuit d’aide a la commutation, visible en figure I-9, permet de garantir le critére de commutation ZVS
sur une commutation de T1’ vers T1, chose normalement impossible pour une cellule de commutation

standard cantonnée au premier quadrant de fonctionnement.

Ce principe n’est pas resté cantonné aux laboratoires de recherche puisque 1’on peut également retrouver
I’usage de techniques similaires dans des produits industriels, notamment pour la gamme « ZVS Buck

Regulator Series » de VICOR [16].

1.2  L’interrupteur 4 segments : d’un « assemblage » a la réalisation monolithigue

Dans cette partie, nous allons revenir sur les différents modes de réalisation d’interrupteurs quatre
segments. Le seul composant quatre segments monolithique disponible sur le marché est le TRIAC,

autrement la caractéristique 4 segments ne peut étre obtenue qu’avec des associations de composants

discrets de type MOSFET, IGBT, RB-IGBT ou RC-IGBT.
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.21 Le TRIAC

Le premier interrupteur 4 segments monolithique réalisé est le TRIAC. Celui-ci est équivalent a deux

thyristors montés téte-béche, les deux grilles étant reliées, ce qui en fait un interrupteur mono-

commande.
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Figure 1-10 : TRIAC : (a) Schéma équivalent (b) Vue en coupe simplifiée [17]

En réalité, il s’agit plus d’une simple équivalence circuit car on distingue bel et bien cette association

thyristors dans la structure interne du composant.

Ce type de composant admet plutdt de bonnes performances a 1’état passant. Néanmoins, il est contraint
en termes de commande et n’est commandable qu’a la fermeture, ce qui cantonne son utilisation a la
basse-fréquence. Nous ne détaillerons pas ici sa caractéristique de commutation que nous aborderons

ultérieurement.

1.2.ii Le RB-IGBT : un pas vers ’interrupteur bidirectionnel

Le RB-IGBT (Reverse Blocking IGBT), comme son nom I’indique, est un IGBT capable de tenir une
tension inverse au blocage. Il s’agit quasiment de la méme structure qu’un IGBT conventionnel, mais
une zone dite « d’isolation » dopée p+ est introduite afin d’isoler le composant de sa surface de découpe

(« dicing surface ») :

Diciing surface Dicing surface
< p \ 3
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p
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® <« Carrier generation Depletion layer
>
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Grinding surface Grinding surface
(a) Conventional IGBT (b) Isolation type reverse-blocking IGBT

Figure I-11 : a gauche : vue en coupe d'un IGBT et chemin du courant de fuite le long de la surface de découpe lors de la
polarisation inverse ; a droite : Vue en coupe d'un RB-IGBT avec zone d'isolation dopée p+ [18]

Idéalement, un IGBT conventionnel pourrait tenir une tension inverse au blocage s’il n’admettait pas un

courant de fuite si important induit par les imperfections cristallines de cette surface de découpe. Les
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RB-IGBT ne sont donc pas fondamentalement différents des IGBT traditionnels, d’aprés les industriels

ils possédent notamment les mémes caractéristiques dynamiques en commutation [18].

1
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Figure I-12 : (a) Schéma RB-IGBT (b) comportement équivalent du RB-IGBT (c) Interrupteur 4 segments & deux RB-IGBT
(d) comportement équivalent

Relativement & sa caractéristique de commutation idéale, celui-ci est équivalent & un IGBT
conventionnel en série avec une diode : la mise en antiparalléle de deux RB-IGBT synthétise donc un

interrupteur a 4 segments.

1.2.iii Le MBS (Mos Bidirectional Switch) [19] :

A la fin des années 90, ST Tours a proposé un composant commandable a I’amorc¢age et au blocage, a
grille MOS, et capable de tenir une tension bidirectionnelle au blocage. Il s’agit d’'un composant avec
une caractéristique interrupteur 3 segments, comme celle du RB-IGBT. On accéde donc a la

caractéristique 4 segments par 1’association en antiparalléle de deux MBS :

b —E, :HE} .

Figure 1-13: Schéma équivalent du MBS (ST) et interrupteur bidirectionnel a deux MBS
Le composant a été congu dans la perspective d’une utilisation basse fréquence notamment pour la
domotique, ce qui explique le fait que ses caractéristiques statiques (état passant en conduction et courant
de fuite au blocage) aient été privilégiées au détriment de ses caractéristiques dynamiques en
commutation. Il est également intéressant dans le cadre d’une implémentation au sein d’un hacheur mli

AC/AC car il peut fonctionner en mode diode.

1.2.iv La synthese de la caractéristique 4 segments a base de composants discrets

Les associations a base de composants discrets sont bien connues de I’homme de 1’art. Il existe plusieurs
associations permettant d’obtenir la caractéristique courant-tension désirée comme cela est visible sur

la figure 1-14 :
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Figure 1-14 : Montage d'interrupteur 4 segments & base de composants discrets (MOS ou IGBT et diode) : (a) Montage téte-

béche a sources/émetteurs communs reliés ; (b) Montage téte-béche a drains/collecteurs communs reliés ; (c) (d)
Montages avec diode série et mise en antiparallele ; (€) Montage mono-transistor avec pont de diodes

1l s’agit systématiquement d’interrupteurs a deux commandes de grille, a part pour le (e) qui induit un
mauvais état passant étant donné la conduction inévitable de deux diodes série quel gue soit le signe du
courant. Pour les cas (a) et (b), I’association peut étre réalisée a base de deux MOSFET, ou bien deux
IGBT avec diode antiparalléles. Les cas (c) et (d) peuvent également étre réalisés a base de deux
MOSFET avec diode série ou anti série, mais concernent préférentiellement 1’association de deux RB-
IGBT en antiparalléle. Dans la littérature, ce sont généralement les associations (a) et (b) qui sont
retenues avec une préférence pour la (b) qui permet généralement d’avoir une des deux références de
commande clampée & un potentiel stable, non flottant pour toute implémentation de cellules de
commutation a base d’interrupteurs de ce type. En revanche, le type (b) impose d’avoir deux circuits de
commande isolés alors que le type (a) requiert en théorie un seul circuit de commande isolé générant

deux signaux de commande.

1.3 L’architecture HEMT GaN pour ’interrupteur bidirectionnel

Le matériau GaN a été initialement « remarqué » pour sa faculté a rayonner dans le « bleu ». Ainsi, les

premiers composants électroniques réalisés a base de GaN étaient des LED.

Depuis, les recherches ont permis d’exploiter le GaN dans la réalisation de transistors, d’abord des
transistors de signal pour des applications RF, et beaucoup plus récemment des transistors de puissance.
En effet, les propriétés électriques du GaN, notamment au regard de celles du Si ou méme du SiC,

rendent le matériau particuliérement intéressant dans I’optique de réaliser des composants de puissance :

Parametre\Materiaux Si 4H-SiC GaN Diamant
Energie de bande interdite, Eg (eV) 1.12 3.26 3.39 5.47
Champ de claquage, Ec (MV/cm) 0.3 2:2 3.3 5.7

Constante diélectrique € 11.8 9.7 9 o

Mobilité électronique, pe 1500 1000 900/2000* 1800
Vitesse de saturation, Vsat (107cm/s) il 2 25 2.7
Conductivité thermique, A (W/cm.K) 1.5 3.8 3/1.3** 20
BFM relativement au Si 1 14 12/26* 72

Figure I-15: Figures de mérites des différents semi-conducteurs ;
* GaN massif/jonction GaN-AlGaN. ** GaN massif/hétéroépitaxie. [20]
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Ces figures de mérite sont souvent présentées comme 1’argument-clé justifiant 1’intérét porté a tel ou tel
matériau dans I’optique de son utilisation pour le semi-conducteur de puissance. Dans ce cas, elles
mettent également en évidence I’importance de « I’alliage » GaN-AlGaN sur les performances

(astérisques).

En effet, a partir de la structure cristalline du GaN, il est possible de réaliser des alliages tels que I’InGaN
et I’AlGaN. Cela permet de réaliser des composants dits a hétérojonction dont le HEMT GaN est un
parfait exemple (jonction entre GaN et AlGaN). L’intérét est alors de combiner des semi-conducteurs
de structure de bande différente. La différence significative des bandes d’énergie de part et d’autre de
I’interface induit la création de ce qu’on appelle un gaz électronique bidimensionnel au « voisinage » de
celle-ci [21].

GaN buffer GaN buffer
(a) (b)

Figure 1-16 : Schéma simplifié de la structure HEMT GaN : (a) avec grille schottky (b) avec grille p-GaN

Pour un composant a jonction GaN/AlGaN tel que le HEMT GaN, on a également une polarisation
piézoélectrique supplémentaire : la couche de GaN étant plus épaisse que celle d’AlGaN, elle impose
son paramétre de maille a cette derniére qui subit alors une contrainte mécanique. Cette polarisation

implique une densité de charge supplémentaire a I’interface qui est loin d’étre négligeable [21].

Le confinement des électrons libres, qui constituent le gaz, a un plan parall¢le a I’interface et a proximité
immédiate de celui-ci est d0 a une « variation » des niveaux d’énergie perpendiculairement a la jonction.
Ainsi le transport de charge ne peut se faire que dans ce plan : composant latéral. Ces charges ont une
mobilité trés élevée. En effet, elles ne peuvent prendre que deux niveaux d’énergie « situées » dans un
puits quantique. De cette facon, elles se retrouvent isolées des impuretés du matériau pour lesquelles les
niveaux d’énergie sont supérieurs, et sont donc nécessairement confinées au gaz 2D. La quasi-absence
d’impuretés dans cette « zone » augmente considérablement la mobilité électronique des charges
présentes. Afin d’améliorer encore cette mobilité, on introduit entre les deux couches une couche AlGaN
non dopée (couche barriére). Cette couche est assimilable a un diélectrique lorsque le HEMT est
polarisé, ¢’est ce point qui autorise une forte analogie entre un MOSFET et un HEMT GaN, notamment

concernant la modélisation circuit du composant.

Le HEMT GaN est naturellement normally-ON (Vth<0). Cette caractéristique étant contraignante pour
le concepteur de systemes d’électronique de puissance, les derniers composants du marché (GaN

Systems) ont été rendus normally-off. Plusieurs techniques existent et celles qui paraissent dégrader le
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moins les performances initiales consistent a modifier la grille afin de rendre la tension de seuil positive.
La solution paraissant s’imposer aujourd’hui a plusieurs fabricants de premier plan, notamment GaN
Systems et Panasonic, est la grille GIT : il s’agit de placer une couche de GaN dopée p en dessous de

1”¢lectrode de grille afin d’induire une déplétion naturelle du plan de conduction (gaz 2D).

1.3.i Comportement du HEMT GaN sous polarisation :

Pour un HEMT GaN, on contréle la densité d’électrons du gaz 2D au moyen d’une électrode de grille
que I’on polarise, de fagcon « analogue » a un MOSFET : la tension de grille doit étre supérieure a une
tension de seuil Vth afin de permettre la conduction des électrons du gaz 2D. La qualité de 1’état passant

dépend alors de la tension de polarisation appliquée sur la grille : Rdson dépend de Vgs [20].

Lorsque le composant est commandé au blocage, c¢’est-a-dire pour une tension de grille inférieure a Vth,
on provoque une déplétion du gaz sous la grille et le composant ne peut pas conduire de courant
« direct » du drain vers la source. On peut alors soumettre celui-ci a une forte polarisation drain-source

et donc tenir une tension au blocage.

Vgs >Vth Schottky ou dopage p (GIT) Ves <Vth

Gaz d'électrons
(« mobiles »)

Depletion _J

Vds(« Ron ») Vds
(a) (b)

Figure 1-17 Comportement d'un HEMT GaN : (a) en conduction (b) au blocage sous polarisation

1.3.ii  Conduction inverse :

Lorsque le composant commandé au blocage est soumis & une polarisation drain-source inverse (Vds
négative), il peut conduire, caractéristique que 1’on retrouve également pour un MOSFET. Néanmoins,
il ne s’agit pas, comme pour ce dernier, de la présence « structurelle » d’une diode parasite (jonction PN

parasite).

La polarisation inverse du composant, pour peu qu’elle soit suffisante, induit une tension Vgd positive.
Lorsque cette tension, entre la grille et le drain, dépasse la tension de seuil Vth, le gaz n’est plus en
déplétion sous la grille et le composant conduit ; comme si I’on commandait celui-Ci non plus avec une
polarisation grille-source mais avec une polarisation appliquée entre la grille et le drain. On déduit alors
d’une simple loi des mailles la chute de tension aux bornes du composant lors d’une conduction inverse :
Vds = Vgs-Vth. La chute de tension aux bornes d’un HEMT GaN en conduction inverse dépend donc
de la tension de blocage appliquée entre grille et source.
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Le comportement est « dit » analogue a celui d’une diode puisqu’il s’agit d’une mise en conduction
spontanée sous ’action d’une polarisation (& Vds négative), plus précisément d’une diode a seuil

variable dépendant de VVgs au blocage.

Vgs <Vth

Polarisation inverse

Figure 1-18 : Comportement d'un HEMT GaN en conduction inverse sous polarisation inverse

1.3.iii Potentialités d’un composant bidirectionnel courant-tension monolithique a
partir de I’architecture HEMT GaN :

L’architecture HEMT GaN a la particularité de permettre la réalisation de composants bidirectionnels
en tension monolithiques, la bidirectionnalité en courant étant conservée ; on peut alors obtenir des

composants bidirectionnels courant et tension monolithiques, ¢’est-a-dire sur un unique substrat.

En faisant abstraction du placement de la grille, le HEMT GaN est symétrique suivant sa latéralité, ¢’est-
a-dire entre le drain et la source. Rien, dans sa structure latérale, n’interdit la possibilité d’une
polarisation drain-source inverse, contrairement a la structure type MOSFET par exemple qui comporte
une jonction PN « parasite » drain-source. Le fabricant Panasonic est le premier a exploiter cette
caractéristique, ce qui lui a permis de réaliser un composant bidirectionnel courant-tension monolithique

sur la base de la structure HEMT-GaN dont les premiers résultats ont été publiés en 2007 [22].

1.3.iv Transistor HEMT GaN bidirectionnel courant-tension double grille :

Structurellement, le composant bidirectionnel Panasonic se présente comme un HEMT GaN
conventionnel, mais avec une grille supplémentaire a proximité du drain de fagon symétrique a la grille
initiale d’un HEMT GaN placée a proximité de la source. Chaque grille est pilotée indépendamment
I’une de ’autre : il s’agit donc d’un composant a deux commandes distinctes, comme c’est le cas pour

des associations avec des composants monodirectionnels.
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Figure 1-19 : Vue en coupe du transistor HEMT GaN bidirectionnel de chez Panasonic [22] et schéma équivalent

D’aprées Panasonic, le comportement du composant est alors équivalent a celui d’un interrupteur obtenu
en connectant deux HEMT GaN a drain commun. La dissociation des deux commandes de grille permet
alors de bénéficier de la conduction « naturelle » inverse du HEMT GaN. Ce dernier point autorise
I’analogie entre le principe de commande du composant au sein de structures d’électronique de
puissance et celui que 1’on retrouve pour des transistors monodirectionnels (MOSFET ou HEMT) dans

les convertisseurs. Nous détaillerons ultérieurement ce point.

Si la vue en coupe semble étre quasi-identique a celle d’un HEMT GaN classique (avec une grille en
plus), le composant comporte en outre un élément déterminant pour son fonctionnement 4 segments :
un circuit stabilisateur de substrat interne. Il s’agit d’un montage composé de 2 diodes et 2 résistances
permettant de clamper le potentiel du substrat au potentiel le plus bas des deux électrodes de puissance
(2 «sources équivalentes »). D’aprés Panasonic, on garantit alors un comportement plus stable du
composant en commutation. Pour un HEMT GaN « conventionnel » de GaN Systems, le potentiel du
substrat est effectivement relié a la source, c’est-a-dire au potentiel le plus « bas » des deux électrodes
de puissance. Finalement ce principe est conservé par Panasonic, mais comme le composant est

bidirectionnel en tension, ce clampage doit étre dynamique, d’ou cette solution a diodes.

Figure 1-20:Circuit de clampage actif du substrat [23]

|.3.v Le composant a mettre en ceuvre : transistor HEMT GaN bidirectionnel courant-

tension mono-grille :

Le composant bidirectionnel mis au point au Leti est structurellement différent du composant
Panasonic ; il posséde un contact ohmique central avec, situées de part et d’autre a proximité de celui-

ci, deux électrodes de grille reliées. Le comportement du transistor est alors équivalent a celui d’un
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interrupteur bidirectionnel obtenu en connectant deux HEMT GaN a source commune, et en reliant les
deux grilles des deux HEMT. [24]

Gl G2

AlGaNn -

GaN

Vg

Buffer layers

Substrat Si (111)

Da S S Db

Figure 1-21 : Vue en coupe du transistor HEMT GaN bidirectionnel du CEA Leti et schéma équivalent [24]

Il s’agit donc d’un composant a une seule commande de grille. Sa structure est équivalente a deux HEMT

GaN connectés a source commune. Il s’agit d’un interrupteur idéal, sans conduction naturelle inverse.

Lorsque le composant est commandé a 1’état bloqué, il ne peut conduire en conduction naturelle
« inverse ». En revanche, I’¢électrode de référence de la commande Ref vient se polariser a proximité du
potentiel le plus bas parmi les deux électrodes de puissance Da et Db : on retrouve alors la méme tension
apparente entre Ref et Da ou Db qu’entre le drain et la source pour un composant unidirectionnel en

conduction inverse :

VgRef < Vth

) Ll

Polarisation inverse : Vth-Vgs . Tenue effective de la tension de blocage

Tension de blocage appliquée

Figure 1-22: Comportement du transistor GaN CEA Leti a sources communes a l’état bloqué sous polarisation :Zone de
tenue en tension et potentiel de [’électrode de référence

1.4 Synthése des caractéristiques d’interrupteurs :

Le composant 4 segments a mettre en ceuvre est a rapprocher d’un interrupteur idéal. Cela signifie qu’il
n’admet aucun comportement intrinséque et commute uniquement par ’action de sa commande. Cela
signifie formellement que toute caractéristique de commutation serait a priori synthétisable par la
commande sans limitation due & un comportement intrinséque. Ce point justifie 1’étude de la
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caractéristique de commutation en se détachant des technologies de réalisation d’interrupteurs

« classiques » : MOSFET, Thyristor, IGBT... Ainsi, cette partic a pour but de formaliser toutes les

caractéristiques d’interrupteurs possibles, en prenant en compte les commutations spontanées et

commandées.

Caractéristiques 2 segments

Diode Mono et bi-commandable (25-..)
1t ® # 25-A:commande a l'amorcage
r » Blocage et ’ et blocage spontané
% amorgage - » 25-B:commande au blocage et
spontané v amorgage spontané
# 25-AB :Commande a l'amorgage
et au blocage

Caractéristiques 3 segments bidirectionnelles en
courant mono et bi-commandables (35/I-..)

Caractéristiques 3 segments bidirectionnelles en
tension mono et bi-commandables (35/V-..)

» 3S/I-A : commande a I'amorcage et blocage
1 spontané
\ » 35/1-B : commande au blocage et amorcage
v spontané
» 3S/I-AB : Commande a I'amorcage et au
blocage

» 3S/V-A:commande a I'amorgage et blocage

I spontané
l \ » 35/V-B : commande au blocage et amorgage
spontané

» 35/V-AB: Commande a I'amorgage et au
blocage

Figure 1-23 : Les différents caractéristiques théoriques 2 et 3 segments

Parmi ces différentes caractéristiques, on peut observer que celles qui sont véritablement

incontournables et suffisantes dans les convertisseurs d’électronique de puissance a découpage sont la

diode, la caractéristique 3S/I-AB et la caractéristique 3S/V-AB. Pour plus de commodité, on nommera

la caractéristique 3S/I-AB : « 3S/1 », et la caractéristique 3S/V-AB : « 3S/V ». En termes de schéma

équivalent, on peut représenter ces deux caractéristiques fonctionnelles par des associations

« interrupteur (parfait) + diode » :

3S/1

3S/V
I

Figure 1-24 : Les deux Caractéristiques 3 segments incontournables

Concernant la commutation synchrone, c’est la stratégie de pilotage qui détermine la caractéristique

requise : 3S/l ou 3S/V. Deux cas sont & distinguer : commande avec temps morts ou commande en

recouvrement. C’est I’objet des points suivants.
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1.5 Principes de commutation synchrone sur des cellules de commutation 2 quadrants :

Le principe de base de toute commutation entre deux interrupteurs est d’avoir une commutation
spontanée provoquée par une commutation commandée. Il s’agit alors d’un principe de commutation

qui impose ’association de « caractéristique » interrupteur-diode lors de la commutation.

Il s’agit d’un principe général, mais il induit néanmoins des caractéristiques d’interrupteurs différentes

pour les deux types de cellules deux quadrants.

I.5.i Cellule 2 quadrants bidirectionnelle en courant :

On retrouve la caractéristiqgue « 3S/I » comme caractéristique incontournable pour toute structure
construite a base de cellule de commutation type bras d’onduleur de tension fonctionnant dans les
guadrants I et II.

Regardons le cas d’une cellule de commutation fonctionnant dans les quadrants I et II. Les deux
interrupteurs doivent étre de caractéristique 3S/I. En effet, le principe fondamental de commutation
« MOS-diode » doit étre respecté quel que soit le signe du courant.

__

D O ;
] W

Figure 1-25 : Principe de commutation MOS diode sur une cellule de commutation bidirectionnelle en courant

En termes de commande, le fonctionnement implique alors des temps morts pendant lesquels les

transitions « interrupteur-diode » s’opérent.

1.5.ii Cellule 2 quadrants bidirectionnelle en tension :

Pour une entrée en courant, ¢’est la caractéristique « 3S/V » qui est de mise. La cellule duale de la figure
I-25 est celle que 1’on retrouve dans les onduleurs de courant : les deux cellules de I’onduleur de courant
monophasé sont soulignées sur la figure 1-26. On remarquera que le caractéere bidirectionnel en tension
est fondamental. En termes de commande, le fonctionnement implique alors des transitions de
commande en recouvrement afin de garder un chemin de conduction pour la source de courant amont.
Il est remarquable que la caractéristique « 3S/V » permet d’éviter le court-circuit de la source de tension

lors des phases de recouvrement de commande.
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Figure 1-26 : Principe de commutation d'une cellule d'onduleur de courant (cellule deux quadrants bidirectionnelle en
tension) avec interrupteurs de caractéristique « 3S/V »

1.6 La problématique de commutation 4 quadrants pour Pinterrupteur bidirectionnel

4 segments :

1.6.i Caractéristique fonctionnelle requise sur une cellule 4 quadrants : la parenté avec

les cellules 2 quadrants :

Les convertisseurs a interrupteurs 4 segments ne se démarquent pas fondamentalement des principes de
commutation conventionnels. En mettant de c6té les structures mono-interrupteur (flyback), ils
impliquent des commutations synchrones entre interrupteurs 4 segments commandés. L’étude de la
cellule de commutation 4 quadrants permet de synthétiser les comportements de commutation requis. Si
I’on étudie la cellule de commutation 4 quadrants en considérant des sources de courant et tension
idéales, son implémentation, qu’elle soit au sein d’un onduleur de courant ou bien de tension, ne préjuge

pas un seul comportement spécifique attendu sur les interrupteurs.

Si I’on suppose que les deux caractéristiques « 3S/l » et « 3S/V » sont accessibles, deux choix se
présentent concernant le principe de commande a adopter : une commande avec temps morts ou bien
une commande en recouvrement. Dans le premier cas, une commande avec temps morts impose d’avoir
un comportement en mode «3S/I ». Dans le second cas, avec recouvrement des commandes,

I’interrupteur doit avoir un comportement de type « 3S/V ».
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Quadrants I/II

Quadrants III/IV

V>OI< V<0 l(

Commande en temps morts (IT// diode)

Quadrants I/IV
]

i Quadrants II/III
150 i

I<0

vzoD _

vzo -

-/

Commande en recouvrements (IT-diode)

Figure 1-27 : Comportements attendus des interrupteurs 4 segments en commutation dans le cadre d'une commande avec
temps morts et en recouvrements

La difficulté réside dans le fait que, quel que soit le cas, on observe la nécessité d’une inversion du
comportement équivalent de ’interrupteur suivant la « polarité » de la grandeur d’entrée (figure 1-27) :
Dans le premier cas I’inversion est dictée par le signe de la source de tension (temps mort), dans le

second cas par la source de courant (recouvrement).

Cette observation permet d’affirmer que des interrupteurs 4 segments en commutation synchrone
doivent, en termes de comportement de commutation, nécessairement synthétiser un mode « 3S/I»

bidirectionnel ou bien un mode « 3S/V » bidirectionnel.

Caractéristiques 4 segments

Interrupteur parfait (IT) Mono et bi-commandable (4S-..)

» 45-A: synthése avec deux (35/V-A) en
antiparalléle ou deux (35/I-A) en antisérie

» 45-B :synthése avec deux (35/V-B) en
antiparalléle ou deux (35/I-B) en antisérie

» 45-AB :synthése avec deux (35/V-AB) en
antiparalléle ou deux (35/I-AB) en antisérie

! » Blocage et
% amorcage
K\‘ V. strictement

commandé

Figure 1-28 : Caractéristiques théoriques d'interrupteurs 4 segments

1.6.ii Cas de P’interrupteur bidirectionnel avec commande a deux grilles :

On se limitera ici a I’étude du comportement équivalent du transistor proposé par Panasonic. Celui-Ci,
présenté au 1.3.iv, permet de synthétiser le « 3S/V » ou bien le «3S/l ». La dissociation des deux

commandes permet en effet d’obtenir les deux types de comportement requis définis au point précédent.
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Suivant alors que 1’on conserve 1’une des deux commandes normalement ouverte ou bien normalement

fermée, on obtient I’'un des deux types :

611 IGZ-)‘O' (511
B i S -
G1—)‘0'1 Isz IGZ
51J H Lsz E>$;MJDSZ
611 Iez—>‘1' GII
51J H Lsz E> sT.I_L

G1-)‘1‘1 Iez G2
JT—JL o JT

S2

Figure 1-29 : Comportements équivalents obtenus par la dissociation des deux commandes du transistor Panasonic

1.6.iii Problématique de la cellule de commutation 4 quadrants impliquant des

interrupteurs 4 segments mono-grille :

En termes de caractéristique de commutation, 1’interrupteur 4 segments mono-grille se comporte comme
un switch idéal. Sa caractéristique dynamique implique donc exclusivement des commutations

commandées, il ne possede aucune commutation naturelle « intrinséque ».

Le principe de commutation MOS-diode n’est donc pas accessible de fagon triviale. Cette typicité rend
particuliérement ardue la mise en ceuvre d’un tel composant en commutation synchrone avec des
techniques conventionnelles : commande en temps morts ou recouvrement de commande. On pourrait
faire commuter les interrupteurs « en force » mais cela supposerait alors I’usage de snubbers dissipatifs

afin d’absorber les surtensions ou les surintensités lors des commutations.

1.6.iv Bilan et perspectives :

Les observations issues du point précédent dégagent une problématique concernant la commutation
synchrone impliquant des interrupteurs 4 segments mono-grille. On pourrait alors faire le choix de
contourner la commutation synchrone 4 quadrants, ou de cantonner son utilisation a des structures
mono-interrupteur commandé type Flyback ou gradateur. Néanmoins, les perspectives d’utilisation
seraient alors assez réduites car cela reviendrait a exclure le convertisseur matriciel, les onduleurs de

courant et une partie des alimentations a découpage mono-étage.
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Notre choix s’est plutdt porté sur 1’étude de stratégies de commande non conventionnelles permettant la
mise en ceuvre en commutation synchrone. Nous avons ainsi été amenés a nous intéresser aux stratégies

de commutation automatique.

1.7 Lacommutation automatique [25] [26] :

Différents travaux se sont attachés a explorer de nouvelles stratégies de commande pour les interrupteurs
de puissance. L’idée consiste a remplacer les commutations dites « conventionnelles », qui sont soit
commandées, soit spontanées, par des commutations dites automatiques, générées localement au niveau
du composant de puissance a I’issue de la détection d’un « événement » se rapportant a la tension a ses

bornes ou au courant le traversant.

1.7.i Les motivations [25] :

Les premiers travaux faisant état de convertisseurs avec interrupteurs a commutation automatique sont
ceux du laboratoire LAPLACE a Toulouse avec notamment la thése de Nicolas Roux. L’idée consiste a
utiliser des dispositifs de protection des interrupteurs, initialement destinés & garantir la fiabilité des
convertisseurs, au sein méme du processus de commutation. Ces protections sont alors typiquement des
parasurtenseurs ou bien des disjoncteurs : 11 s’agit d’une électronique rapprochée qui agit en
rétroaction sur la grille afin d’ouvrir le composant a la suite d’un sur-courant (disjoncteur), ou

bien de fermer le composant a la suite d’une surtension a ses bornes (parasurtenseur).

!"'m"“m resssansranneen r"""""'""“

L. ‘ |
@ ___5.1:';_ B llih ",'.‘-l i_!l(h".

[ g

Disjoncteur Parasurtenseur Disjoncteur-
parasurtenseur

Figure 1-30 : Dispositif de protection de I'interrupteur en tension et courant

La figure 1-30 montre les trois cas de figure de dispositifs de protection actifs utilisés afin de générer

des commutations automatiques.

Le premier cas permet de générer des ouvertures automatiques, le deuxiéme cas des fermetures
automatiques. Le troisiéme cas de figure représente le principe poussé a I’extréme, offrant ainsi la
perspective d’aboutir a un convertisseur avec interrupteurs a commutations strictement « autopilotées »,

a ’ouverture et a la fermeture sans aucune commande extérieure.
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1.7.ii Synthése de la commutation automatique au sein d’une cellule de commutation
[25] :

Les travaux de these de Nicolas Roux présentent une synthése globale de toutes les possibilités d’auto-
commutation au sein de la cellule de commutation, et ce dans toutes les configurations possibles. Le
formalisme se construit alors sur la base de la définition d’un principe de causalité dans la commutation :
Nicolas Roux définit toute commutation entre deux interrupteurs comme une relation « maitre-
esclave » : une commutation dite « esclave » est induite a la suite d’'une commutation dite « maitre ».
Le principe s’applique également aux commutations « conventionnelles ». Sur le schéma de principe de
la figure 1-31, la fleche entre « commutation commandée » et « commutation spontanée » représente le
lien de causalité : commutation maitre — commutation esclave. A titre d’exemple, le principe d’une

commutation type MOS-diode est détaillé sur la figure suivante :

Commutation
spontance

Commutation
commandée

| 1
j Ouverture j Amorg¢age
deT

o LR LI

Is

DT@

\ T initialement passant ; D bloquée Décroissance de la tension aux bornes de D D passante ; T bloqué
Croissance de la tension aux bornes de T S

Figure 1-31 : Mécanisme de commutation MOS-diode sur une commutation ZVS

Aux deux types de commutations, commandée et spontanée, s’ajoute alors lacommutation automatique.
Le cadre d’étude de cette syntheése impose d’avoir au moins une commutation automatique au sein de la
cellule élémentaire, tout en conservant néanmoins la possibilité d’avoir des commutations commandées
et spontanées. Le principe de causalité reste toujours valable, méme si la nature des commutations

(commandée, spontanée ou automatique) peut différer d’une configuration a I’autre :

Commutation
commandée

Figure 1-32 : Principe du lien de causalité "maitre-esclave” au sein de commutations entre interrupteurs a commutation
commandées, spontanées ou automatiques
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Ce travail de synthése a notamment permis d’exclure un certain nombre de cas de figures aboutissant a
des instabilités. Le principe d’instabilité se définit comme une commutation automatique entre deux
interrupteurs qui aboutit naturellement au retour a I’état de conduction initial qu’avait la cellule avant
commutation. Il s’agit d’une impossibilité fonctionnelle qui est donc a exclure d’emblée. La figure 1-33
présente un cas d’instabilit¢é pour une commutation automatique causée par un sur-courant.
L’interrupteur fermé s’ouvre automatiquement dés que son courant dépasse un certain seuil. Le
mécanisme de protection en sur-courant de l’interrupteur est ici utilisé comme mécanisme de
commutation. On peut observer, d’aprés la figure, que ce principe de commutation n’est pas applicable

guel que soit le signe du courant de charge.

Courant en retard sur la tension

* Courant  Reussite de la *

de chape _ SOMIMINtation
Maille de CHAIEE Cellule stable

O - ot
) .

Amorcage de
Courant  pipterrupteur
de charge

mférieur

=t

Courant de

charge
Courant en avance sur la tension
Amorgage de S R
Courant  l'interrupteur Courant  Echec de Ia Courant

de charge commutation
Cellule instable

= 1

de charge

inférieur |\1...11: de
‘ court-
E T ‘ ' cireut

de charge

1P

)

Figure 1-33 : Stabilité de I'ouverture automatique sur détection de sur-courant : exemples de commutation stable et instable

1.8 Positionnement de notre étude : Quelle commutation automatique ? Quel Cadre ?

Choix d’une restriction aux commutations douces :

L’approche de Roux a consisté a définir des mécanismes de commutation exploitables sur des cellules
2 quadrants dans le cas général, c’est-a-dire quels que soient la commutation impliquée et le signe de

la source alternative de la cellule (courant ou tension).

Notre approche sera différente. Nous ne chercherons pas a définir des stratégies de commande dans le
cas général pour la cellule 4 quadrants, ¢’est-a-dire applicable quelle que soit la configuration initiale de
la cellule. Ce point, sur lequel nous avons souhaité nous distinguer des précédents travaux en
commutation automatique, est motivé par la problématique fondamentale de mise en ceuvre de telles
stratégies de commande : la dynamique requise entre la détection de seuil sur un des signaux de
I’interrupteur et la commande automatique effective de celui-ci. Rappelons que nous nous plagons dans
la perspective de mise ceuvre de transistors GaN, pour lesquels les « dv/dt » et « di/dt » en commutation

dure sont trés importants.
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Cellule : E = 300V :Is = 5A

V1.
T1-- Vmax (seuil de détection)

—_Coss; V1T:C035‘1 |

*D » )

Is Is

T2 — (oss, EE VZT: Cossy ‘:-E

T1 initialement bloqué ; T2 passant Ouverture de T2 = "temps mort"

Estimation "dV/dt" avec composant GaN 650V 30A :

avi Is . Is
dt Cossy+ Coss;  2.C05Spax

~5V.ns71

ordre de grandeur : CosSyq, = 500pF

Figure 1-34 : Ordre de grandeur des dv/dt sur une commutation entre interrupteurs GaN et perspective de fermeture
automatique sur détection de surtension

Mettons-nous dans I’optique de commutation automatique avec parasurtenseur : A la suite de I’ouverture
de T2, la surtension induite aux bornes de T1 doit ainsi étre détectée afin de fermer automatiquement
T1. Les valeurs estimées en « dv/dt » impliquent alors d’avoir un délai d’auto-commutation inférieur a
70ns dans le meilleur des cas, sous peine de dépasser 650V et de risquer la rupture du composant. 1l est
possible d’ajouter des snubbers dissipatifs en paralléle des interrupteurs mais cette solution n’est pas

réellement satisfaisante.

Nous nous intéresserons ainsi uniquement a des mécanismes d’auto-commutation permettant d’induire
des commutations douces, de type ZVS ou bien ZCS. Ce type de commutation est intéressant dans le
sens ol il est possible de ralentir les fronts (« dv/dt» ou «di/dt») sans pour autant diminuer le

rendement, ce qui n’est pas le cas pour des commutations ralenties a 1’aide de snubbers dissipatifs [27].

1.9 La commutation ZVS/ZCS automatique sur la cellule 4 guadrants a % / %

« controlés » :

Le critere commutation ZVS et ZCS « a vitesses contrdlées » induit naturellement 1’étude des cellules
de commutation a quasi-résonance. Dans notre cas, I’étude des cellules buck et boost quasi-résonantes
doit se faire dans la perspective de remplacer les commutations « naturelles » a zéro de tension ou

courant par des commutations automatiques. Nous verrons qu’il est également possible d’induire des

39



commutations ZVS ou ZCS avec « dv/dt » ou « di/dt » & vitesses contrdlées sans pour autant passer par

la quasi-résonance a proprement parler via I’utilisation d’interrupteurs « capacitifs » ou « inductifs ».

Le principe de commutation souhaité pour notre étude peut se définir comme un cas particulier du
formalisme de Nicolas Roux, limité & la commutation ZVS et ZCS. On gardera donc le méme

vocabulaire, la méme approche « maitre-esclave » qui contient tout de méme un caractere général.

1.9.i Position du principe de quasi-résonance [28] :

Le principe de commutation quasi-résonante a été principalement développé dans le but de réduire les
pertes par commutation dans une optique d’augmentation de la fréquence de découpage. En effet, le
fonctionnement des topologies quasi-résonantes assure des pertes par commutation théoriques quasi-

nulles sur les interrupteurs en garantissant des commutations dites naturelles ; amorgages naturels a zéro

de tension (ZVS) ou blocages naturels a zéro de courant (ZCS).
¢ Le principe a été fortement décliné avec un nombre conséquent de
A L A —L— topologies quasi-résonantes établies durant ces 35 derniéres années.
Lo Co Lo Co Néanmoins, le principe de synthése d’un tel convertisseur est

TRAL TRiz générique : il utilise l’interrupteur résonant. Une cellule de

commutation dite a quasi-résonance est une cellule classique a

laguelle on a substitué a un des deux interrupteurs mis en jeu un

Co Co interrupteur résonant. Un interrupteur résonant comprend un

B B ¢ interrupteur commandé de type thyristor ou thyristor-dual associé a
un circuit (L, C) résonant avec plusieurs configurations possibles

Lo Lo suivant que I’on veuille commuter en ZCS ou bien en ZVS. La
TRB1 TRB2 nature de D’interrupteur impacte significativement le transfert de
Figure I-35 : Les quatre types puissance. Sur la figure 1-36, les deux topologies HSRA1L et HSRA2

d'interrupteurs résonants [28]
sont structurellement identiques, mise a part la nature de

I’interrupteur T, alors que leur fonctionnement est nettement différent. Pour la structure de type A2, la
phase résonante est nettement plus longue, son impact sur le transfert de puissance est nettement plus

significatif.

Figure 1-36: Hacheur buck quasi-résonant : type HSRA1 a gauche, type HSRA2 a droite
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Figure 1-37: Formes d'onde caractéristique de I'interrupteur résonant au sein d'un hacheur de type HSRAL (& gauche), de
type HSRA2 (a droite)

Les cellules quasi-résonantes sont particulierement intéressantes car toutes les commutations impliquées
respectent le critére établi pour notre étude, et ce sur tous les interrupteurs impliqués. Pour le cas du
hacheur quasi-résonant, dans 1’optique de remplacer les interrupteurs par des interrupteurs a
commutation automatique, on peut observer qu’une commande au blocage ou a I’amorgage d’un
interrupteur est toujours suivie du blocage ou de ’amorcage spontané en quasi-résonance de son

complémentaire.

Les conditions de commutation en quasi-résonance qui s’appliquent sur les valeurs instantanées des
différentes tensions et courants peuvent étre délicates a gérer sur une grande plage de variation de ces
signaux, en particulier dans le cadre d’une entrée sinus pour un fonctionnement AC/DC. Par ailleurs,
une difficulté découle du point précédent et réside dans le fonctionnement a vide. Pour le cas dual de
I’exemple précédent, avec la cellule HSRB (a thyristor-dual), le fonctionnement a vide est impossible.

C’est une difficulté que 1’on retrouve souvent dans des structures a quasi-résonance et également a

résonance.

1.9.ii Cellule de commutation « ZVS » :

Le principe de commutation ZVS sur une cellule de commutation standard (sans CALC) se décrit avec
prise en compte des capacités parasites des interrupteurs. Dans une premiére description sommaire, on
peut faire abstraction des autres éléments parasites du circuit, qu’ils soient résistifs ou bien inductifs.
Par ailleurs, comme précédemment, on considerera les sources comme parfaites. La figure 1-38 décrit le

principe de commutation ZV'S automatique :
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Figure 1-38 : Principe de commutation automatique ZVS dans le quadrant |

La commutation décrite se définit alors comme la fermeture automatique « esclave » a zéro de tension

de T2 provoquée par I’ouverture « maitre » de T1. La commutation ZVS automatique concernera

toujours une ouverture « maitre » induisant une fermeture automatique « esclave ». Les « vitesses » de

commutation dépendent alors des capacités parasites, que I’on peut augmenter afin de ralentir les

commutations sans pour autant induire des pertes supplémentaires.

Dans une perspective de fonctionnement 4 quadrants, il est alors nécessaire d’étudier tous les cas

possibles et les éventuelles limitations a la commutation ZVS. On regarde le signe respectif de la source

de courant, de la source de tension, et donc des variations induites sur les tensions lors des transitions

de commutation : on s’intéresse alors a une condition nécessaire de commutation ZVS avec comme

critere le signe des « dv/dt » lors des commutations. La figure 1-39 synthétise la perspective de

commutation ZVS sur la cellule de commutation quatre quadrants :

E>0
Is>0 Commutation: 1> 2 Commutation: 2 > 1
ZVS possible ZVSimpossible
Is< 0 Commutation: 1 > 2 Commutation: 2> 1
ZVSimpossible ZVS possible
E<0
Is>0 Commutation: 1 = 2 Commutation:2 > 1
ZVSimpossible ZVS possible
Is<0 Commutation: 1> 2 Commutation: 22> 1
ZVS possible ZVSimpossible

Figure 1-39 : Synthese de la possibilité de commuter en ZVS dans les différents quadrants
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Cas: Ve>0

Inversion
Is

Inversion
Is

Commutation 1 = 2 :ZVS
Is >0

Commutation 2 =2 1 :2ZVS
Is <0

Commutation 1 = 2 : ZVS
Is >0

--2

Figure 1-40 : Séquence d'un cycle de commutation full-ZVS dans les quadrants | et Il

Cette condition est trés forte, notamment dans 1’optique d’une commande a découpage en haute
fréquence. Que peut-on dire de la commutation ZCS ? Pour la commutation ZVS, ce sont les capacités
en paralléle des interrupteurs qui sont au ceeur du mécanisme, les inductances parasites étant négligées
ici. On peut alors considérer le cas dual, en prenant en compte I’influence des inductances parasites de

maille dans I’optique de commutations ZCS.

1.9.iii Cellule de commutation « ZCS » : pseudo-cellule « courant-courant » :

T1--

Croissance de 11

Décroissance de 12 ET(

Fermeture Commandée de T1 Blocage automatique de T2
T2 passant a zéro de courant
\ J
Y
1A

12 Pente g (A.571):

L+1;

Amorcage T1 Blocage automatique
T2

Figure I-41 : Principe de commutation automatique ZCS dans le quadrant |
Pour le dual en commutation ZCS, la commutation décrite se définit alors comme 1’ouverture
automatique « esclave » a zéro de courant de T2 provoquée par la fermeture « maitre » de T1. Il s’agira
ici toujours d’une fermeture « maitre » induisant une ouverture automatique « esclave ». De la méme
facon que pour le cas ZVS, il est nécessaire d’étudier toutes les configurations possibles. On regarde le

signe respectif de la source de courant, de la source de tension, et les variations induites sur les courants
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lors des transitions de commutation : on s’intéresse alors a une condition nécessaire de commutation

ZCS avec comme critére le signe des « di/dt » lors des commutations. La figure 1-42 synthétise la

perspective de commutation ZCS sur la cellule de commutation quatre quadrants.

Ce tableau montre des limitations de fonctionnement en mode ZCS : on doit nécessairement avoir

inversion du courant entre deux commutations consécutives d’un cycle.

Is>0
E>0 Commutation: 1 =2 2 Commutation:2 2> 1
ZCS impossible ZCS possible
E<0 Commutation: 1> 2 Commutation: 2> 1
ZCS possible ZCS impossible
Is<0
E>0 Commutation: 1> 2 Commutation: 2 2> 1
ZCS possible ZCS impossible
E<0 Commutation: 1 =22 Commutation: 2> 1
ZCS impossible ZCS possible

Figure 1-42 : Synthése de la possibilité de commuter en ZVS dans les différents quadrants

Cas:Is>0

Inversion
Ve

Inversion
Ve

Commutation 1 - 2 : ZCS
Ve<0

Commutation 2 2 1:ZCS
Ve>0

Commutation 1 2 2 : ZCS
Ve <0

--2

Figure 1-43 : Séquence d'un cycle de commutation full-ZVS dans les quadrants | et IV

1.10 Synthése du «thyristor bidirectionnel » (4S-A) et du «thyristor dual
bidirectionnel » (4S-B) :

La perspective d’un fonctionnement en commutations ZVS ou ZCS automatiques induit des
comportements bien spécifiques requis sur les interrupteurs. Ils sont déja décrits dans la littérature pour
des cellules deux quadrants avec des interrupteurs trois segments. Qu’en est-il de la cellule quatre

quadrants a interrupteurs bidirectionnels ?

Remarque : Par la suite, on s’autorisera I’abus de langage « mode thyristor bidirectionnel » pour
parler de la synthese de la caractéristique 4S-A, et de « mode thyristor dual bidirectionnel» pour

la synthése de la caractéristique 4S-B.

1.10.i Le thyristor Dual « bidirectionnel » pour la commutation ZVS automatique :

Pour le ZVS, on souhaite un interrupteur capable de s’amorcer automatiquement a zéro de tension. Le
comportement souhaité est donc le thyristor-dual, défini a Toulouse par Henri FOCH. Il s’agit

formellement du comportement dual d’un thyristor. La définition donnée par Yvon CHERON [29] est
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la suivante : « Le thyristor dual s’amorce si sa commande le permet ET si la tension a ses bornes est
nulle, il se bloque par la commande s’il est parcouru par un courant positif. Cette commande au blocage
est inactive si le courant est négatif, tout comme la commande a ’amorgage d’un thyristor est inactive
si latension a ses bornes est négative. » On peut également ajouter a cette définition la possibilité d’auto-
blocage en cas de sur-courant, de la méme fagon qu’un thyristor s’auto-amorce en cas de surtension ; il
s’agit alors du « thyristor dual disjoncteur » implémenté par ROUX.

Figure 1-44 : Schéma de principe de la synthese du thyristor dual avec circuit de détection de zéro de tension et
caractéristique associée [30]

Dans notre cas, la diode n’est pas présente. Par ailleurs, on doit pouvoir synthétiser un interrupteur
capable de se fermer automatiquement a zéro de tension quel que soit le signe de variation de celle-ci si
I’on souhaite travailler dans les quatre quadrants, puisqu’il est possible de commuter en ZVS a tension

d’entrée positive et négative pour I’interrupteur high side comme pour le low side.

La logique de commutation proposée est synthétisée a base de bascules D avec entrées RESET

asynchrone, condition nécessaire a la synthese du comportement souhaité :

1
' }-\. Com

Etat : bloqué (Com=0)
En attente d'autorisation d'amorcage

—+/Com

Etat : bloqué (Com=1)
En attente d'amorcage auto

AmorAuto -+ ou’ BlocAuto

Etat : amorcé
En attente de Blocage

! ___

Figure 1-45 : Synthese du thyristor dual bidirectionnel

Le signal de blocage commandé « Com » agit également comme un signal d’autorisation d’amorgage.
La stabilité de 1’auto-commutation est garantie par 1’entrée data des deux bascules qui est « clampée »

a 1, alors que le signal d’auto-amorgage « AmorAuto » agit sur les entrées « CLOCK ».
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1.10.1i Le thyristor « bidirectionnel » pour la commutation ZCS automatique :

Pour le ZCS, on souhaite un interrupteur capable de se bloguer automatiquement a zéro de courant. Le
comportement souhaité en commutation est clairement de type thyristor. De méme que pour le cas ZVS,
on doit pouvoir synthétiser un interrupteur capable d’ouvrir automatiquement a zéro de courant quel que
soit le signe de variation de celui-ci si I’on souhaite travailler dans les quatre quadrants. La logique de
commutation choisie est alors analogue a celle du cas ZVS :

Com i

1 ' T Vo

b ) Etat : amorcé (Com=1)
S IT En attente d’autorisation de blocage

-\ S <+ Com

BlocAuto
y
Etat : amorcé (Com=0)
En attente de blocage

0 |
[
Q]
—l>°—,_ -+ Mou’ BlocAuto

= Etat : bloqué
En attente d’'amorcage

S ! -/

set

V'O

Figure 1-46 : Synthése du thyristor bidirectionnel

Le signal d’amorgage commandé « Com » agit également comme un signal d’autorisation de blocage.
La stabilité de I’auto-commutation est garantie par I’entrée data des deux bascules qui est « clampée »

a 0, alors que le signal d’auto-blocage « BlocAuto » agit sur les entrées « CLOCK ».
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Conclusion partielle
Apres avoir dessiné les contours du réle de D’interrupteur bidirectionnel dans les structures
d’électronique de puissance, en faisant ainsi le tour des topologies potentielles, il fallait surtout définir
la problématique de commutation de I’interrupteur 4 segments en électronique de puissance. Les
techniques de commande communément admises requierent un interrupteur a deux commandes
distinctes. Ce travail s’inscrit dans 1’exploration d’une voie moins conventionnelle, la mise en ceuvre
d’interrupteurs 4 segments mono-grille. Dans ce cadre, le CEA Leti a proposé un interrupteur 4 segments
monolithique sur la base de la technologie HEMT GaN. En raison de sa caractéristique bien particuliére
en commutation, une approche bien spécifique a été nécessaire afin de définir un cadre pour sa mise en
ceuvre . I’étude menée se rapproche alors de la problématique de commutation sans diode ou de fagon
plus générale, sans commutation naturelle intrinséque possible de I’interrupteur. Les techniques d’auto-
commutations sont tout indiquées pour répondre a cette problématique. Deux choix étaient alors

possibles :

Définir un cadre général d’auto-commutation valable quelle que soit la configuration des interrupteurs

au sein d’une cellule de commutations, impliquant alors également des commutations dures.

Restreindre 1’étude aux commutations douces pour lesquelles il est possible de « contrdler » les vitesses

de commutation, sans pour autant induire des pertes supplémentaires.

Les vitesses de commutations des transistors HEMT GaN nous ont amené a laisser de coté la perspective

d’interrupteurs pilotés en auto-commutation dans le cadre de commutation « dures ».

Ce choix implique un raisonnement inverse pour la définition de la topologie : on considérera la
commutation type ZVS ou ZCS comme prérequis incontournable a tout concurrent. Les deux types de
commutations douces sont explorés dans la suite du manuscrit a travers la définition de deux topologies,

I’une a commutations ZCS, 1’autre a commutation ZVS.
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Chapitre Il : RECHERCHE ET ETUDE
D’UNE TOPOLOGIE DE CONVERSION
A COMMUTATIONS ZCS
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I1.1 Cadre et contraintes :

Le premier chapitre a permis de dégager ce que 1’on pourrait appeler un « cadre de commutation » a
priori propice a la mise en ceuvre de I’ interrupteur bidirectionnel mono-grille. A ce stade, il est important
de situer le présent travail qui vise plutdt a aboutir a une preuve de concept avec une contrainte de mise
en ceuvre de I’interrupteur spécifique liée a la caractéristique mono-grille. Toute comparaison anticipée
avec 1’état de I’art n’est donc pas de mise. Au regard du bilan établi précédemment, la problématique de
commutation doit étre prise en compte initialement lors de la définition de la topologie de convertisseur.
La définition du convertisseur sera donc non conventionnelle dans le sens ou il ne s’agit pas d’une

démarche classique en électronique de puissance.

On rappelle notre cadre d’étude : Toutes les commutations synchrones entre interrupteurs
bidirectionnels mono-grille se doivent d’étre a « di/dt » contrdlés dans le cadre de commutations

ZCS, ou bien a « dv/dt » controlés dans le cadre de commutations ZVS.

Ce chapitre ne fait pas état de ’aspect réalisation de la fonction d’auto-commutation qui sera détaillée
au dernier chapitre. On admet que 1’on dispose d’un interrupteur capable d’un auto-amorcage a zéro de
tension ou d’un auto-blocage a zéro de courant : auto-commutation ZCS ou bien auto-commutation

ZVS. Les deux types de commutation seront abordés au sein de différentes topologies.

Au regard du cadre privilégié de commutation, les travaux ont amené a « explorer » une famille de
topologies current-fed qui ont été étudiées au cours des années 90 dans le cadre d’une conversion AC/DC
monophasé, typiquement pour une application de type alimentation sur secteur. Nous placerons le

convertisseur a définir dans ce cadre de conversion avec le cahier des charges sommaire suivant :

e Conversion AC/DC mono-étage
e Fonctionnement PFC
¢ |solation Galvanique
e Bidirectionnalité fonctionnelle (bidirectionnel en puissance)
Ce cahier des charges sera constamment a confronter au cadre de commutation privilégié des

interrupteurs établi au chapitre précédent, la question étant de définir une topologie respectant a la fois
cahier des charges et contraintes. L’étude nous a alors amené a explorer les deux « cellules » a
commutation douces détaillées au chapitre précédent a travers deux topologies AC/DC monophasées ;
I’une & commutations ZCS et I’autre a commutations ZVS, avec une préférence pour la structure ZVS

en termes de faisabilité.
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11.2 L’apport des topologies current-fed DC/DC isolées & quasi-résonance [1] :

Des convertisseurs aux fonctionnements plutdt exotiques ont été définis au cours des années 90 sur la
base d’une étude générique de nombreuses possibilités en termes de topologies a demi-pont ou pont-
complet a résonance [2]. Cette famille de convertisseurs s’inscrit dans le cadre des topologies current-
fed isolées monophasées a quasi-résonance, I’isolation étant garantic par un transformateur haute
fréquence. Sur la figure 11-1, trois de ces topologies sont représentees.
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Figure I1-1 : Trois exemples de structures mettant en ceuvre la pseudo-cellule "courant-courant” & commutations quasi-
résonantes ZCS

Pour la majorité d’entre elles, ces topologies sont a commutations ZCS sur les interrupteurs du pont
commandé. Elles se distinguent alors nettement d’un convertisseur a résonance « classique » du fait
qu’elles ne respectent pas structurellement la régle d’association des sources au niveau du pont
commandé au primaire du transformateur. Elles introduisent ainsi des transitions a quasi-résonance ZCS

bien spécifiques sur le pont commandé.
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Figure I1-2 : Cellule courant-tension a commutations quasi-résonantes ZVS

Pour quelques-unes d’entre elles, les interrupteurs du pont primaire sont a commutation ZVS (figure 11-
2). Elles respectent alors formellement 1’association des sources mais fonctionnent également en quasi-

résonance avec un comportement bien spécifique requis pour les interrupteurs.

53



11.2.i Une mise en ceuvre de la pseudo-cellule « courant-courant » sur un ponten H en

guasi-résonance :

On retrouve alors des similitudes avec ce qui a été appelé au chapitre 1 « pseudo-cellule courant-
courant ». Deux cellules sont alors implémentées au sein d’un pont commandé figure II-3. La
particularité concerne 1’inductance de maille de chaque cellule qui est commune et ramenée sur la
branche de sortie du pont: inductance Lr. De plus, dans ce cas-ci, les commutations sont quasi-

résonantes avec la présence d’un condensateur de résonance série ou paralléle en sortie du pont.
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t------ﬁ-----‘
-/
—
o
B e S ———

]
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
A

Figure 11-3 : Pont avec inductance de commutation en sortie : Mise en évidence de la pseudo-cellule courant-courant

Quelle que soit la structure mettant en ceuvre ce « pont commandé courant-courant », le principe de
commutation est générique. Le pont est commandé en pleine onde et les transitions lors de commutations
s’opérent avec recouvrement des commandes des 4 interrupteurs et donc court-circuit de la source
d’entrée courant. On amorce alors une résonance qui permet d’ouvrir une diagonale d’interrupteur a
zéro de courant, et ce au deuxiéme passage par zéro (figurell-4). La caractéristique d’interrupteur requise
est de type MOSFET.

>
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% % Ig
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.
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Figure 11-4 : mailles de résonance de la pseudo-cellule courant-courant pendant les transitions ZCS et formes d'onde
caractéristiques
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11.2.ii Démarche de ’étude :

Une étude de ces structures, effectuée par H. Bengassmi [1] a permis de dégager le potentiel de certaines
d’entre elles dans le cadre d’un fonctionnement AC/DC avec absorption sinus du courant d’entrée. Sur
la base de cette étude, on cherchera le « bon candidat », & modifier pour s’inscrire dans le cadre d’une
conversion AC/DC « directe » et avec bidirectionnalité en puissance. La premiere idée est de remplacer
les interrupteurs du pont d’entrée par des interrupteurs bidirectionnels a auto-commutation afin de
découper directement le réseau AC d’entrée. La bidirectionnalité en puissance imposera également
d’avoir un pont de sortie bidirectionnel en courant, donc nécessairement commandé. L’objectif de
I’étude est alors de déterminer en quoi ces modifications impactent le fonctionnement initial ou

simplement la faisabilité globale du convertisseur.
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Figure 11-5 : démarche de construction de la topologie a adopter
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11.3 Les topologies potentiellement exploitables :

Le travail de these de H. Bengassmi développe 4 topologies issues de cette famille de convertisseurs
remarquables pour un fonctionnement en absorption sinusoidale. Ces topologies constituent donc a
priori des candidats potentiels pour notre étude. Il reste a déterminer, pour chacune d’elles, si une

modification structurelle permet la bidirectionnalité fonctionnelle.

La seule variable de commande utilisée dans 1’¢tude est la fréquence de découpage avec le pont d’entrée

commandé en pleine onde.

Hypotheses et notations : Pour chaque structure, on retrouve un circuit résonant Lr, Cr avec différentes

configurations. Dans la suite, on normalisera les différents courants et tensions pour simplifier les

expressions. Les courants seront normalisés par la grandeur Eg/Zr avec Zr = \[g les tensions par

rapport a la tension d’entrée Eg. La fréquence de commande Fc sera également normalisée par

rapport a la fréquence du circuit résonant Lr, Cr : on I’appellera Fnc

11.3.i Convertisseur SCRC (Series Current-driven Resonant Converter) :

N
T EA TL‘E 'm 2 Loz L
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Lr A
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| 1
llcr
" T4 D4 T3 D3
a K —| _I F Y Y

Figure 11-6 : Topologie SCRC

Pour cette topologie quasi-résonante, le circuit (Lr, Cr) résonant est série. L ’avantage du condensateur
série au niveau du transformateur est d’éviter d’avoir une composante continue dans le courant I;,. La
sortie comporte un filtrage capacitif. Les interrupteurs T1 et T3 de méme que T2 et T4 sont pilotés en

commande synchrone avec des rapports cycliques supérieurs a 50%.
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T1
T3

T2
T4

Le chronogramme sur la figure 11-7 montre
les ordres de commande des deux
diagonales d’interrupteurs. Les phases de
recouvrement de commande correspondent
aux transitions résonantes ZCS. Les
interrupteurs étant de type thyristor-dual, la
résonance se fait « avec dépassement ». Le
courant d’entrée continu et faiblement
ondulé est également représenté. 1l impose
le courant I pendant les phases de
conduction d’une diagonale. Le pont de
sortie est implémenté classiquement avec
un cété AC en courant et un coté DC en

tension.

L’implémentation d’un pont

commandé en sortie ne présente donc pas a

priori de contrainte structurelle,

Figure 11-7 : Formes d'ondes caractéristiques de la topologie

SCRC contrairement aux trois autres structures

gue nous détaillerons.

La mise en équation de la structure est présentée ci-dessous, elle aboutit a une relation qui lie les

grandeurs d’entrée et de sortie a la fréquence de contrdle.

Phase 1 [t0 ; t1] : 1° Phase résonante : de I’amorcage de T1 et T3 jusqu’a I’inversion de signe de Iy :

1 Zr.lg 1 ) Zr.lg
ti —ty = w—arctan — = w—arcsm —
r Veg + 2 r Ve, +2
m m

L . , P . . , . . . )
Avec Zr = /C—: impédance caractéristique du circuit résonant (Lr ;Cr) ; w, pulsation du circuit résonant ; V¢,
tension aux bornes de Cr a I’instant t ; V¢, tension aux bornes de Cr a I’instant t;

Phase 2 [t1 ; t2] : 2°™ Phase résonante : de I’inversion de signe de I a I’extinction naturelle de T2 et
T4 :

T 1 ) Zr.lg
t3 —t; = — ——arcsin
wr wr VC1 _&
m

Phase 3 [t2 ; t3] : Phase a courant I, constant : De I’extinction naturelle de T2 et T4 a la commande a

I’amorgage de T2 et T4 :
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Cr Cr Vo\? , Vo\2 ,
ty —t; = E(Vco +Ve3) = E (VC1 + E) —(Zr.1g)? — (V61 — ;) —(Zr.1g)

Les phases guasi-résonantes imposent une condition de fonctionnement : La résonance aboutissant a

I’extinction naturelle du courant dans T2 et T4 impose d’avoir : V¢, > Zr.1g + %

La continuité du courant et 1’écriture des durées des différentes phases rapportées a la fréquence de

contrdle permettent de définir une relation implicite et non-linéaire :

2

2
: g\ A+ = g [(rne =) - g
Fre T+ asin| ————— | —asin 7 + -
ne Vne, + -2 Vne, — 22 ng
m m

A partir de cette expression, on peut tracer la caractéristique du convertisseur. Au vu de 1’allure du
réseau de caractéristiques courant-tension, on peut observer que cette structure se comporte « plutét »
comme une source de courant ; cela est d’autant plus vrai que I’impact des phases résonantes est faible
sur le transfert de puissance, soit pour une fréquence de controle faible par rapport a la fréquence de

résonance.

Cette relation permet également de définir les limites de fonctionnement. L’étude de son domaine
d’existence montre 1’impossibilité d’un fonctionnement & vide. En particulier, un fonctionnement en

absorption sinusoidale autour du « zéro » est impossible.

La topologie SCRC est intéressante pour notre cahier des charges et au vu des commutations mises en
ceuvre au primaire. Malheureusement, dans ce mode de fonctionnement, elle ne permet pas un

fonctionnement PFC.

11.3.ii Convertisseur PRC-CF (Parallel Resonant Converter with Capacitive output
Filter) :

Ro

vac @

Figure 11-8 : Topologie PRC-CF

58



T1
T3

T2
T4

—_—— e —

%

Figure 11-9 : Formes d'onde de la topologie PRC-CF

La topologie de type PRC peut se décliner
en deux versions : une version avec filtrage
capacitif au niveau de la sortie et une
version avec filtrage inductif. La structure
PRC-CF, avec sortie en tension, présente
une implémentation du circuit résonant
avec la capacité Cr en paralléle. La pseudo-
cellule  courant-courant est toujours
présente, et les commutations du pont
d’entrée sont du méme type que pour la

topologie SCRC.

La différence majeure avec la structure
précédente est visible au niveau du pont de
sortie. L’évolution de la tension Ver

impose la commutation du pont de sortie.

Elle oscille entre les niveaux plateau « VO/m » et « —\V0/m ». Chaque inversion de Vcr est provoquée

par la résonance Lr, Cr. Ainsi, les phases de transfert de puissance a la charge couvrent uniguement les

intervalles pour lesquels Vcr=V0/m ou bien Vcr=—V0/m. Le pont de sortie interconnecte deux sources

de tension, méme si la capacité Cr n’est pas une source de tension statique a proprement parler. Les

interrupteurs ne peuvent donc pas changer d’état quelle que soit la charge de la capacité Cr. Le

remplacement du pont de diodes par un pont commandé présente donc de sérieux problémes de

faisabilité. La mise en équation du transfert de puissance donne une relation de la méme fagon que pour

établir la caractéristique de sortie de la structure SCRC.

Les phases quasi-résonantes imposent la condition de fonctionnement suivante :

Vo >m.Zr.lg

Celle-ci ne contraint pas particulierement le fonctionnement en absorption sinusoidale.

De méme, la caractéristique du convertisseur, de type source de tension commandée, n’admet pas de

limites rédhibitoires au fonctionnement a vide :

1 Vi
Fnc m(Vyy—m)

Rn
m.Vyo

m.Vyo
2.Rn

T+

— arcsin (
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1L.3.iii
Filter) :

Convertisseur PRC-IF (Parallel Resonant Converter with Inductive

Figure 11-10 : Topologie PRC-IF

TIF=—————— . —— -

T3 ' |

— Laseconde version du type PRC comprend

simplement un filtrage inductif au niveau

T2 1
T4 | | I |

de la charge. Les formes d’ondes sont

analogues au PRC-CF, les commutations

—

du pont d’entrée sont identiques, mais la

capacité Cr n’est jamais clampée puisque la

sortie est en courant.

Dans ce cas également, le pont de sortie

admet un fonctionnement contraint. C’est

le signe de Vcr qui impose 1’état des

diodes.

L’étude temporelle donne la contrainte de

commutation suivante :

Veg > 2.Zr.\ym. 1. 1g

Figure 11-11 : Formes d'ondes caractéristiques de la topologie

PRC-IF

La relation entrée-sortie est donnée par I’expression :

Fnc Vnct + (m.Ing — 1)2 —m.In
VTl():Z. - <\/ 0 ( 0 ) 0)

1—m.Ing

La contrainte de commutation introduite au niveau de 1’expression entrée-sortie amene a la condition

nécessaire : Ig > m.10. Cette inégalité est impossible a respecter pour un courant d’entrée de forme sinus
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et un courant de sortie « raisonnablement ondulé » (pas de forme sinus redresse). Cette topologie est

donc incompatible avec un fonctionnement en absorption sinusoidale.

11.3.iv

with Inductive Filter) :

|
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|
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Convertisseur ZVSRC-IF (Zero Voltage Switching Resonant Converter

Ro

el
!
Pl
bl

Cette derniere topologie étudiée se
distingue nettement des précédentes car
elle met en ccuvre au niveau du pont
primaire une pseudo-cellule de type

courant-tension. Dans ce cadre, les

Yy
Figure 11-12 : Topologie ZVSRC-IF
T1 i 7 r=
T3 : I |
2 - |\ T T T T
T4 . |
I

Figure 11-13 : Formes d'ondes caractéristiques de la topologie
ZVSRC-IF

interrupteurs du pont d’entrée ne sont plus
ouverts a zéro de courant mais amorcés a
zéro de tension; commutations ZVS. La
sortie admet un filtrage inductif. On ne
détaillera aucune expression pour cette

structure.

La capacité Cr voit des phases de résonance
alternées avec séquences ou elle est
clampée a zéro, pendant les courts-circuits
de I’inductance d’entrée. Le blocage d’une
amorce la

diagonale résonance qui

provoque la charge de Cr simultanément a

I’inversion de Ir. La capacité Cr voit ensuite une décharge a courant constant qui s’achéve au passage

par zéro, provoquant 1’amorgage naturel de la diagonale complémentaire.

61



La deuxieme particularité concerne le pont de sortie. Implémenté au sein d’une cellule courant-courant,
son état est imposé par le courant Ir et le courant de sortie 10. Une fois de plus, I’implémentation d’un
pont commandé dans I’optique d’un transfert de puissance négatif impose un comportement particulier
des interrupteurs. De plus, I’inconvénient de cette topologie est relatif aux contraintes appliquées sur les
interrupteurs du pont d’entrée qui se doivent de tenir la tension maximale admise par Cr. En revanche,

celle-ci est également capable d’assurer un fonctionnement en absorption sinusoidale, comme le montre

sa caractéristique de sortie :Vny =1 — 2.%.1710

Au regard de leur principe de commutation sur le pont de sortie, les topologies PRC-CF/IF et ZVSRC
sont trop complexes a mettre en ceuvre dans une optique de bidirectionnalité en puissance, avec un pont
de sortie commandeé. Dans le cas le plus simple, il faudrait implémenter des interrupteurs capables
d’avoir un comportement de type diode, mais avec une orientation dépendant du transfert de puissance.
En termes de faisabilité, seule la topologie SCRC serait envisageable mais I’étude de Benqassmi montre
des limitations importantes pour fonctionner en PFC. On peut néanmoins tenter une modification du

fonctionnement du pont d’entrée et voir son impact sur la faisabilité¢ d’un fonctionnement PFC.

) Reéversibilité en puissance Contraintes en tension sur
Absorption o ) )
] (complexité implémentation du pont les interrupteurs
sinusoidale )
de sortie)

SCRC NON + + -
PRC-CF POSSIBLE - — +
PRC-IF NON — —
ZVSPRC-IF | POSSIBLE - — +

Tableau I1-1 : Tableau comparatif des structures current-fed quasi-résonantes
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11.3.v Restriction a la topologie SCRC avec phases résonantes modifiées :
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Figure 11-14 : Structure SCRC modifiée avec pont de sortie actif
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Figure I1-15 : Formes d'ondes caractéristiques de la topologie

SCRC modifiée avec interrupteurs d'entrée de type thyristors

La structure SCRC classique développée au point
précédent nécessite des interrupteurs avec une
caractéristique de type thyristor-dual avec une
commutation ZCS «au deuxiéme passage par
du courant dans

Z€ro » I’interrupteur. En

substituant a cette caractéristique d’interrupteur
type
commutation ZCS se fait alors au premier

un comportement de thyristor, la
passage par zéro, les formes et les équations qui
régissent le transfert de puissance en sont

modifiées.

La figure 11-15 donne les formes d’ondes de cette
version modifiée avec une caractéristique type
thyristor sur les interrupteurs d’entrée. Les

différentes phases de fonctionnement ont été

reprises afin de poser les nouveaux criteres de fonctionnement pour cette version modifiée. Dans une

optique de réversibilité en puissance, un pont commandé est implémenté au secondaire. Celui-ci est

commandé en phase avec le pont primaire.

Phase 1 [tO ; t1] : 1°® Phase résonante : de I’amorgage de T1 et T3 jusqu’a I’extinction naturelle de T2

et T4:
2.arctan ZT—IgV
Vey — -2
_ m
ty—t =
Wy
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Avec Zr = /% impédance caractéristique du circuit résonant (Lr ; Cr) ; w, pulsation du circuit résonant ; V¢,
tension aux bornes de Cr a I’instant ¢t ; V¢, tension aux bornes de Cr a I’instant ¢,

Phase 2 [t1; t2] : 2°™ Phase résonante : de I’inversion de signe de I r a I’extinction naturelle de T2 et
T4:

t, —t, = _T 2.V
A 4.V
2 1 Ig ( 0)
Pour ce fonctionnement, il persiste toujours une condition de commutation ZCS quasi-résonante .

Vo
VCO > —
m

Comme précédemment, 1’expression d’une demi-période de découpage a I’aide des durées calculées

précédemment amenent & une équation entrée-sortie sur les valeurs normalisées :

In 2.Vnc
g N 0

T
— = 2.arctan

Fnc Vny Ing
m

Cette expression perd de son utilité dans le cadre de ce fonctionnement pour lequel les phases quasi-

Vncy —

résonantes impactent peu le transfert de puissance. Cette caractéristique entrée-sortie est en fait tres
proche d’une source de tension commandée, mais avec un domaine de fonctionnement réduit,

notamment & fort rapport de tension entrée-sortie : Vny > 1.

La condition de commutation ZCS est moins contraignante que pour le fonctionnement SCRC
traditionnel, néanmoins, une fois encore, elle trop contraignante pour un fonctionnement AC/DC avec
absorption sinusoidale. Cela confirme ainsi que c’est véritablement le principe méme du convertisseur
avec guasi-résonance série qui est incompatible avec un fonctionnement pour une tension et un courant

d’entrée de forme sinusoidale.

Dans le cadre d’un pont de sortie commandé, on pourrait envisager de déphaser légérement le pont de
sortie afin d’imposer une polarité au secondaire qui « favorise » les quasi-résonances et réduirait

fortement la contrainte sur la tension instantanée VcO.

Cependant, on observe de fagon générale, dans 1’étude de ces différentes structures, que la capacité de
résonance Cr est génante pour le fonctionnement souhaité. Pour 2 des 4 structures initiales ainsi que
pour cette version modifiée, le fonctionnement quasi-résonant induit des contraintes en tension
importantes sur Cr ainsi que sur les interrupteurs. Pour les 2 autres cas, nous avions conclu au point

précédent que I’implémentation du pont de sortie était trop délicate.

Ces points aménent a abandonner la quasi-résonance dans 1’optique d’un convertisseur AC/DC

réversible. Le seul élément ayant un réel intérét est le principe de commutation ZCS de ces
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convertisseurs current-fed. L’idée est de définir une topologie conservant le principe de commutation

de la pseudo-cellule courant-courant mais sans ’introduction de la quasi-résonance.

11.3.vi Modification structurelle :

La capacité Cr est génante dans I’optique d’un fonctionnement AC/DC full-ZCS sur les interrupteurs
d’entrée et son impact sur le transfert de puissance n’est pas particulie¢rement souhaité. De plus, elle
n’est pas indispensable au systeme pour générer des commutations ZCS sur les interrupteurs avec
« di/dt » contrblés. En effet, le contréle des commutations ZCS peut en effet se faire via la commande
du pont de sortie. Au lieu de provoquer les transitions ZCS via I’amorcage d’un circuit résonant, c’est
simplement en imposant la tension aux bornes de 1’inductance série Lr que 1’on permettra les variations
de courant souhaitées aboutissant au ZCS. La capacité Cr est donc simplement supprimée du circuit. On

retrouve purement ’association de deux « pseudo-cellules courant-courant » avec inductance de maille

commune.

_;rfrw\n ;gm

T11 T12 T11 T12

[L?’ ILr
(1)‘ Ve G J} Vo

T14 THW T14 713

e
lg—)— L

T11 T12 Ti1 Tiz

T14 T3 Ti4 T13

—_— | _— |

Figure 11-16 : Transitions lors des différentes commutations de la structure modifiée avec contréle via le pont de sortie ; 4
cas

Le principe de commutation ZCS est ainsi beaucoup plus simple a exprimer qu’en quasi-résonance. La
figure 11-16 décrit le fonctionnement du pont primaire. Son fonctionnement en commutation permet
aisément de dissocier les commutations de deux interrupteurs d’une diagonale, donnant ainsi une

grandeur de commande supplémentaire.
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I1.4 Structure ZCS finale :

I1.4.i Principes généraux de fonctionnement :

So1 |k S22 |l
Sy Sis JEES EE

<lIs >aFe

20ms 20ms

Figure 11-17 : Schéma global de la structure current-fed choisie

La structure current-fed adoptée se distingue également nettement des structures précédentes étudiées
de par son fonctionnement. De méme que pour la version modifiée quasi-résonante présentée
précédemment (11 .2.v), I’impact des transitions ZCS n’est pas significatif dans le transfert de puissance.
La fréquence de découpage ne peut donc plus étre considérée comme un véritable paramétre de contréle.
En revanche, avec un pont de sortie commandé, on obtient au maximum trois paramétres de controle :
le rapport cyclique du pont d’entrée, le rapport cyclique du pont de sortie et le déphasage entre les deux

ponts.

A 4

Figure 11-18 : Courant Ir et tension Vp imposée par le pont secondaire et ramenée au primaire
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La contrainte de commutation donne le signe de la tension Vp imposée par le secondaire pendant les
transitions ZCS ; Les cas sont résumés dans le tableau 11-2 (en supposant Ig courant d’entrée positif). Il

en résulte des critéres a respecter sur les variables de commande.

Commutation Condition ZCS

Conditions résultantes sur la commande

2xIgxLf
2D¢+D3+De—1—m>0 et Ds+De_2D(p<0t5

Tableau I1-2 : Synthese de la contrainte de commutation a courant d'entrée Ig positif
Les transitions ZCS peuvent étre négligées pour la mise en équation du transfert de puissance. La

mise en équations du convertisseur s’opére alors classiquement de facon analogue a celle d’une

alimentation a découpage type boost.

L’équation entrée-sortie est donnée par 1’expression :

m

Vs=———x
1-4.D,

Vg

Il est intéressant de noter que 1’équation entrée-sortie ne dépend que d’une seule variable de commande.
Le systéme admet trois degrés de liberté au niveau de la commande alors qu’en réalité, seul le déphasage

D, impacte le transfert de puissance.
I1.4.ii Fonctionnement en absorption sinusoidale [3] :

Dans cette partie on s’intéresse au fonctionnement avec absorption sinusoidale. On étudiera le
convertisseur sur une demi-alternance positive du réseau d’entrée seulement, par commodité, afin
d’établir une loi de commande. La gestion des fonctionnements a courant d’entrée négatif ou bien en
transfert de puissance inverse sera traitée ultérieurement. En considérant un courant d’entrée sinus :

Vg(0) = Vgpu.sin(0) et Ig(0) = Igy.sin(0) avec ® = w..t pour tous les calculs qui suivront.

D’ou I’expression du courant de sortie au deuxieéme harmonique du fondamental du réseau d’entrée :

Vgwm-I8m
Is(6 =———"sin?(®
(0lo.zre =B sin? (o)
Que I’on peut également écrire :
15(0)]o.2re = 2.< Is >,.sin?(8) Ou bien encore Is(8)|q 2pe = 2'<‘1;:>° .sin?(8)
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La loi de commande en boucle ouverte dans le cadre d’un fonctionnement en absorption sinusoidale
peut étre déterminée « classiquement » de la méme fagon que pour un convertisseur a découpage avec

une entrée inductive type redresseur commandé en MLI [3].

L’équation de maille au premier harmonique sur le courant d’entrée Ig permet de lier celui-Ci aux

variables de commande via I’expression de la tension commandée appliquée au secondaire de Lg :

- Vg - VelFe

L I
S
La tension de commande s’écrit :

Vs

Velo.re = (1 —4 D""O..Fe)a

On en déduit la loi de modulation en boucle ouverte suivante :

1 mLg w,. IgM m.Vgy

Dolore =2 4.Vs 05(8) — -5 sin(8)

Pour une inductance d’entrée faible, puisqu’il s’agit d’un élément de filtrage HF, de telle fagon qu’on
ait :
Lg we.Igy K Vgu

on peut alors admettre :

1 m.Vgy
D‘Plo..Fe 2 AV ———sin(0)
I1.4.iii Dimensionnement du rapport de transformation :

Le réel intérét de I’approximation établie précédemment sur la loi de commande est de donner un

élément de dimensionnement sur le rapport de transformation. La variable de commande o étant bornée

. . . v
entre 0 et 0,5 on obtient une condition sur le rapport de transformation: m < ﬁ
M

Cette condition est théorique. En pratique, si ’on tient compte des limitations des rapports cycliques
dans le cadre d’une implémentation physique de la stratégie de commande et que 1’on souhaite avoir
une dynamique suffisante, cette condition sur m n’est pas suffisante. On admet traditionnellement pour
un redresseur commandé sur un réseau d’entrée 230Veff qu’on doit au moins avoir 400V en tension de

sortie [3].

Pour notre cas d’étude, on pose donc la condition suivante :

< Vs
M= %00

Souhaitant tout de méme la plage de variation la plus grande possible pour a, il n’y pas lieu de choisir

un rapport de transformation inférieur a cette limite :
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Vs

m=m1im=m

Remarque : Le rapport de transformation impacte également la dynamique des transitions ZCS. Il peut

également étre choisi en prenant en compte les « di/dt » souhaitées pendant les commutations.

1.4.iv Filtrage :

Les éléments a dimensionner sont I’inductance d’entrée ainsi que la capacité de sortie.

Pour I’inductance, il s’agit d’un filtrage des composantes HF, induites par le découpage, on regarde alors
les variations du courant Ig dans I’inductance d’entrée a I’échelle d’une période de commutation. On

exprime 1’ondulation du courant d’entrée :

Alg = 2.Vs D,.(1-2.D
g_m.Lg.Fd o ( D)

On dimensionne par rapport au pire cas qui est atteinten D, = 0,25

On peut ainsi fixer la valeur de Lg en imposant une ondulation maximale admissible AIg . :

Vs
4. m. Alg . Fd

Lg = Lgmin =

La capacité de sortie doit compenser la variation d’énergie basse fréquence imposée par le
fonctionnement en absorption sinusoidale afin de limiter 1’ondulation résiduelle sur la tension de sortie.
1l s’agit donc d’un élément de filtrage au deuxieéme harmonique de la fréquence du réseau d’entrée. La
mise en équation de I’ondulation de la tension de sortie sera donc faite a I’harmonique 2. Sur la figure

11-19, on dissocie les harmoniques du courant de sortie :

4 >, harmoniques |

2IyE Igp; l [

| : Lo >F R
| \Ii I | 0

Figure 11-19 : Schéma équivalent représentant les différentes composantes du courant de sortie non filtré

L’expression du courant de sortie est donnée par :

(1 —4.D | ) Vo I
?lg. Fe _Vem-18m . ,
- Ie(0) = —vys Sin (we. 1)

Is|o.2re =
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On s’intéresse ici seulement a la composante a 2Fe :

Vgm-Igm

> Vs cos(2w,. t)

IS|2pe = —

On admet que la capacité de sortie absorbe la totalité de la composante basse fréquence du courant de

sortie < Is >,ge. On en déduit la composante a I’harmonique 2Fe de Vs :

Vgm-Igm

VS|ppe = = —
l2re 4.Vs.Cy. @,

cos(2w,. t)

D’ou I’ondulation de tension :

Vgu. Igm
AVs = — oM SM
5= 2.Vs.Cy. 0,

On peut ainsi fixer la valeur de C en imposant une ondulation maximale admissible AVS 4 :

Co = Comin = “Bu 1o
0 Omin 2.VS.AVS .y We

11.4.v Régulation [3]

De méme que pour le dimensionnement ainsi que 1’établissement de la loi de commande, le
convertisseur étudié présente le comportement d’un boost. On peut donc appliquer les résultats bien
connus de la régulation d’un redresseur boost en absorption sinusoidale. Le systeme de régulation doit

assurer un courant absorbé de forme sinus et réguler la tension de sortie.

Remarque : aucun élément parasite n’est pris en compte dans cette étude, de méme que le réseau d’entrée
qui est considéré comme une source de tension parfaite en entrée de I’inductance Lg. Tous les signaux

considérés sont moyennés a I’échelle de la fréquence de découpage.

Boucle interne de courant

« PI» | «P» rapprochee

AY
Vs” , Igm Ig ; " Veom| ¢
Correcteur | 1 X Correcteur : Commande
I
1

1
1
Vs \ Ig

Figure 11-20 : Schéma bloc global de régulation du convertisseur

e Boucle de courant :
L’expression de la fonction transfert en boucle fermée permet de choisir le gain du correcteur

proportionnel Kp :

Lg. Fc
GO

Kp =21
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Avec Fc la fréquence de coupure ; GO rapport entre le niveau de la tension de contréle fournie au bloc
de commande rapprochée et la tension réelle Ve(p) appliquée au secondaire de Lg ;

e Boucle de tension :
Pour modéliser la boucle en tension, on considére la boucle interne en courant comme idéale, ¢’est-a-
dire : Ig(t) = Ig*(t). La mise en équation s’appuie sur une modélisation « petits signaux » autour du

point nominal de fonctionnement. La fonction transfert en boucle ouverte est donnée par :

Vs(p) _ Vgy Rs
N " 4.Vs' Rs.C
Ig,(p) 4.Vs 1+Top

Avec C, capacité de sortie et Rs charge résistive en sortie.

Un correcteur proportionnel intégral est donc suffisant pour la boucle de tension :

1
Cy(p) = va (1 + Ti-p>

D’ou la fonction transfert en boucle fermée :

Vs'(p) 1+71.p

Vs(p) 4.Vs ) +Rs.co.ri.4.% 5
Rs.Vgn Koy P T 2Rs. Vgyu K, P

1+T1(1+

La dynamique du systéme en boucle ouverte a été considérée comme lente par rapport a la puissance
fluctuante a 2Fe. Il est important que la dynamique du correcteur Pl respecte également ce point. On

peut trouver dans la littérature une limitation autour de 5SHz pour un réseau d’entrée 50Hz.

Ci-dessous, les expressions des deux parameétres du correcteur en fonction des paramétres du modéle

ainsi que des caractéristiques désirées sur la pulsation w,, et z coefficient d’amortissement.

Z.Co.VS 4Vs . _ ng-va

Koy = 2.2. 0w, —— T =
n vem RsVgy ' ' w3.Co.2Vs

pv

La commande a été implémentée en simulation avec comme critére au maximum 10% d’ondulation du

courant d’entrée et un volt sur la tension de sortie.
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Caractéristiques

Tension Frequence de
Tension d’entrée Ve Puissance nominale nominal de ,q
: découpage
sortie
230 Veff 100W 20V 101,57kHz

Elements passifs

Inductance d’enrée Lg

Capacité de sortie

Résistance de sortie Rs

Co
16mH 16mF 4
Correcteur P (boucle courant) Correcteur PI (boucle tension)
Fc = 15kHz w,=5Hz;z=1

Kp va Tj

3,77 0,037 0,03
Tableau 11-3 : Paramétres du convertisseur implémenté en simulation

Ig Vs

; 22,5 ' \

Consigne
20——————————g ————— ! ‘
17,5+ 4
. L . . . . 15 \ . . .
0.16 0.165 0.17 0.175 0.18 0.185 0.19 0.195 0.2 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3

Figure 11-21 : Allure du courant d’entrée en régime permanent (a gauche) et Réponse du systeme en tension sur un échelon

de charge (a droite)

Les résultats de simulation du systéme en boucle fermée montrent une bonne régulation de la tension de

sortie. Néanmoins on observe une 1égére distorsion du courant d’entrée pour une bande passante du

correcteur Pl sur la boucle de tension fixée a la « limite » 5Hz. Le correcteur sur la boucle de tension a

été choisi afin de se placer en amortissement critique, donc pas de dépassement.

Ce systéme a le mérite d’étre simple et son fonctionnement est convenable.
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11.5 Pilotage du pont d’entrée dans les 4 quadrants

11.5.i Gestion de la demi-alternance négative

Contrairement a un simple redresseur monophasé pour lequel I’inversion du courant d’entrée ne
nécessite aucune précaution particuliere sur la MLI, le changement de demi-alternance du réseau
d’entrée pour le convertisseur étudié n’est pas transparent vis-a-vis de la commande et doit étre « géré ».
Ce convertisseur en conversion AC/DC nécessite un monitoring du signe du courant d’entrée, comme

c’est également le cas pour les autres structures AC/DC monophasées & interrupteurs bidirectionnels.

La figure 11-22 donne un apercu des signaux de commande en fonctionnement au changement de demi-
alternance. On peut observer le déphasage entre les ordres d’amorgage au niveau du pont d’entrée et la
tension commutée par le pont de sortie Vp : A I’inversion de signe du courant d’entrée, les déphasages

entre commande du pont d’entrée et celle du pont de sortie sont également inversés.

/ Ig>0
e ]|

1

|

|

|

1

|}
Commande | T12 I
morsse ng ||| (I

. L
|
|

~

Ig

4 200
Ir off /2,7 Ho Vp
05H 1-200

VS 16 0(‘65 3‘17 0 A;75 D"\B 0;35 9;9 0. 1‘95 0‘2 - . ! . !
00300 003 o300 00300 00300 00300 00300

0.5

Figure 11-22 : Mécanisme de gestion du zero-crossing avec arrét de commande et inversion du déphasage

En termes de loi de commande, si I’on reste référencé par rapport a la commande du pont d’entrée, cela

revient & un déphasage :
Prg<o =TT+ Qg0

La relation induit ainsi un «saut» de ¢ au changement de demi-alternance. Pour effectuer une
discontinuité en douceur, on stoppe les ordres d’amorgage du pont d’entrée au voisinage du zéro de la
tension d’entrée Ve et on le laisse s’éteindre naturellement afin d’inverser la commande sans transfert

de puissance. On reprend ensuite le fonctionnement « normal » sur la « nouvelle » demi-alternance.
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11.5.ii Gestion du fonctionnement a transfert de puissance négatif :

Le convertisseur doit pouvoir fonctionner en transfert de puissance inverse, vers le réseau d’entrée. En

termes de commande, il s’agit d’un changement de signe du déphasage ¢ :

Qp<o = —Pp>o

11.5.1ii Comportement requis des interrupteurs (rappel) :

On rappelle que les interrupteurs de pont d’entrée ont une caractéristique de commutation requise de
type thyristor : amorcage commandé et blocage naturel a zéro de courant. Pour des interrupteurs
bidirectionnels a deux commandes de grille, le comportement équivalent, qui a déja été présenté au

premier chapitre, est visible ci-dessous :

AN M

Figure 11-23 : Schémas équivalent du comportement souhaité pour le pont d'interrutpeurs bidirectionnels sur chaque demi-
alternance du courant d'entrée

Pour I’interrupteur bidirectionnel mono-grille en commutation automatique, la synthése du « thyristor

bidirectionnel » décrite au premier chapitre permet le fonctionnement attendu. On rappelle son principe :

Com i
1
q-/‘ Com
O_Dse“- ) Etat : amorcé (Com=1)
S En attente d’autorisation de blocage
-\ S —+\Com
BlocAuto
0 SZ Etat : amorcé (Com=0)
—p En attente de blocage
o
—DO—,_ ) 4 fou\BlocAuto
% Etat : bloqué
En attente d'amorcage
. —

Figure 11-24 : Schéma logique du driver a auto-commutations ZCS (a gauche) et diagramme d’état associé (a droite)
Dans ce cas, avec blocage en commutation automatique, on peut s’affranchir du monitoring du signe du

courant d’entrée pour le pilotage des interrupteurs. Le bloc logique pour la commande des interrupteurs

est fait a base de bascules D & entrée « SET ». Le signal d’auto-amorcage « BlocAuto » issu du
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comparateur peut provoquer un ordre au blocage a courant initial négatif ou bien positif. L’entrée SET
sur chacune des deux bascules permet d’avoir le signal issu de la commande éloignée de commande a
I’amorgage comme signal prioritaire sur 1’auto-commutation et qui agit ainsi également comme un

signal d’autorisation de 1’auto-commutation.

11.5.iv Les limites de la pseudo-cellule courant-courant :

L’avantage de ce convertisseur est d’avoir un courant d’entrée non découpé, ce qui en fait une structure
adaptée au fonctionnement en absorption sinusoidale. Contrairement a un simple redresseur boost, cette

structure permet également de fonctionner en abaisseur suivant le choix du rapport de transformation.

Toute I’étude précédente s’est faite en considérant des éléments idéaux, sans prise compte des éléments
parasites. Si I’on considére les capacités parasites des interrupteurs, on peut observer qu’un mauvais
fonctionnement du pont d’entrée en commutation peut créer des surtensions sur les interrupteurs ; par
exemple un blocage en retard d’un des interrupteurs apres le zéro de courant provoque alors la mise en

série de Lg et Lr avec des états de charge différents.

De maniére générale, la problématique de mise en ceuvre d’une cellule « courant-courant » de ce type
est d’avoir les tensions des interrupteurs « libres » : la tension d’un interrupteur bloqué n’est pas
« clampée », ni par 1’étage d’entrée ni par 1’étage de sortie puisque les deux cotés sont inductifs. Les
capacités parasites des interrupteurs sont donc libres d’entrer en résonance, notamment avec

I’inductance Lr en sortie du pont.

Si I’on considére une situation initiale en fonctionnement « normal », sur une commutation : $14 —

S12 et S13 = S14 (voir premiére ligne du tableau 11-1).

A 10, S11 et S13 s’ouvrent a zéro de courant, leur tension respective est nulle ; S12 et S14 sont alors
fermés et conduisent le courant d’entrée Ig ; ’inductance Lr conduit alors le courant -1g. On considére

alors le circuit suivant :

Lg
lg (2mH)
Vi J_ Cr Ron
__(lnF) (200m4a2)
Lr
12 Q0uH) |
Ve L Rir 2| =1g
+> (100mR) Vs to
= “m *lfl|m=Ig
*lr| =-lIg
14 w
Ron o L], *v1|m: 0
200ma
( ) [1nF)—|_ *v3| -0
to

Figure 11-25 : Modele simplifié lors de la fermeture a zéro de courant de T12 et T14
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Figure 11-26 : Formes d'onde du modele simplifié mettant en évidence les oscillations parasites

La figure 11-26 montre les oscillations en tension et en courant avec la configuration initiale décrite sur
lafigure 11-25. Ce cas de figure se distingue des surtensions habituelles que 1’on observe dans une cellule
de commutation standard relativement aux ordres de grandeur des éléments résonants : dans ce cas de
figure, I’inductance de sortie Lr est trés grande par rapport a I’ordre de grandeur d’une inductance
parasite de maille. Lr=10uH >> 100nH. Dans une telle configuration, I’amortissement induit par les
résistances parasites de maille a un impact réduit et on peut observer sur 5 s des oscillations importantes
soit sur une demi-période de fonctionnement a une fréquence de découpage de 100kHz. On remarquera
que ce cas de figure n’est pas la pire configuration possible. On suppose ici une commutation idéale de
S11 et S13 a zéro de courant sans retard. De plus, les capacités parasites sont supposées de valeur

constante 1nF.
On peut également pallier au probléme en implémentant un écréteur dissipatif dans le circuit.
Ces surtensions ne sont donc pas en soi rédhibitoires au fonctionnement. C’est la technologie utilisée

pour les interrupteurs qui est déterminante. Si le rapport % n’est pas trop défavorable dans le cadre d’une

cellule courant-courant a IGBT, I’emploi d’interrupteurs GaN est potentiellement beaucoup plus
problématique au regard des capacités parasites des transistors HEMT GaN du commerce de calibre
650V :
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GS66508T Capacitance Characteristics
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Figure 11-27 : Capacités parasites d'un composant GaN system 650V 30A

L’interrupteur bidirectionnel mono-grille n’admet aucune conduction inverse lorsqu’il est bloqué, les
oscillations ne peuvent donc pas étre clampées par la mise en conduction inverse d’un interrupteur. Les
deux derniers points rendent I’'implémentation d’une cellule courant-courant périlleuse dans le cadre

d’interrupteurs bidirectionnels mono-grille de technologie HEMT GaN.

11.5.v Et le dual ?

Ces limitations de la cellule pseudo courant-courant justifient I’intérét d’étudier la structure « duale »,
ce qui nous amene a étudier la commutation ZVS automatique pour I’interrupteur bidirectionnel mono-
grille. On consideére le circuit dual du « pont courant-courant » (figure 11-16). On rappelle que le « pont
courant-courant » précédemment étudié implémente des interrupteurs & amorgage commandé et a
blocage automatique a zéro de courant. Un fonctionnement dual suppose alors des interrupteurs
commandés au blocage et en amorgage ZVS automatique. De méme que la tension commutée par le
pont de sortie pilotait les commutations ZCS pour la structure en courant, le fonctionnement dual
nécessite une source de courant « pilotable » afin de controler les charge/décharges de la capacité de
sortie lors des commutations. Il faudra alors déterminer si une telle pseudo-cellule tension-tension
(duale) est moins problématique en termes de mise en ceuvre : 1’étude est présentée au chapitre suivant.
La cellule courant admet une problématique d’oscillations des tensions aux bornes des interrupteurs. On

peut s’attendre a observer des ondulations de courant parasites pour la cellule « tension-tension ».
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Figure 11-28 : pseudo cellule tension-tension avec formes d ondes duale de la pseudo-cellule courant-courant (figure 11-16)
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Conclusion partielle

Le chapitre précédent avait permis de situer la problématique de mise en ceuvre de I’interrupteur
bidirectionnel mono-grille, notamment au regard de la commutation. La commutation a « vitesses
controlées » en ZVS ou bien en ZCS avait été posée comme condition nécessaire. Dans ce cadre, il
apparait trés vite que la famille des convertisseurs a quasi-résonance représente une, sinon la seule piste

exploitable au sein des convertisseurs a découpage.

Ce chapitre a ainsi permis d’investiguer le c6té ZCS avec 1’étude d’un certain type de topologies de type
current-fed pouvant satisfaire la condition de commutation fixée. Il ressort de I’étude, parmi les
différentes topologies exploitables, un bon nombre de convertisseurs inadaptés au maintien des
commutations ZCS en fonctionnement AC/DC. Certaines ont également été mises de coté car elles ne

peuvent étre bidirectionnelles en puissance.

Une seule topologie, issue de cette étude avec modifications, a été retenue. Si 1’étude théorique en fait
une structure prometteuse, pouvant fonctionner en absorption sinusoidale, plus simple a contréler qu’un
convertisseur quasi-résonant, elle se révéle difficile a mettre en ceuvre et nécessite des éléments

d’écrétage afin d’immuniser les interrupteurs contre des surtensions destructrices.

Il reste désormais a étudier les perspectives de mise en ceuvre d’interrupteurs bidirectionnels mono-
grille en commutation automatique sur des structures ZVS. La structure duale de la structure ZCS coté
primaire améne directement une base d’étude pour la structure ZVS. Le chapitre suivant méne

rapidement a la topologie Dual Active Bridge.
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Chapitre 11l : RECHERCHE ET ETUDE
D’UNE TOPOLOGIE DE CONVERSION
A COMMUTATIONS ZVS
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L’étude menée au chapitre précédent avait pour objectif de définir une structure offrant un
«environnement de commutation » avantageux pour l’interrupteur bidirectionnel mono-grille en
commutation automatique ZCS. Différentes structures de conversion étudiées ont amené a sélectionner
une topologie en particulier pour laquelle ont été décrits les avantages et les limites. En dernier lieu,
cette étude a également suggéré un pont d’interrupteur 4 segments en commutation automatique ZVS

avec un principe de fonctionnement « dual » de la structure ZCS retenue.

Dans ce chapitre, nous allons montrer en quoi la structure & définir & partir du pont bidirectionnel en
commutation peut étre avantageusement un convertisseur de type Dual Active Bridge en conversion
AC/DC « directe » avec une contrainte de type fonctionnement full-ZVS sur le pont d’entrée. L’étude
du DAB avec modulation sinus du courant et de la tension d’entrée permettra de déterminer une loi de
commande. La contrainte ZVS « a résonance » sera également étudiée dans ce cadre. La modélisation
« quasi-exacte » du convertisseur permettra de distinguer Iégerement son fonctionnement d’un « pur »
Dual Active Bridge en conversion AC/DC et montrera la faisabilité théorique du fonctionnement en
auto-commutation ZVS du pont d’entrée avec une entrée alternative et un fonctionnement en absorption

sinusoidale.

Etant donné la complexité de la modélisation exacte d’une structure quasi-résonante en conversion
AC/DC comme la structure ZVS retenue, on peut s’interroger sur I’intérét de négliger dans un premier
temps les phases résonantes dans I’expression du transfert de puissance. La question se pose en termes
de modélisation du convertisseur. Doit-on inclure les phases résonantes en amont de 1’étude, au risque
de ne pas aboutir ? Peut-on alors décrire toute une étude simplifiée et inclure les phases de commutation

résonantes a posteriori, au risque alors de ne pas pouvoir satisfaire la contrainte de commutation ZVS ?
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111.1 Définition de la topologie ZVS :

1.1

Pont ZVS « tension-tension » :

De méme que le pont ZCS implémente deux pseudo-cellules courant-courant avec inductance de

commutation Lr, commune et ramenée en sortie, son circuit dual « ZVS » implémente deux cellules de

commutation ZVS avec capacité de commutation Cr commune également ramenée en sortie.

Les interrupteurs sont alors commandés au blocage et en amorcage automatique a zéro de tension. Sur

la figure I11-1, le pont est commandé en pleine onde sur une inductance (Lr) en court-circuit. On observe

nettement les phases de conduction alternées avec des transitions résonantes pendant lesquelles le circuit

résonant provoque 1’inversion de la tension aux bornes de la capacité Cr.
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Figure I11-1 : Schéma de la structure et chronogramme du fonctionnement idéal du pont d'entrée avec inductance Lr en

court-circuit

84



.10 Quel convertisseur pour la pseudo-cellule « tension-tension » :

Une telle cellule «tension-tension » respecte le critere de commutation. Il reste a étudier son
implémentation au sein d’un convertisseur capable de fonctionner en absorption sinusoidale et
bidirectionnelle en puissance. En reprenant la démarche de Bengassmi [1] et en limitant le circuit
résonant au premier ordre, on définit une topologie de type Dual Active Bridge quasi-résonant avec
inductance série et sortie de type tension. On peut d’emblée considérer une sortie en courant comme
problématique en raison de la caractéristique requise sur les interrupteurs de sortie surtout dans 1’optique
d’un fonctionnement réversible ; ce cas est donc écarté pour les mémes raisons que la topologie ZVSRC-
IF (11.3.iv).

o [ ‘ ’o)
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Lr ST en
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‘ 524 Sl3
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Figure I11-2 : Topologie ZVS duale associée et schéma équivalent vu de 1'étage transformateur

On pilote alors directement la tension au secondaire de I’inductance Lr avec le pont de sortie, ce qui
permet de contrdler indirectement la « source de courant Lr ». On reconnait ainsi un fonctionnement
identique de celui du Dual Active Bridge avec pont d’entrée en commutation ZVS en quasi-résonance.
Dans notre cas, les effets capacitifs sur les transitions ZVS sont marqués par la présence de la capacité

Cr qui ralentit les commutations et induit un fonctionnement quasi-résonant.

T L.ii Equivalence sur I’'implémentation de Cr :

Dans la perspective d’approcher le comportement physique réel des interrupteurs, il faut tenir compte
de leur capacité parasite dans le fonctionnement de la structure. En plagant des capacités identiques en

paralléle a chaque interrupteur et en étudiant le schéma équivalent du pont lors des transitions

résonantes, on remarque que 1’on peut assimiler celui-ci & un simple circuit (Lr ; Ceq) série avec Ceq =
C+Csw. Ce résultat équivalent implique alors que la capacité parallele de sortie du pont peut
invariablement étre répartie sur les interrupteurs, partiellement ou en totalité. Bien entendu I’équivalence
disparait dés que I’on introduit une dissymétrie sur les branches de chaque interrupteur, notamment avec
la prise en compte de la variation des capacités parasites des interrupteurs ou bien des inductances

parasites de maille. On admettra néanmoins ce résultat en premiére approximation.

85



Cog=C, +Cy,
\ =—Csw \ =—=Cq \ ==Ceq I=Ceq
L, L,
I__I_l_ J_ . I__l+
_____ I~
Vp1 —|—Cr IVPZ N ,,,\’ Vpy IVPZ
\ —Cw \ =—C,, \ —=C¢q \ —Cqy
s T o
Y'Y
+

Ceqg — Vp1 ()I Vp2

Figure 111-3 : Schéma équivalent du pont d'entrée lors des transitions résonantes

Cette équivalence ouvre donc un choix sur I’implémentation de la capacité Cr, la question étant de la
répartir ou non. Pour ce faire, on étudie I’impact des inductances parasites sur le fonctionnement, de la

méme fagon que 1’on avait étudié I’impact des capacités parasites pour la structure ZCS.

H1.1.iv Etude de ’impact des éléments parasites et implémentation de Cr :

L’objectif de 1’étude est double, d’une part comparer I’impact des éléments parasites avec la structure

en courant, et d’autre part définir un critére de choix pour I’'implémentation de Cr.
On considére une transition résonante sur une commutation de : 41 = S12 €t S13 = S14.

A0, S11 et S;3 sont commandés a I’ouverture, leur tension respective est nulle, ils conduisent le courant

Ir at0-; Sy, et S;4 sont alors également ouverts et tiennent la tension d’entrée Vg. Le courant Ir est
positif, la transition résonante doit ainsi voir la croissance des tensions aux bornes de S11 et S13 et la
décroissance des tensions aux bornes de S12 et S14. Les inductances parasites de maille ont été prises
en compte sous forme d’inductances partielles dans chaque branche. On suppose une symétrie sur les
quatre inductances parasites Lpl, Lp3, Lp4. On considére des capacités parasites d’interrupteur de
valeur fixe 1nF. On considere alors les circuits suivants : 1’un avec capacité répartie, 1’autre avec

capacité ramenée en sortie du pont :
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Figure I11-4 : Schéma équivalents du pont d’entrée bidirectionnel lors des transitions de commutation : a gauche avec
capacité Cr en sortie ; a droite avec capacité Cr répartie
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Figure 111-5 : Courants et tensions interrupteurs pendant les transitions résonantes

Les oscillations parasites sont visibles sur les courants dans chaque branche. Pour les deux cas de figures,
on peut dire que les amplitudes des oscillations parasites sont de méme ordre de grandeur. Cependant,
la capacité ramenée en sortie induit une maille parasite supplémentaire (inductance parasite Lpcr) et
donc potentiellement une fréquence parasite en plus. Pour cette raison, la structure a capacité Cr répartie
est retenue. Ce choix ouvre également comme perspective d’avoir uniquement les capacités parasites
des interrupteurs comme capacités de résonance, sans ajout de condensateur parallele, ce qui est
souhaitable a terme. La structure finale retenue est donc structurellement celle d’un Dual Active Bridge

en conversion AC/DC directe avec snubbers résonants en parallele des interrupteurs bidirectionnels.
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Figure I11-6: Topologie finale adoptée « Dual Active Bridge AC/DC avec snubbers résonants au pont primaire »

111.2 Modélisation et mise en équation du Dual Active Bridge :

1.2, Principe de conversion :

Le Dual Active Bridge est un convertisseur DC/DC garantissant une isolation galvanique, pouvant étre
aussi bien élévateur qu’abaisseur. L’inductance de fuite du transformateur est fondamentale dans le
principe de fonctionnement du convertisseur, on peut I’augmenter si besoin est. En effet, la puissance
transférée dépend de la valeur de I’inductance série globale. Le principe du transfert de puissance
consiste a générer un courant haute fréquence au niveau de 1’étage du transformateur par le biais du
contréle des deux ponts qui imposent des tensions alternatives a deux ou trois niveaux aux bornes de
I’inductance. L’intérét en termes d’intégration est d’avoir un transformateur dimensionné par rapport a
la fréquence de commande des deux ponts complets. Au niveau « fonctionnel », le principe du transfert
de puissance est ainsi semblable a celui d’un convertisseur a résonance série [2] puisqu’il s’agit de la
modulation haute fréquence d’une puissance continue suivie d’une démodulation apres étre passé par
un étage d’isolation galvanique. Cependant la forme du courant haute fréquence est particuliére dans le
cas d’un Dual Active Bridge. Il n’y a pas de résonance « pure » pour un Dual Active Bridge ; le courant
alternatif dans I’inductance série au niveau du transformateur suit des alternances de charge/décharge a
tension constante. De cette facon, la forme d’ondes du courant est de type « linéaire par morceaux »,
avec une « allure » et donc un contenu fréquentiel pouvant fortement varier en fonction de la stratégie
de commande adoptée pour les deux ponts.

La force de ce convertisseur est d’avoir trois degrés de liberté sur la commande. Trois grandeurs de
commande indépendantes : le déphasage entre les deux bras du pont d’entrée décrivant ainsi un rapport
cyclique D1 sur la tension modulée Vpl au primaire du transformateur ; le déphasage entre les deux
bras du pont de sortie décrivant un rapport cyclique D2 sur la tension modulée Vp2 au secondaire du

transformateur, et le déphasage ¢ entre le pont d’entrée et le pont de sortie.
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Figure 111-8 : Schéma équivalent vu au primaire du transformateur (& gauche) ; Tensions modulées par les deux ponts (a
droite)

En raison du mode de commutation particulier au niveau du pont bidirectionnel au primaire, notre étude
bornera celui-ci a un fonctionnement en pleine onde ; nous n’utiliserons donc que le rapport cyclique de
sortie D2 et le déphasage Phi. Le fonctionnement du pont d’entrée a transitions quasi-résonantes impose
une condition sur le courant instantané au primaire du transformateur qui sera détaillée ultérieurement.
Utiliser le rapport cyclique du pont d’entrée signifie avoir quatre transitions par période de découpage
au lieu de deux, ce qui double le nombre de conditions de commutation sur le courant. Pour une premiere

mise en ceuvre, il n’est pas souhaitable d’imposer trop de contraintes sur le courant.

Remargues :

Les variables de commande ¢, D1 et D2 seront toujours exprimées en radians dans la suite avec

comme domaine de définition respectif pour chacun : @ € [—-m; ] ; D1 € [0;m] ; D2 € [0; «].

Les formes d’ondes de Ir, Vp; et Vp, étant alternatives et en considérant les amplitudes des
tensions Ve et Vs constantes sur une période de découpage Td, on fera systématiquement I’étude
sur une demi-période de découpage pour la mise en équation temporelle du convertisseur, la demi-

période restante pouvant étre déduite par symétrie.
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H1.2.0i Fonctionnement phase-shift :

Un avantage du Dual Active Bridge, notamment pour des applications de type chargeur, est d’avoir un
comportement statique global du convertisseur assimilable & une source de courant commandée ne
dépendant pas de la tension de sortie (voir équation de sortie en commande pleine onde) dans le cas ou
les deux ponts sont bornés a un fonctionnement pleine onde. On présente ci-dessous les équations

caractéristiques d’un fonctionnement phase-shift pleine onde (mise en équation la plus simple).

—o_l_

—n2
15((p)=ve'm'(mp @°) o Is(p,Lr, Ir, k) —)@ Vs

2.1w2.k.Lr

0

On remarque également sur la figure I111-9 que le courant de sortie, fonction du déphasage Phi sur la
zone [0 ;PI], est symétrique par rapport a P1/2. Avec une seule variable de commande, on a ainsi déja
deux points de fonctionnement possibles a transfert de puissance donné. Par ailleurs, la bidirectionnalité
en puissance du Dual Active apparait clairement : On peut distinguer sur la figure I11-9 la zone [0 ;PI]
pour laquelle la puissance transférée est positive, et la zone [-PI ;0] pour laquelle la puissance transférée
est négative. Le fonctionnement est ainsi totalement symétrique par rapport a « zéro » entre la zone
[0 ;PI] et la zone [-PI ;0].

' Puissance < 0 i Puisance > 0 ™

1 | H | I |
3 2 E| g 1 2 3

T —
@ @1 P1

Figure I11-9: Courant de sortie en fonction du déphasage ¢ en simple commande phase-shift
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HH.2.0ii Modes de modulation :

La mise en équation temporelle exacte du Dual Active Bridge ne peut pas s’exprimer par une équation
analytigue « synthétique », valable quelles que soient les valeurs parcourues par les différentes
grandeurs de commande. On définit alors un certain nombre de domaines, chacun ayant sa propre « mise
en équation ». Dans 1’état de I’art, les travaux de Kolar, Krismer et Everts nous parlent de « modes de
modulation », ce sont d’ailleurs les premiers travaux qui explorent totalement les différents domaines
de commande du Dual Active Bridge ; nous adopterons le méme « vocabulaire ». L’étude des différents
modes de modulation a été faite [3] dans le cadre de I’utilisation des trois variables de commande. Pour
un transfert de puissance « positif » : ¢ € [0; 7], Les travaux de Krismer et Everts distinguent six modes
de modulation.

Dans notre cas, le pont d’entrée est fixé a la pleine onde. Nous n’utilisons que deux variables de
commande, 1’étude est donc simplifiée. Pour un transfert de puissance « direct » (de Ve vers Vs), c’est-
a-dire pour ¢ € [0; «], on distingue trois modes de modulation. On détaillera uniquement 1’étude des
trois modes a puissance positive, la zone [—m; 0] peut étre obtenue par symétrie.

D2

T =

MODE 1

* m
7 ¢

Figure I11-10 : Domaines d'existence des modes de modulation en transfert de puissance direct avec pont d'entrée commandé
en pleine onde

La mise en équation temporelle de chaque mode permet d’établir I’expression du courant alternatif dans
le transformateur. On peut déduire de ce courant le courant d’entrée, le courant de sortie, les valeurs
moyennes des courants ainsi que leurs valeurs efficaces. En anticipant sur la prise en compte de la
contrainte ZVS, les expressions des courants instantanés aux différents instants de commutation des
deux ponts sont également pertinentes. La page suivante donne la description temporelle du courant Ir

sur chaque intervalle de conduction, et ce dans chacun des trois modes.
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[to; ta] 1 Ir(8) =5+ (t = to) = Ir(to )
[t25 ta] : 1 () = Z22L8 (e — 1) = Ir(ty )

[ty 3] 1 Ir(e) == (t — t2) — Ir(tz)

Ggan)

Figure I11-11 : Formes d’ondes caractéristiques dans le MODE 1

MODE 2 :

[to; ty] 2 Ir(t) = 2L (¢ — tg) — Ir(to )
[tr; t2]  Ir(8) = o+ (E— t) = I7(t1)

[t25 5] 2 Ir(0) = 575 (6= 1) = Ir(2s)

Figure 111-12 : Formes d’ondes caractéristiques dans le MODE 2

MODE 3:

—I
— e Ve
T--ve2[] [to; t1] i Ir(t) = - (t—ty) —Ir(ty)

[t15 ) dr(0) = 255 (6 = 0) = Ir(t)

[ty t3] 2 Ir(e) = o (t — t) — Ir(ty)

AERn

Figure I11-13 : Formes d’ondes caractéristiques dans le MODE 3



Domaines MODE 1 MODE 2 MODE 3
Equation de n—2.¢+D2>0
. m—2.¢—D2>0 T — 2. D2 <0
domaine ¢ m—2.¢—-D2<0 ¢+
I Td-(D2Vs — n-Vek) Td-(2-Vs-¢ —-Vs + n-Ve-k) Td-(D2Vs + n-Vek)
r(to) 4-7-Lres-k 4-7-Lres-k 4-7-Lres-k
I Td-(D2Vs + 2-Ve-p-k — D2Ve-k) Td-(D2Vs + 2-Ve-¢-k — 2-n-Ve-k + D2 Ve-k) Td-(D2Vs — 2-Ve-¢-k + 2:n-Ve-k + D2 Ve-k)
r(t) 4-1-Lres-k 4-7-Lres-k 4-1-Lres-k
I Td-(2-Ve-p-k — D2Vs + D2 Vek) Td-(D2Vs + 2:Veg-k — D2Vek) Td-(D2Vs + 2Ve-g-k — 221n-Vek + D2Vek)
r(tz) 4.7-Lres-k 4.7-Lres-k 4.7-Lres-k
I Td-(n-Ve-k — D2Vs) Td-(2Vs:¢o — n-Vs + n-Vek) Td-(D2Vs + n-Vek)
T'(t3 ) A1t -Lres-k 4.1-Lres-k 4-1t-Lres-k
Is> D2Td-Vep Td-Ve.(zn-Dz _DF 40’ + dn-g - nz) D2Td-Ve(r - ¢)
2.7% Lres-k 812 Lres-k 2.1 % Lresk

Tableau I11-1 : Expressions des grandeurs caractéristiques du transfert de puissance dans les 3 MODES

En observant les domaines de définition des 3 modes, on observe que le MODE 2 est symétrique par rapport a la droite = g . On remarque également que le

domaine couvert par le MODE 3 est le symétrique du domaine couvert par le MODE 2. Par ailleurs, on remarque que 1’expression du courant de sortie dans le

MODE 3 est également le symétrique de 1’expression du courant dans le MODE 1 par rapport a cette méme droite. L’expression du courant dans le MODE 2

est également symétrique par rapport a = g . Cela signifie que pour un point de fonctionnement quelconque (¢@1; D24), le point (m — ¢4; D24) présente un

transfert de puissance identiques.
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H1.2.iv Définition des modes de commande exploitables :

La symétrie par rapport a I’axe ¢ = gremarquable dans le cas d’un simple fonctionnement phase-shift

(figure 111-9) est également conservée dans le cas d’un rapport cyclique variable au niveau du pont de
sortie. La multiplicité des points de fonctionnement a transfert de puissance fixé permet donc un choix
pour la stratégie de commande. Ce choix est généralement déterminé au regard des pertes par conduction

dans les interrupteurs ou d’autres contraintes telle que la commutation ZVS ou bien ZCS. Nous montrons
dans cette partie qu’il convient d’exclure la zone : ¢@ € [E; mt] afin de limiter les pertes par conduction.

Nous présentons dans la figure 111-14 le rapport courant Ir efficace sur courant de sortie pour différents

points de fonctionnement. Dans la perspective d’un fonctionnement AC/DC qui implique une variation

. . : . . . v
pleine amplitude de la tension d’entrée, le rapport des courants en fonction du paramétre d = k—;e est

tracé. Deux points symétriques par rapport a ¢ = gsont comparés, et ce pour différentes valeurs de ¢,

et différentes valeurs de D2.

entre ¢ = get son symeétrique ¢ = =l

wlVeff u
Is 3

Comparaison des valeur de

2
1
. T =2
K ""'Dz_s’ :
’ i p2 =20, =2n
) . E D2 = < P = 3
‘ p2=3%.,=" p2=3C., =2
D2 = S,go 2 D2 5,(,0 P
= =T w2 =T, =T
—D2 = 5,(,0 2 D2 5,(,0 2
—:D2=1I;(,0=§ ----:D2=n;ga=2?ﬂ
0 .
' 5 10 15 20
d

Figure I11-14 : Mise en évidence des différences des courants efficaces entre deux points de fonctionnement symétriques par
rapport a ¢ = g

En comparant la «zone» a ¢ € [0;%] avec cellea @ € [%;n], on observe des amplitudes du courant

haute fréquence Ir plus importantes dans la zone [g ; | . Cette zone est donc a éviter dans la stratégie
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de commande. On remarque que le domaine du MODE 3: g— 2.9 + D2 < 0 implique @> g .On
travaillera donc exclusivement dans le MODE 1 et la partie du MODE 2 incluse dans la zone ¢ € [0; g].
Cette étude permet déja de restreindre une partie du domaine trop contraignante en termes de courant
efficace. La mise en équations exacte est également indispensable afin de décrire le transfert de

puissance et surtout d’étudier la contrainte de commutation ZV'S propre a notre fonctionnement.

111.3 Commutations ZVS :

Dans I’optique de minimiser les pertes par commutation, le concepteur s’intéresse particulierement au
caractére ZVS des commutations sur les interrupteurs, a fortiori dans le cadre d’un convertisseur comme
le Dual Active Bridge pour lequel il a été montré qu’il est possible de fonctionner en full-ZV'S sur tous

les interrupteurs, et ce pour plusieurs points de fonctionnement [4].

L’approche dans laquelle se place notre travail est singuli¢re puisque 1’on travaille a « faibles » dv/dt,
ce qui peut paraitre paradoxal si ’on souhaite augmenter de la fréquence de découpage. Cependant, on
peut objecter a la vision « dans I’air du temps » de la mise en ceuvre d’interrupteurs grand gap 1’inutilité
d’augmenter inconditionnellement les vitesses de commutation en tension, les « dv/dt », dans le cadre
d’un fonctionnement ZVS. En outre, de facon générale, cela expose le systéme au risque de générer
beaucoup trop de parasites de mode commun [5], en rayonné comme en conduit, ce qui améne a

I’obligation de placer des filtres volumineux en téte du convertisseur.

Aprés avoir rappelé brievement le principe de commutation ZVS qui a été largement étudié dans la
littérature, nous présenterons les différentes approches de modélisation analytique des transitions de
commutations ZVS. L’objectif est de définir des conditions analytiques permettant de donner le

caractére ZVS ou non d’une commutation a conditions initiales données.

11.3.i Le principe ZVS :

Dans le cadre d’une commutation dite ZVS, la charge/décharge des capacités parasites des interrupteurs
impliqués dans la commutation est issue d’une résonance avec la source inductive de la cellule de
commutation. Classiquement, pour des interrupteurs de type MOSFET (avec conduction inverse), on
peut décrire « fonctionnellement » une commutation ZVS en 4 temps [4] : Ouverture de I’ interrupteur
conduisant initialement le courant; résonance entre les capacités parasites des 2 interrupteurs et
I’inductance de sortie; amorcage de la diode antiparalléle de Iinterrupteur initialement
bloqué approximativement & son zéro de tension ; puis fermeture effective de ce méme interrupteur et
blocage « simultané » de sa diode antiparallele. Ce type de commutation est représenté sur la figure I11-

15. Pour une commutation de ce type, les pertes éventuelles, nulles dans le cas idéal, sont dues a la
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conduction de la diode body de I’interrupteur initialement bloqué et également a un croisement courant-

tension lors de la déplétion de son canal a son ouverture [6].
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Figure 111-15 : Principe de commutation ZVS sur une cellule de commutation

Une commutation de type ZVS doit voir I’amorcage d’une résonance entre les capacités parasites des
interrupteurs et I’inductance de sortie garantissant d’une part les variations souhaitées sur les tensions
des interrupteurs (signe du courant), d’autre part le passage par zéro de la tension aux bornes de
I’interrupteur « a fermer » (courant suffisant). Ce point peut étre considéré comme une condition sur le
courant de sortie initialement et pendant la phase de résonance.

Dans le cas du convertisseur étudi¢ de type Dual Active Bridge, c’est 1’inductance série du
transformateur qui joue le réle de « I’inductance de sortie » pour la cellule de commutation considérée
dans la description précédente. La résonance lors des commutations est alors observable sur les formes
d’ondes, I’inductance au niveau du transformateur pouvant étre de relativement faible valeur. Il existe
alors plusieurs descriptions de la contrainte ZVS qu’on peut retrouver dans 1’état de 1’art. Nous
montrerons en quoi notre problématique exige une approche différente au regard des commutations

automatiques sur le pont d’entrée.

1.3, L’approche avec sortie de type source de courant parfaite :

La plus simple expression de la contrainte ZVS est appelée « Current-based » [8]. Pour cette derniére,
I’énergie initialement stockée dans I’inductance Lr nécessaire a la charge/décharge des capacités
parasites des interrupteurs n’est pas prise en compte. Il s’agit d’un mod¢le idéal dans lequel I’inductance
Lr est considérée comme une source de courant parfaite @ chaque commutation. On regarde alors
simplement le signe de cette source de courant « instantanée » aux instants de commutation du pont

d’entrée. En reprenant 1’étude d’un simple bras de pont (figure 111-15), une commutation ZVS de
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I’interrupteur high-side vers le low-side nécessite alors un courant de sortie positif. Pour une
commutation ZV'S du low-side vers le high-side le courant de sortie doit étre négatif. Dans le cas général
et surtout a faible puissance, cette condition n’est pas suffisante pour assurer la commutation ZVS.
Néanmoins, il s’agit toujours d’une condition nécessaire, ce qui permet d’exclure certains domaines de

fonctionnement ne respectant pas cette condition.

On peut affiner le critere ZVS en prenant en compte les temps morts [6]. On exprime alors, comme

condition de commutation ZVS, la nécessité

v

51\__ c1

d’effectuer la commutation en tension des deux

: interrupteurs sur une durée T,ommut coss INFérieure
L
> CI)— = au temps mort Ty,,:. On peut alors mettre en

Ve
74}1 équation la charge/décharge des capacités parasites
s2\, 7 c2
\ en considérant les courants instantanés :
dVsy VSZ
C1(Vs1).—— = C2(Vs2). —— =1,

Figure 111-16 : Schéma de principe d’une commutation ZVS

Cette équation est a intégrer sur le temps afin de faire apparaitre la durée de charge/décharge des
capacités parasites Coss des transistors.

f c1(V51) Lt - j CZ(VSZ) 2 dt = f I dt

Soit 2.Qoss(Ve) = I1.. Teommut coss

L’intérét de cette mise en équation est de pouvoir tirer parti de données datasheet relatives aux énergies
de commutation ; on donne généralement 1’énergie ou la charge de Coss a tension donnée : E, (V) ou
bien Q,ss(V). Le critére de commutation ZVS impose alors d’avoir Teommut coss < Imore SOIt UNE

condition sur le courant de sortie :

> 2.Q,ss(Ve)

L
Tmort
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111.3.iii Approche résonante de la commutation ZVS :

Il s’agit d’une modélisation temporelle de la commutation ZVS. Cette description tient compte du
transfert d’énergie résonant, entre 1’inductance de sortie et les capacités parasites des interrupteurs,
nécessaire a lacommutation ZVS. Plusieurs travaux mettent en évidence une condition de commutation
ZVS tenant compte des transitions résonantes. L’approche systématique consiste a établir un bilan
énergétique lors des commutations, permettant de définir un courant minimal a vérifier [9]. Cette
approche de la commutation ZVS entre généralement dans le cadre de travaux visant 1I’optimisation du

convertisseur.

Le choix que nous adoptons est de faire une description temporelle des signaux lors des transitions ZVS.
Du c6té de la contrainte ZVS a établir sur le courant de sortie, on retrouve les mémes résultats que pour
un bilan énergétique. En revanche, la description temporelle permet également d’évaluer les vitesses de
commutations, point clé dans le fonctionnement visé & commutations automatiques. De plus, il n’y a
aucune considération d’une quelconque conduction inverse lors des commutations pour notre étude
puisque que celle-ci ne peut se produire. Si ’on revient a la description d’une commutation ZVS en
quatre étapes présentée au point 1.3.i, les commutations ZVS automatiques mises en ceuvre se font
uniquement en 3 temps ; ouverture des interrupteurs, résonance, suivie de la fermeture. Dans notre cas,
le « temps mort » prend alors fin a la fermeture automatique des interrupteurs voyant le zéro de tension
a leurs bornes ; il n’est pas fixé par la commande. Le choix a été fait de négliger les non-linéarités des
capacités intrinséques des interrupteurs et de considérer des valeurs fixes égales sur tous les interrupteurs
afin de pouvoir mener une mise en équation temporelle « approchée » et relativement simple des
transitions résonantes (voir 1). Ce choix ne constitue pas une hypothése si simplificatrice puisque la
présence de snubbers capacitifs induit un rapport deux entre la capacité parasite totale d’un interrupteur
bloqué a zéro de tension et celle d’un interrupteur bloqué a pleine tension (plus de 50V) ; On rappelle
que ce rapport est typiquement de 1 a 10 pour un transistor GaN seul au vu des variations de Coss
données dans les datasheet [10]. La modélisation temporelle des transitions résonantes se justifie
également en termes de faisabilité de la commutation automatique a zéro de tension. Il est en effet
nécessaire d’avoir une idée, méme approximative, des valeurs des « dv/dt » vus par les interrupteurs
pendant les commutations. Cela fixe un critére d’exigence sur les performances du driver a auto-
commutation ZVS. En termes de contraintes sur le courant initial, I’étude du circuit résonant équivalent
permet de définir une inégalité pour une des deux commutations possibles, I’autre pouvant étre déduite

par symétrie (rappel : on n’étudie le convertisseur que sur une demi-période de découpage).

On distingue alors différents cas en fonction du signe de la tension imposée par le pont secondaire du
convertisseur. Dans la mesure ou nous nous sommes limité & certains modes de fonctionnement :
MODEL1 et MODE2 (voir 2.), cela limite les possibilités sur le signe de la tension Vp, imposée par le

pont de sortie.
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Figure 1-17 : Schéma descriptif d 'une commutation ZVS et circuit équivalent

MODE 1 MODE 2
Tension imposée par le _
secondaire Ve2 =0 Vp2 <0
Condition de C,
commutation I(t) <0 I (t) < -2 /L_,‘/Ve' |Vp2|
e (Commutation {511 ~ S14 :
S13 = S12
s\ ==¢C, C,= S12 L.(ty) , Ly
VPZ r_._,_fWY\_
V. (+ N o rito _J
© HEenwt o= D wre D] e
VP1
Si4 == C C, - Si3

Figure 111-18 : Schéma descriptif de la commutation symétrique de Figure 111-17 et circuit équivalent

commutation

MODE 1 MODE 2
Tension imposeée par le _
secondaire Ve2 =0 V2 >0
Condition de C
i (to) > 0 L (o) > 2 /L—r\/ve. Vp2|
r

Pour le MODE 1 on observe que la condition de commutation est simplement portée sur le signe du

courant. Le MODE 2, au contraire, est plus restrictif. Il impose un seuil sur le courant initial d’une

99



transition résonante. La figure 111-19 montre une transition ZVS non achevée en raison d’un courant

initial insuffisant.

Viny : Objectif

Figure 111-19 : Phase résonante d'une commutation ZVS non achevée ( Vinv: tension objectif a atteindre)

Dans le cadre du pont d’entrée a commutations automatiques, 1I’échec de la commutation ZVS a été pris
en compte comme une situation envisageable, ¢’est pourquoi une solution a été prévue a cet effet. Elle

est détaillée a la fin du chapitre précédent.

11.3.iv Snubbers résonants : Capacités snubbers équivalentes :

Afin de garantir le bon fonctionnement des commutations automatiques des interrupteurs et de controler
leurs vitesses de commutation, les capacités parasites sont augmentées par 1’ajout de condensateurs Cext
de faible valeur ; on se limitera a des valeurs de I’ordre de quelques nanofarads. Cela permet de ralentir
les fronts de commutations sans pour autant augmenter les pertes par commutation puisque 1’on
fonctionne en ZVS, contrairement a 1’usage de snubbers classiques dissipatifs. On fixe alors les « dv/dt »
aux bornes des interrupteurs lors des commutations au regard des performances du driver a commutation
automatiques. En terme de modéle, dans I’optique d’établir une condition suffisante de fonctionnement,
on surestime volontairement les capacités équivalentes des interrupteurs en prenant leur valeur

maximale :

Cr = Ceqmay = COSSpqy + Cext.
On ne tient ainsi pas compte des variations de Coss. La durée de chaque transition de commutation est
alors significativement augmentée par rapport a des temps morts classiques, de méme que les dv/dt. La

modélisation temporelle permet d’estimer ces deux parametres.
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11.3.v Contraintes sur la commande

Les contraintes sur le courant commuté pour respecter le ZVS induisent des contraintes sur les
parametres de commande du convertisseur. Pour chacun des deux MODES retenus, la contrainte porte

sur une seule variable de commande. Dans 1’optique d’un fonctionnement AC/DC, il est intéressant de

tracer les différents domaines de commande en fonction du paramétre : d = %
MODE 1 :
e Condition ZVS sur le courant instantané Ir a t, : Ir(t, ) > 0
e Condition induite sur D2: D2 < D2y = =
Dzmax 3 —
2 -
D2
1 -
0 1 1 1 1
0 2 4 6 8 10

Figurelll-20 : Domaine d'existence ZVS dans le MODE 1 en fonction du rapport des tensions entrée-sortie d (tension de
sortie ramenée au primaire)

Pour ce mode de fonctionnement, le critére ZVS impose une condition sur D2 uniquement. Il s’agit
d’une borne supérieure qui limite D2 & une certaine valeur. Cela confirme déja une idée visible dans
I’expression de la contrainte ZVS exprimée au point précédent, & savoir que la tension imposée par le
pont de sortie “s’oppose” a la transition ZVS résonante. La condition sur le domaine de D2 respectant
le critere ZVS est d’autant plus restrictive que le rapport d est grand. Cela préfigure un résultat que nous
montrerons par la suite dans le cadre de la conversion AC/DC ; la commutation ZVS sur le pont d’entrée

est limitée a faible tension d’entrée.

MODE 2 :

. . L ’cr
e Condition ZVS sur le courant instantané Ir a t, : Ir(t, ) > 2 L_T‘/Ve' [V ps|

e Condition induite sur @ : @ > Qmin = g (1 — % + % /Lr. Cr. %)
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Figure 111-21 : Domaine d'existence ZVS dans le MODE 2 en fonction du rapport des tensions entrée-sortie d (tension de
sortie ramenée au primaire)

Pour ce mode de fonctionnement, le critére ZVS impose une condition sur ¢ uniquement. Il s’agit d’une
borne inférieure. De la méme fagon que pour le MODE 1, La condition sur le domaine de ¢ respectant

le critére ZVS est d’autant plus restrictive que le rapport d est grand. Dans cette configuration, avec ce
jeu de parametres visibles sur la légende, de fortes valeurs de d imposent ¢ > g ce qui n’est pas
souhaitable au regard des courants efficaces, comme cela a été montré au 2.iv). On peut ainsi définir un

critére sur le dimensionnement sur les éléments passifs afin de garder la frontiére en deca de g sur le

domaine parcouru par d. Ces résultats sont néanmoins a relativiser ; ils ne sont pas “définitifs”. Pour
chaque mode, la frontiére-limite dépend du dimensionnement des éléments Lr et k. Dans le cas d’une
conversion DC/DC, on peut grossiérement dimensionner ces deux éléments au regard du rapport des
tensions entrée-sortie et de la puissance maximale a transférer. Dans ce cadre, cette frontiére limite est
alors pertinente. A I’inverse, dans le cadre d’une conversion AC/DC, nous verrrons par la suite que le
dimensionnement n’est pas trivial. Le critere ZVS peut méme intervenir initialement dans le processus
de dimensionnement comme le montrent les résultats des travaux de Everts [11]. Il s’agit alors d’un

probleme implicite pour lequel on ne peut dissocier le choix de la commande avec le dimensionnement.

111.4 Stratégie de modulation en fonctionnement AC/DC

Le travail présenté dans les premiers points de ce chapitre ont permis d’explorer partiellement les
différents degrés de liberté offerts par le Dual Active Bridge. La mise en équation exacte a permis
d’expliciter notamment les contraintes en courant qui sont déterminantes dans le choix de la stratégie de
commande a adopter. Il a ainsi été possible de restreindre la commande en écartant certains domaines
générant des courants efficaces trop élevés. Les contraintes de commutation ZVS ont également été
exprimées dans une approche particuliére du fait que les temps morts ne sont pas imposés par un controle

externe et peuvent étre de durée variable.
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Ces différents aspects ont été mis en évidence en DC. Le convertisseur final souhaité devant
fonctionner en AC/DC, il s’agit d’extrapoler les résultats obtenus précédemment dans une optique de
fonctionnement AC/DC avec absorption sinus. Notre objectif est de définir une loi de commande
exploitable, qui soit satisfaisante en termes de contraintes, mais il ne s’agit nullement d’une optimisation

du convertisseur en termes de dimensionnement et commande.

Nous aborderons également le dimensionnement des éléments déterminants dans 1’expression de
I’ensemble des grandeurs électriques : rapport de transformation et inductance série. Le choix de ces
deux éléments n’est pas trivial et nous montrerons que le couple choisi, dans une optique de
fonctionnement ZVS, découle d’un compromis entre assurance de la commutation ZVS et limitation des

courants efficaces.

11.4.i Cadre d’étude :

Revenons au cadre de conversion fixé au début du chapitre précédent. L’étude des structures
potentielles avait amené a placer notre étude dans le cadre de la conversion AC/DC monophasée isolée.
En termes d’applications, ce domaine de conversion permet un trés grand nombre d’applications

potentielles

Au niveau fonctionnel, on peut considérer que lacommande du convertisseur doit assurer deux fonctions
principales. D’une part la gestion du transfert de puissance, qui peut étre une régulation en tension ou
en courant suivant la nature de la charge et, d’autre part, assurer I’absorption d’un courant d’entrée
sinusoidal. Etant donné que nous avons deux variables de commande indépendantes pour notre cas
d’étude, cela devrait étre suffisant pour remplir les objectifs de conversion. Peut-on alors assurer un

fonctionnement full-ZVS en respectant ces objectifs ?

Pour des questions de simplicité, le respect de la contrainte de commutation ZVS sera toujours Vvérifié
a posteriori. De cette facon, il est important de noter que 1’on établit en premier lieu une loi de
commande et un dimensionnement des paramétres Lr et m qui satisfont les critéres de conversion et
minimisent dans la mesure du possible les valeurs efficaces. Dans un deuxieme temps, on Vérifie la
contrainte ZVS. Partir dans une optique inversée, prendre en considération prioritaire et avant toute
autre chose la contrainte ZVS risquerait d’aboutir & un dimensionnement peu « crédible » et des
contraintes trop importantes en comparaison avec une conception du convertisseur sans contrainte ZVS

et orientée vers la minimisation des valeurs efficaces des courants, donc des pertes par conduction.

Remargue : Une fois encore, pour cette étude en fonctionnement AC/DC, les transitions résonantes ne
seront pas prises en compte dans la description des différents courants et tensions. Pour rappel, la
condition de commutation ZVS est toujours étudiée « a posteriori » ; Nous aborderons dans le point 7

I’impact des transitions résonantes dans 1’expression du transfert de puissance.
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1.4 Mise en équation du transfert de puissance :

Préalablement au choix de la stratégie de modulation de la commande, on pose la mise en équation du
convertisseur avec comme hypothese un fonctionnement AC/DC en absorption sinusoidale, et ce pour

chacun des deux MODES qui ont été retenus au point précédent.

Ie Pont primaire bidirectionnel Pont secondaire < IS >3Fe
.nLNm N O v,
' 1, 1
So1| H Sy H
i1 sy, Cr .,J 5} J 5}
e I -
Ve Rf ¥ TARAR > I °
@ Vp1 Vpa =
- - 11
Cf _
| Sa4| 2 S23| k2
S14 jcr S13 j Cr oJ 5} oJ ﬁ’}
¢ O
<Is >2Fe

20ms 20ms

Figure 111-22 : Schéma du DAB en conversion AC/DC directe avec pont primaire a commutations ZVS automatiques

En considérant un courant d’entrée sinus :
Ve(0) = Vey.sin(0) et Ie(6) = Iey.sin(B) avec 6 = we.t pour tous les calculs qui suivront.

L’égalité de puissance « instantanée » entrée-sortie permet d’exprimer 1’expression caractéristique du

courant de sortie au premier harmonique de la fréquence fondamentale d’entrée :

VeM. IeM
Is(8 = ———.sin?(0
(®)lo.2r0 = ——".5in2(0)
Que ’on peut également écrire :
) . 2<Ps>, . o
Is(0)|g.2re = 2.< Is >.sin“(0) Ou bien encore Is(8) ] 2pe = v -sin (®)

En égalisant cette expression avec les expressions du courant de sortie dans les différents modes décrits

au point précédent, on peut établir des relations sur les variables de commande.
MODE 1:

Ve.Td. ¢.D2

Is(e,D2) = 2.m2. Lr.k

D’ou une relation sur le produit des commandes :

104



4. 1%, Lr.k *< Is >,.sin(0)
VeM.Td

@.D2 =

MODE 2 :

Ve.Td. (2.m.D2 — D22 — 4. @* + 4. 1. @ — %)

Is(¢, D2) = 8.12. L. k

D’ou une relation d’ordre 2 sur les variables de commande :

16.m2.Lr. k. < Is >.sin(0)

2.mD2-D22 —4.¢? + 4. M. — T2 =
T ¢ e Vey. Td

Ces équations dans les deux modes donnent une premiére condition sur les grandeurs de commande
ainsi que les éléments Lr et k a dimensionner. Ces deux expressions n’aménent pas a discriminer une
variable de commande en particulier qui aurait plus d’influence que I’autre ; dans le cas du MODEL1,

I’expression est d’ailleurs symétrique entre D2 et ¢.

I11.5 Choix d’une loi de commande :

A ce stade, étant donné que le probléme est multi-variables, 1’outil d’optimisation serait souhaitable,
voire indispensable afin de définir un ensemble « loi de commande + dimensionnement » le meilleur
possible. On peut néanmoins faire le choix d’un principe de commande assez naturel qui consiste a
découpler les deux variables de commande, chacune assumant un des deux objectifs requis ; le réglage
de la puissance de sortie d’une part et 1’absorption sinusoidale d’autre part. Le réglage de ¢ fixera la
puissance moyenne transférée tandis que le rapport cyclique D2 aura pour role d’assurer le
fonctionnement PFC du convertisseur. De cette fagcon, pour un point de fonctionnement a puissance
donnée, le déphasage ¢ est constant alors qu’on modulera le rapport cyclique D2 a la fréquence du
réseau d’entrée. Par ailleurs, pour ce type de convertisseur avec découpage « direct » de la tension
alternative d’entrée, chaque changement de demi-alternance n’est pas transparent vis-a-vis du controle.
A chaque changement de demi-alternance, il est nécessaire d’inverser ¢ afin de rester a puissance
transférée positive. Le chronogramme suivant donne le principe du contréle du convertisseur a puissance

moyenne constante.

~@Qepy
Figure 111-23 : Chronogramme de principe du contréle du convertisseur a puissance moyenne transférée constante
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H1.5.i Principe et description au premier harmonique :

Ir Lr
Fd

V
P1p, Vp2 i

Figure 11-24 : Schéma équivalent au premier harmonique de [’étage HF au niveau du transformateur

Le schéma au premier harmonique de la figure 111-24 fait apparaitre le principe du transfert de puissance
au niveau du transformateur HF. Si ’on pose les expressions des tensions modulées Vpl et Vp2 au

fondamental de la fréquence de découpage

. . . D .
Vpilpq = %.VeM. sin(0).sin(wg.t) ; Vpa|pq = %% sin (72) .sin(wgq.t — @)
On peut observer que I’amplitude de Vpl est modulée a la fréquence du réseau d’entrée en sinus : On
module alors I’amplitude de Vp2 par la largeur de créneau D2 afin d’assurer I’absorption sinus.

On peut alors exprimer le courant Ir :

dIr|gq

Lr— = Vp1lra — Vp2lrd

. 4 . Vewmsin(e
SOit Irpq = —. (=== in(®)

Vs
.

cos(wg.t) + ——-sin (%) .cos(wq.t— @)
d

On exprime enfin la puissance transférée moyennée sur une période de découpage :

8.Vey.sin(0).Vs /D2y
sm( >.sm(cp)

Ptlo. 2pe = T ATy -

Celle-ci est bien entendu modulée par la phase du réseau d’entrée. De plus, elle est toujours positive
quel que soit 8 € [0; 2m] du fait de I’inversion de ¢ a chaque changement de demi-alternance. Le
critére absorption sinus signifie qu’elle doit étre de la forme : 2.< Ps >,.sin?(8) avec < Ps >,

consigne de la puissance moyenne a transférer. On obtient alors 1’équation suivante :

4.Vey. Vs. si D2
< Ps >,.sin(0) = eu. Vs. Sin(g) sin <—>

Lr.m2. k. wq 2

La modulation de D2 sera toujours a pleine amplitude quelle que soit la puissance souhaitée puisque
son role n’est pas de régler la puissance a transférer mais de compenser la variation sinus de 1’entrée. A

I’inverse, la consigne sur ¢ est déterminée uniquement en fonction de la puissance moyenne souhaitée
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< Ps >, autrement dit en fonction de la consigne sur le courant de sortie, et ne dépendra pas de la phase

« 0 » de la tension d’entrée :

<Ps>.Lr.m? kwg
4.Vepm.Vs

): D2(8) = 2.sin"" (

Lr.‘nz.k.md.<Ps>0.Sin(9))

-1
= Sin
4 ( 4.Vepm.Vs.sin(@)

La modélisation au premier harmonique présente 1’avantage de pouvoir étre posée assez rapidement
sans nécessiter trop de calculs. De plus, les expressions obtenues sont génériques et dérivables sur les
domaines de définition parcourus par les différentes variables ¢ et D2. A I’inverse, la modélisation
exacte du Dual Active Bridge impose de distinguer plusieurs mises en équation, chacune étant

uniquement valable sur une partie du domaine de définition (MODES).

Néanmoins le premier harmonique est trop imprécis pour que ’on puisse considérer les valeurs
instantanées du courant Ir et donc pour étudier le critére de commutation ZVS. On posera donc une

modélisation temporelle du convertisseur en fonctionnement AC/DC.

H1.5.0i Description exacte :

En reprenant les équations établies au I11.4.ii, on exprime le rapport cyclique de sortie en fonction des

autres variables, et ce dans les deux modes privilégiés :

MODE 1:

4. 12, Lr.k. < Is >.|sin(0)|
VeM.Td.(P

D2MmopE1(6) =

MODE 2 :

4. m%. Lr.k.<Is >,
VeM.Td

D2Mope2(8) =T —2. [@.(Tt— @) — |sin(8)|

La puissance maximale a transférer est donnée a ¢ = g La figure 111-25 représente les trajets parcourus

par les variables de commande pour chaque point de fonctionnement. On peut observer qu’a puissance
maximale, le trajet de la commande reste contenu dans le MODE 2. Pour des points de fonctionnement
a puissance plus faible, on parcourt les deux modes de fonctionnement. Il ressort également de la figure
un résultat présenté dans les travaux de Jordi Everts [3], a savoir que le MODE 1 est un mode de

fonctionnement « dominant » a puissance réduite.
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Figure I11-25 : A gauche : principe de la commande : modulation pleine amplitude de D2 a Phi constant pour une puissance
donnée ; A droite : réseau de courbes pour différentes puissances : Allures de D2 en fonction de la phase 6 du réseau AC
d’entrée
Pour une telle philosophie de commande, dans I’optique d’une commande exacte sans approximation
au premier harmonique, le calcul de la modulation du rapport cyclique calculé en temps réel doit
également étre accompagné d’une « détection » de mode de fonctionnement puisque son expression est
différente suivant le mode. Le schéma ci-dessous donne une idée du principe de calcul des différentes

grandeurs de commande.

D20 =1/2

7T D2 0
< Pconsigne>0 = [Smax = Is (E) = Calcul ¢ = Calculs { mopE 1(6)
D2 yvopE 2 (0)
On doit également savoir en permanence dans quel mode de fonctionnement on travaille, celui-ci
évoluant dynamiquement en temps réel. Cela permet d’appliquer I’expression exacte du rapport
cyclique. La figure I11-25 représente différentes formes de D2 pour différents points de fonctionnement.

Le changement de mode se fait sans discontinuité de D2.

|::> VO, Test MODE 1:|| OUI = |choix D2yopf1(6)
{m

—2.0—D2>0}7? .
Ld } NON = choix D2y opg2(0)
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111.6 Fonctionnement full-ZVS et dimensionnement :

Le choix de stratégie de commande présenté précédemment permet de définir un cadre de départ pour
le dimensionnement des deux éléments clé du convertisseur : Lr et k. En effet, le choix final du couple
(Lr; k) impacte la commutation ZVS ainsi que les valeurs efficaces des courants donc les pertes par
conduction a transfert de puissance donné. Une deuxiéme condition est alors a définir afin de fixer les
valeurs de Lr et k. Dans notre cas, la tension d’entrée admettant des variations pleine-amplitude, le
rapport de transformation ne peut pas étre choisi au regard du ratio entrée-sortie, cela n’aurait aucun
sens. Le choix de Lr et k peut résulter d’'un compromis entre critére ZVS et réduction de la valeur
efficace du courant Ir au niveau du transformateur. L’objectif de ce sous-chapitre est de décrire les

contraintes théoriques afin de fixer les valeurs de Lr et k.

11.6.i 1°" critere sur le choix du couple (Lr;K) :

La puissance nominale du convertisseur est considérée comme la puissance maximale a transférer. A
. . . . T . .
ce point de fonctionnement, on fixe ¢ a > angle correspondant au transfert de puissance maximal. De

la méme fagon que pour le dimensionnement d’un Dual Active Bridge DC/DC, on peut définir une
condition sur le produit Lr.k en considérant le point de transfert de puissance maximal. Le point qui
nous intéresse ici correspond donc a : max(< Is >,ge). Cette puissance « fluctuante » étant de forme

« sin?(8) », on retrouve le point de transfert de puissance maximal & pleine amplitude de la tension

réseau : max(< Is >,pe) =< Is(g) >, Fe

Etant donné la stratégie de commande choisie décrite au 4.iii), ce point de fonctionnement correspond

également & une pleine amplitude de D2 eta ¢ = g On peut alors définir une condition sur le produit

Lr. k. On reprend alors 1’équation établie dans le MODE 2 :

<Is (g) > pe=1Is (cp = g,DZ = T[)

Soit :
VeM. Td
Lrk=——7-—
16.<Is >0
H1.6.ii Description de la contrainte ZVS avec tension d’entrée AC :

L’idée est d’injecter le fonctionnement PFC dans les expressions des contraintes ZVS sur les variables
de commande exprimées au 3.iv). Les contraintes avaient alors été tracées en fonction du rapport des
tensions entrée-sortie d. En fonctionnement AC/DC PFC, la tension de sortie est connue ainsi que le

réseau d’entrée : Vs = 20V et Ve = Vep. sin(0) avec Vey; = 325V. Dans ce cadre, il convient donc
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de décrire les domaines ZVS en fonction de 1’angle de variation basse fréquence 8. On confrontera

ensuite la stratégie de modulation définie au point précédent avec ces contraintes.

Tableau I11-2 : Synthese des conditions de commutation ZVS dans chacun des MODES 1 et 2

MODE 1 MODE 2

Critére ZVS sur le Ir(t,) > 0 C,
courant Ir b Irto)>2 |7~

Condition ZVS . .

gt . i T Vey.sin(0 8.Lr.k |Cr.Vey.sin(0
induite sur la D2 < W+;1(9)1< 9> 1-k MVS ®, - (Lr“;[{) VS( )
commande s -

L’expression de la contrainte ZVS sur le courant fait de nouveau apparaitre un MODE 1 nettement
moins contraignant que le MODE 2 pour lequel le courant doit dépasser un certain seuil, celui-ci

dépendant notamment du niveau de la phase du réseau.

La figure 111-26 fait apparaitre 1’évolution du courant commuté Ir(t,) sur une demi-période de la
tension d’entrée : 6 € [0 ; w]. On compare ce courant a I’évolution du courant minimal & commuter pour

respecter le critere ZVS. On montre ici un exemple a puissance nominale.

2 T T T T T T T T
I (0) |\ N\
Ir,,min(0)
g ZVsS \ﬁ
L o NN
1F g _ i T~ g 1
EN S\ =
11 Y
X W)
N AN
| ! i
o . . . . R
0 9?‘?1('?‘1 1 ’1.59 2 25 Bmax

Figure I11-26: Evolution du courant instantané Ir aux instants de commutation du pont d’entrée (bleu) ; Courant minimal
garantissant le ZVS aux instants de commutation du pont d’entrée

La contrainte ZVS est respectée pour une tension d’entrée supérieure a un certain seuil défini par les
angles 6,,;, = 0.41rad et 0,,,, = T — O,,;,. Pour cet exemple, la tension d’entrée minimale est

de : 130V. Le produit Lr. k étant fixé, on regarde maintenant 1’évolution des contraintes en faisant
varier le paramétre k. On observe qu’a puissance maximale transférée, a ¢ = g, on ne peut échapper a

la sortie du mode ZVS au voisinage de 8 = 0 et 6 = m.
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Angle @,,;» limite pour la commutation ZVS a Is=5A

p=mn/2

05 F

Figure 111-27 : A gauche : Angle minimal ¢ respectant la

05

Tension d’entrée Ve
limite en commutation
ZVS
Lr = 450uH ; k= 0,09 128V
Lr = 300uH ; k = 0,135 57V
Lr = 150uH ;k = 0,27 14V
Tableau 11-3 : Tension d’entrée minimale admettant le

commutation ZVS en fonction de la phase du réseau
d’entrée, pour différents jeux de valeurs de (Lr ;m)

Néanmoins, la tendance visible montre des contraintes réduites avec ’augmentation de k, donc la

diminution de Lr & produit constant. Le probléme est que cette tendance s’accompagne également d’une

critere ZVS pour différents jeux de valeurs de (Lr ;m)

augmentation des valeurs efficaces, comme nous le montrerons dans les résultats de simulation.

I11.7 Validation du modeéle et dimensionnement :

La stratégie de commande a été implémentée en simulation dans le cadre d’un convertisseur constitué

d’éléments parfaits. Seules les capacités en paralléle des interrupteurs sont prises en compte, y compris

les capacités parasites du pont au secondaire, afin de prendre en compte les effets de leurs

charge/décharge sur le courant Ir au niveau du transformateur. Une résistance a également été introduite

en série avec 1’inductance au primaire du transformateur afin de prendre en compte les effets résistifs,

notamment [’amortissement induit lors des transitions résonantes.

]
| ]

¢,

S12

S21 @ S22 |1
H ]— H

1.
| ]

s13

So4 "j_o S23 |
HRET AR

11

diNgsa

Figure I11-28 : Modéle implémenté en simulation du convertisseur

Concernant les interrupteurs du pont d’entrée, le principe de commutation automatique a I’amorcage a

été implémenté en simulation, conformément au comportement requis par une caractéristique « thyristor
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dual» présenté au chapitre | : Blocage commandé et amorgage spontané au passage par zéro de la

tension-interrupteur.

11.7.i Commutations ZVS :

On retrouve ci-dessous I’allure des tensions aux bornes des interrupteurs en fonctionnement AC/DC. Le
mod¢le de simulation étant totalement symétrique sur les interrupteurs du pont d’entrée et du fait d’une
commande pleine onde, I’observation d’une tension d’un des interrupteurs est suffisante pour valider le
bon fonctionnement global du pont d’entrée en auto-commutation ZVS. On observe qualitativement le

critere ZVS en Vérifiant la pente de la tension-interrupteur lors d’une commutation.

40 T T T T T
Vi1

volts

WL

0
0.02965 0.029655 0.02866 0.029665 0.02967 0.029675 0.02968 0.029685 0.02969 0.029695  0.0297

Figure 111-29 : Mise en évidence de la perte de commutation ZVS sur les commutations de S11 a faible tension d'entrée au
point de transfert de puissance nominal (Is=5A)

On peut observer sur la figure 111-29 une rupture de pente pour une commutation ZVS non achevée : la
commutation s’opére alors en deux phases. La premiére correspond au mode souhaité, c’est une phase
résonante qui amorce la variation de la tension-interrupteur. Celle-ci n’aboutit pas au zero-crossing dans
le temps imparti déterminé par la commande. On force alors I’amorcage de l’interrupteur en

commutation dure.

L’observation des tensions sur les interrupteurs du pont d’entrée montre généralement un
fonctionnement ZVS sur une plage de tension d’entrée plus importante que celle définie par 1’étude
théorique présentée au 6.ii. Les trois jeux de valeurs de L1 et k ont été repris en simulation et comparés

avec la théorie.

Tension d’entrée Ve limite en commutation ZVS
THEORIQUE SIMULATION
Lr = 450uH ; k = 0,09 128V 56V
Lr = 300uH ;k = 0,135 57V
Lr = 150uH ;k = 0,27 14v

Tableau I11-4 : Comparatif entre les tensions d’entrée limites en commutation ZVS pour le modele et les résultats de simulation
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Ce résultat, qui n’est pas trivial, s’explique notamment du fait que les transitions de commutation
résonantes n’ont pas été prises en compte dans 1’équation du courant Ir. En effet, dans la description
temporelle de celui-ci, une forme de type linéaire par morceaux, comme pour un « Dual Active Bridge »
classique, a été définie. A partir de cette forme de courant, la nature des commutations résonantes a été
étudiée a posteriori. Une modélisation exacte se doit d’introduire les phases résonantes, ce qui
complexifie significativement la mise en équations comme nous le montrerons dans le dernier point de

ce chapitre.

21 T T T T T ™
It theorique(8)
Iy simu(8)

Figure 111-30 : Comparaison entre les évolutions du courant instantané aux instants de commutation obtenues en simulation
et en théorie

La figure 111-30 révele la différence entre la forme théorique de I’évolution du courant instantané Irg
provenant du modéle et les résultats de simulation. On observe un amortissement du courant instantané
pour la simulation, résultat prenant en compte 1’impact des phases résonantes dans la forme du courant

Ir. Cela constitue le premier point d’erreur.

Le deuxiéme point d’erreur concerne une mauvaise définition de la contrainte ZVS pour un faible
rapport cyclique, soit a faible tension d’entrée. Ces domaines de fonctionnement, au voisinage de 6 = 0
et & = m, sont marqués par un rapport cyclique du pont de sortie entrainant des temps de conduction du
méme ordre que les transitions résonantes. On peut alors avoir des commutations du pont de sortie au
sein méme d’une phase résonante du pont d’entrée : figure 111-31. La résonance s’effectue alors dans
une premiére phase avec une tension imposée par le pont de sortie Vp,, suivie par une deuxiéme phase
a tension Vp, nulle. Cela redéfinit la condition de commutation ZVS que nous détaillerons a la fin de

ce chapitre.
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Figure 111-31 : Principe de commutation résonante en deux phases pour des faibles valeurs de D2

Cela contredit une fois de plus I’hypothése fondamentale du modéle initial, a savoir négliger les

transitions résonantes dans le fonctionnement global.

Le troisiéme point d’erreur est en rapport avec I’impact du pont de sortie. Il concerne 1I’impact des
commutations du pont de sortie sur le fonctionnement global. On distingue alors deux sources d’erreur :
la premicre concerne 1I’impact des charges/décharges des capacités parasites des interrupteurs du pont
secondaire, la seconde est liée a I’impact des temps morts qui voient la conduction des diodes

antiparalléles des interrupteurs. Nous ne détaillerons pas cet aspect dans le mémoire.

H1.7.ii Erreur statique :

Le point précédent fait état de I’imprécision du modéle en rapport avec le critére ZVS. On note
également une imprécision sur la puissance moyenne transférée. En simulation, on observe une certaine

erreur statique. La puissance transférée est inférieure a la consigne donnée en boucle ouverte.

5.2
5,1
5 .

49 \\

a8

47 \

™~

a5 \

4,4 \

43 \’

42 : ; : : ‘
250 300 350 400 450 500

Lr {uH)

Is [A)

Figure I11-32 : Evolution du courant de sortie moyen en fonction de Lr (a produit Lr .k fixé)

L’erreur statique s’accroit avec 1’augmentation de I’inductance, alors que le produit Lr X K garanti le

transfert de puissance souhaité si I’on s’accorde au mode¢le.

Une comparaison a été faite entre un Dual Active bridge a interrupteurs parfaits, soit la structure idéale
sur laquelle se base toute la modélisation, et la structure initiale étudiée en simulation. Naturellement,

la structure idéale en fonctionnement n’admet aucune erreur statique. Si I’on compare la forme du
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courant transformateur I dans les deux cas, on observe des amplitudes de courant « amorties » pour la
structure a transitions résonantes. On remargue également un effet « retard » sur la forme du courant, ce

qui impacte également le transfert de puissance.

Le bilan que 1’on peut faire de la mise en évidence des écarts en modéle et simulation améne a envisager
un modele plus fin. Les différences observées sur le critére ZVS sont trop importantes pour accorder le
dimensionnement final au modéle théorique. On fera un choix plus pragmatique en s’inspirant de la
simulation qui est assurément plus réaliste que le modéle théorique établi, méme si la description reste
simpliste et ne prend pas en compte la physique du transformateur ou bien celle des semi-conducteurs.

2 T T 2
ITmodeie(t)
Irsimu (t)

1 -

L L L L L L L ]

0.022604 0.022606 0022608 002261 0022612 0.022614

Figure 111-33 : Mise en évidence des différences entre modéle théorique et simulations sur I'allure du courant Ir

LIWATT Choix du couple (Lr;k) :

A ce stade, I’exploitation de la mise en équations théorique n’est plus pertinente. Le choix a été fait de
fixer le dimensionnement final a I’aide de simulations paramétriques. L’idée est de faire varier les
éléments Lr et k en gardant leur produit constant. L’objectif étant de diminuer les valeurs efficaces
tout en maintenant la condition ZV'S sur toute la plage de variation de la tension d’entrée sinusoidale,
on partira d’un jeu de valeurs initiales de Lr et k puis on augmentera progressivement Lr jusqu’a la
perte du critere ZVS. A partir de ce point pour lequel on perd les commutations ZVS, lors de la mise
en ceuvre expérimentale, on prendra un couple proche avec une petite marge de sécurité pour garantir

la commutation douce. La courbe 111-35 montre I’évolution du courant efficace I, ¢ en fonction de la

valeur de Lr en maintenant le produit Lr X k constant.
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Figure 111-34 : Protocole empirique de détermination du couple (Lr ;m)
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Figure I11-35 : Résultats de simulation paramétrique : valeurs du courant Ir efficace vs condition ZVS
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Conclusion partielle

Le chapitre précédent avait pour objectif de définir une topologie ZCS respectant les exigences définies
au premier chapitre. La définition d’une topologie ZVS, s’appuyant sur le comportement dual en
commutation de la structure en courant définie au chapitre II, s’est faite bien plus « facilement ».
Finalement, la topologie Dual Active Bridge apparait comme parfaitement adaptée au cadre, permettant
un fonctionnement full ZV'S en conversion AC/DC « directe ». Ce chapitre se résume donc en une étude
du Dual Active Bridge avec entrée modulée en sinus. Une étude simplifiée a été mise en ceuvre sans
prise en compte de I’impact des commutations ZVS sur le transfert de puissance. Cette étude a déja
permis d’exclure certains domaines de fonctionnement, simplifiant ce probléme du choix de la stratégie
de commande. Une approche, consistant a découpler les variables de commande, a amené a la définition

d’une loi de commande cohérente.

La seconde problématique, totalement reliée a la définition de la loi de commande, est le
dimensionnement des deux éléments magnétiques : rapport de transformation et inductance série. Ce
dimensionnement a finalement été choisi grace a une premiére relation induite par la loi de commande,
et s’est fixé par une étude paramétrique en simulation dictée par le compromis entre réduction des
valeurs efficaces des courants et fonctionnement full ZVS sur les interrupteurs du pont primaire. La
modélisation des commutations quasi-résonantes a également été simplifiée dans 1’optique de donner

une condition suffisante pour garantir le ZVS.

La perspective de cette étude est I’optimisation couplée du contréle et du dimensionnement. Le
probléme est complexe car multi-variables : il faudrait également inclure les capacités paralleles des
interrupteurs comme paramétre. La modulation du rapport cyclique du pont d’entrée D1 pourrait
également étre intéressante. De méme, le découplage des variables de commande n’est peut-&tre pas On

a alors I’ensemble des paramétres suivants : (D1, Lr, k, ¢, D2)

Les fonctions « objectif » pourraient alors étre liées au critére ZVS bien entendu, mais également a la

valeur efficace du courant Ir.
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Chapitre 1V : MISE EN (EUVRE
EXPERIMENTALE
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IV.1 Obijectifs :

Ce chapitre est consacré a la mise en ceuvre expérimentale du convertisseur défini a I’issue du chapitre
III. Les applications potentielles d’une structure Dual Active Bridge en conversion AC/DC directe sont
relativement nombreuses, impliquant notamment la bidirectionnalité fonctionnelle. L’objectif du
prototype est de démontrer une preuve de concept, c’est pour cette raison que 1’on évitera des contraintes
trop importantes sur les interrupteurs bidirectionnels, de méme que I’on privilégiera un fonctionnement

a petite puissance.

Ainsi, pour une premiére mise en ceuvre du convertisseur avec mécanisme d’auto-commutation, le choix
d’un démonstrateur a faible puissance est préférable pour valider ce principe de fonctionnement a
commutations automatiques. L’application potentielle cible serait alors 1’alimentation petite puissance
sur secteur, destinée a des appareils de type PC portable par exemple, application pour laquelle la

bidirectionnalité en puissance n’est pas utile. Le cahier des charges est le suivant :

e Ve tension secteur alternative 230Veff/50Hz
e Vs=20VDC
e Isolation galvanique
e Puissance de sortie : Ps=100W
e Fréquence de découpage : Fd=100kHz
Le principe de fonctionnement de cette derniére structure de conversion amene a considérer deux points

clé de réalisation que sont la fonction d’auto-commutation a I’amorgage ainsi que le contrle associé au
fonctionnement sur réseau AC. Un circuit de driver spécifique avec mécanisme d’auto-amorcage a ainsi
été congu et testé, ses performances conditionnant le bon fonctionnement global du convertisseur.
L’aspect « intégration » est volontairement laissé en perspective pour notre étude. La validation
fonctionnelle étant 1’objectif de la mise en ceuvre expérimentale, la conception s’est plutot attachée a la

robustesse et la rapidité des circuits.

Le second point-clé concerne le contrble du convertisseur. Celui-ci doit assurer le fonctionnement du
convertisseur avec tension d’entrée alternative, en particulier a chaque inversion de signe. Il doit
également garantir le critére ZVS sur les interrupteurs du pont d’entrée. Les résultats seront comparés

avec la théorie validant un fonctionnement full-ZVS.
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1VV.2 Interrupteurs bidirectionnels :

1V.2.i Choix des transistors

Les transistors HEMT GaN bidirectionnels monolithiques du Leti n’étant pas encore a un stade de
maturité permettant de les intégrer & un convertisseur d’électronique de puissance, les interrupteurs
bidirectionnels du pont primaire sont réalisés a base de deux transistors HEMT GaN conventionnels

connectés en anti-série a source commune.

Le marché actuel des transistors GaN reste encore aujourd’hui limité a deux fabricants : EPC et GaN
Systems. Ces deux acteurs ne couvrent pas les mémes domaines en tension ; les composants EPC ne
dépassent pas 200V en tenue en tension alors que GaN Systems propose une gamme de transistors 650V.
Notre application impose donc de recourir a des composants de chez GaN Systems dans la gamme 650V,

’autre gamme concernant des composants 100V (voir figure 1V-1).

650 V E-HEMT transistors

Voltage Current Rds{on) Dimensions

Part No. Cooling

1] L] [mQ] [mm]
m GSEES02B 650V 7S5A  200mQ  5.0x66x051 Bottom-side
‘T GSEES04B 650V 15A  100mQ 5.0x66x051 Bottom-side
a GSEESIET 650V 225A 67mQ  56x45x054 Iop-side
l GSEBSOBB 650V 30A  50m0  70x84x051 Bottom-side
100 V E-HEMT transistors
g GSEBSIGP 650V 30A  S0mQ  10.0xB7x051 Botomside
Voltage Current Rds{on) Dimensions _
Part No. Coolin
™M Al [mO] [mm] <
w GS6ES0ST 650V 30A  50mQ  69x45x054 Top-side
ﬂ GSE1004B 100V 45A  15mQ  46x44x051 Bottom-side
Q GSEESIET 650V 60A  25mQ  90x76x054 Top-side :
g GSB1008F 100V 90A 7m0 TEx46x051 Dottom-side
n GSB65168 650V 60 A 25md  11.0x8.0x051 Bottom-side g GSE1008T 100V 90 A TmQ T7.0x40x054 Top-side

Figure IV-1 : Gamme de transistors HEMT GaN de chez GaN System [1]

Les composants de référence GS66516T ont été choisis, ce sont des composants trés fortement
surdimensionnés par rapport au courant dans les interrupteurs du pont primaire. Cependant la
perspective de montée en puissance et des questions de disponibilité de stock en interne nous ont amené

a choisir ces composants pour les tests. Les caractéristiques « principales » sont données ci-dessous :

Tension drain Température de Courant max Cossmax Cossmin (Vds)
source max (Vds) | jonction max (Tj) continu (Ids) (Vds=0V)
650V 150°C 60A 1nF 130pF
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V.2, Choix des snubbers résonants :

Des snubbers résonants Cr sont placés en paralléle des interrupteurs afin de ralentir les commutations.
Le choix de ceux-ci est un compromis entre le respect du critére ZVS et les retards de 1’auto-
commutation a 1’amorgage. Dans la perspective de se passer de snubbers sur ce type de convertisseur,
les snubbers choisis sont de la valeur du Cossmax des transistors soit 1nF. Ce choix est fait a priori alors
qu’un dimensionnement plus « Sérieux » nécessiterait en réalité une optimisation afin de choisir
conjointement les trois éléments-clé du convertisseur que sont le rapport de transformation m,

I’inductance série Lr et les snubbers Cr.

1V.3 Conception et mise en ccuvre d’un circuit de driver a auto-commutation ZVS

IV.3.i Architecture et philosophie de conception

La réalisation de la fonction d’auto-commutation est critique pour le fonctionnement du convertisseur.
Les deux points clé sont la stabilité des commutations automatiques et la dynamique de la fonction
d’auto-commutation qui doit induire le retard le plus faible possible. Le principe de I’auto-commutation
ZVS et la logique qu’elle implique ont déja été présentés au chapitre I, reste a voir son implémentation
physique. On exclut d’emblée une architecture type supervision pour la gestion des commutations
automatiques pour laquelle un organe central recevrait 1’état de chaque tension de chaque interrupteur
bidirectionnel et induirait les commandes appropriées : trop long en raison de la nécessité d’un étage

d’isolation entre 1’organe de commande et la commande rapprochée de I’interrupteur.

Pour chaque interrupteur, au sein de sa commande rapprochée, on distingue alors trois fonctions
principales : la détection de zéro de tension, la logique implémentée, 1’étage buffer. Comme le montre

la figure 1V-2, le processus d’auto-commutation passe par chacun de ces étages qui induisent un retard.

‘Signal de blocage'\_

Buffer

1
1
BI :
. oC \
Buffer ) !
: Logique W
. N . I
Commande " FZero-crossing . . Logique | Signalde
..... rde grile _ _ _ _.| logic sigr Detection 0 commande au
. - a : bi
i[ e Circuit de ‘Ref ; ocage
H WCLELh]  detection de Comparateur ‘Ref
1

Interrupteur Pont

7éro I i
bidirectionnel diviseur

Figure IV-2 : Schéma de principe du circuit de driver a auto-commutation (a gauche) et circuit de détection de zéro (a droite)

Pour limiter les délais induits, le choix a été fait de n’avoir aucune isolation le long de cette chaine

parcourue lors d’une auto-commutation. L’ensemble du circuit sera ainsi référencé au point de référence
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de la commande de I’interrupteur, le point de « source commune », ce qui affranchit le systeme de
I’usage d’isolateur type optocoupleurs ou bien RF induisant des délais de propagation difficilement

inférieurs a 100ns.

IV.3.ii Renforcement de la commande : possibilité d’un amorcage forcé :

La fonction thyristor-dual souhaitée seule impose a ’interrupteur de devoir fonctionner en amorgage
automatique strict. En cas de défaut de la fonction d’auto-commutation comme une détection de zéro
inopérante par exemple, le maintien de D’interrupteur en état ouvert perturberait totalement le
fonctionnement du convertisseur et, dans le pire des cas, provoquerait la destruction de I’interrupteur
par surtension (phénoméne résonant parasite non clampé par des diodes). Pour cette raison, il a
également été prévu un signal d’amorgage forcé : Sur chaque transition résonante, un amorcgage forcé
s’applique si la commutation ZVS dépasse une certaine durée, de la méme fagon qu’une commande
« classique » avec temps morts. On réglera ce délai suffisamment long de facon & permettre la

commutation automatique sur I’ensemble des commutations.

Délai
amorcage
forcé
N
T ] 1
1
_— 1
200 — \ 1 ?
- - .
b / \ ! =
5 o 7 . 1 o 8
2 / \ 1 3
o o
= \ 1
~
200 T 1 1 2
1
1 I
| 1 | | | = i
78 782 7.84 7.86 7.88 7
Ig ! 10
T T T 1 1 T T
300 - 1 1 -
1 1
250 1 1 -
% 200 1 1 -
> 1 1
S 150 1 1 I
o | |
= 100~ b
. 1 1
sor Amorcage automatique 1 1 7
ol YN
L | I I I } 1
78 782 7.84 7.86 7.88 ?|9 1
- e
a 1F T T T T T T
3 Blocage commandé ! !
@ z .
T o5 (\/ Top compteur ! : Amorcage forcé si
5
E | | amorcage forcé commutation automatigue
g 0 + + —*‘- .
© 78 782 7.84 7.86 7.88 7E inopérante

%107

Figure IV-3 : Formes d’ondes au primaire du transformateur et mécanisme de commande forcée a la fermeture en cas perte
du ZVS ou défaut du mécanisme d’auto-commutation

Un bloc est ajouté a la logique initiale. On gardera 1’ordre au blocage prioritaire sur 1’amorgage forcé.
L’idéal, en termes de fiabilité, serait d’avoir le signal d’amorcage forcé généré localement au sein de la
commande rapprochée. Cependant, comme la logique qui a été implémentée est asynchrone, le signal

d’amorcage forcé sera issu de la commande éloignée.
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Figure IV-4 : Implémentation logique du thyristor dual bidirectionnel avec possibilité de commande forcée

1V.3.iii Circuit de détection de zéro de tension

L’objectif est de détecter un zéro de tension avec précision sur une tension pouvant admettre plusieurs
centaines de volts d’amplitude. Nous avons opté pour une solution simple permettant de s’affranchir
d’éléments d’isolation. Au lieu de détecter le zéro de tension directement sur la tension globale de
I’interrupteur, on vient ramener les deux tensions « VD1ref et VD2ref » sur les deux entrées d’un
comparateur. Le croisement des deux tensions VVD1ref et VD2ref correspond au zéro de tension de la
tension VD1D2.

L’ensemble du circuit nécessite également un étage intermédiaire afin d’adapter les tensions VD1ref et
VD2ref aux niveaux d’entrée du comparateur. Nous avons une fois de plus opté pour une solution simple

en choisissant des diviseurs de tension résistifs.

Le comparateur se doit d’étre trés rapide Le choix s’est porté sur un comparateur de Linear Technology
a grande bande passante et trés faible délai entrée-sortie (2.9ns) : le LTC6752-1. Il comporte également
de trés faibles capacités d’entrée (2pF). En revanche, les entrées ne sont pas de trés haute impédance : 1
MQ d’impédance de mode commun sur chaque entrée et 50 kQ) d’impédance différentielle (entre les
deux entrées). Peuvent également s’ajouter a ces éléments parasites des courants de polarisation sur les
entrées du comparateur qui pourraient impacter la précision de la détection du zéro de tension : ceux-ci
sont trés dépendants des tensions appliquées sur les entrées, et peuvent étre entrants ou sortants. On

prendra donc le pire des cas correspondant a 3uA.
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Le comparateur comporte également un hystérésis ajustable qui peut étre réduit a 5mV minimum,
choix que nous avons fait pour notre circuit. Le schéma équivalent du circuit de détection de zéro est
donné ci-dessous ainsi que les valeurs de chacun des éléments : éléments parasites et pont diviseur

(Rpl et Rp2).

Rpl

]|
i T ]

o]

Rpl

VD] ref

o/
| |
]

+uy

Uy

ur dy

—C)
|1
|1
ur)
ury

VDme

Rpl Rp2 Cint/- Rin+/- Rp_in Ip+/- Vhysteresis

60 kQ 300 Q 1.1pF 1 MQ 50 kQ [-3uA ; 1uA] 4 mV

Figure IV-5 : Schéma équivalent du comparateur avec prise en compte des éléments parasites et valeurs de ceux-ci

IV.3.iv Bloc logique

Ce travail ne présente pas I’intégration du driver ni la logique au sein d’un ASIC : ce point est laissé en
perspective. La logique sera donc réalisée a base de composant(s) discret(s). Le bloc logique n’est pas
trés complexe et comporte uniquement trois bascules et une porte ET. Néanmoins 1’utilisation de circuits
intégrés serait trop volumineuse et peu adaptée a 1’application : on retrouve souvent, pour les
composants les plus rapides, des circuits comportant 8 a 9 bascules avec entrée « latch » commune, ce

qui n’est pas souhaité dans notre cas :

Figure IV-6 : Exemple de composant logique implémentant des bascules D (référence 74VHC573FT)

En revanche, un CPLD est particuliérement adapté dans notre cas : il suffit de cabler le bloc logique

souhaité via une description VHDL asynchrone. En outre, il est possible d’ajouter ou de modifier des
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fonctions au driver simplement en modifiant la description a implémenter dans la puce, et ce sans avoir
a changer des composants sur le pcb. En termes de délais on peut également atteindre des performances
intéressantes : la famille des CPLD « MAX 3000A » de chez Altera permet, pour certains modéles,
d’avoir 5ns entrée-sortie. Le choix s’est porté sur le composant EPM3064 composé de 64 « macro-
cells », ce qui est plus que suffisant pour I’application. Chaque macrocell comporte en « fin de chaine »
une bascule D synchronisée par une horloge lorsque I’on fonctionne en mode synchrone, mais qui peut
¢galement étre utilisée en I’absence d’horloge globale, et pour laquelle on peut amener un signal

« gquelcongue » sur I’entrée clock : ¢’est dans ce mode que le CPLD fonctionnera dans notre application.

Figure 2. MAX 3000A Macrocell

Global  Global
LAB Local Array Clear Clocks
D - :
ITJ . Parallel Logic
E i Expanders
. i (from other ;;ogfrsrigmab!e
i macrocells) :g
E e IS I8 | Register
' Bypass
D_ Do To /O
> Control
Block
[ H : ] >
Product- | e
D_ Term
Select
Matrix
) VCC
I Clear | =
: Ty Seloot
%‘-\"' 2|‘A ZP"'ZE ] | Shared Logic To PIA @——
e R : Expanders
36 Signals 16 Expander
from PIA Product Terms

Figure 1V-7 : Descriptif d'une macrocell d'un CPLD de la gamme MAX 3000A de chez Altera

La description asynchrone implémentée utilise 4 macrocells des 64 disponibles dans le composant : Une
macrocell pour chaque « bascule D » ainsi qu’une quatriéme pour la porte ET reliant les trois sorties

issues des bhascules.
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— ]
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Figure IV-8 : Implémentation du Thyristor Dual au sein du CPLD : utilisation de 4 macrocells
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IV.3.v Carte pcb :

Le pont primaire bidirectionnel est réalisé sur pcb 4 couches avec un routage destiné a limiter au
maximum les inductances parasites. Le pcb est divisé en « 4 » blocs, chaque bloc comportant un
interrupteur bidirectionnel avec son circuit de driver a commutation automatique. Le pcb ainsi réalisé
est relativement grand, mais il faut garder a I’esprit que ce sont les circuits de driver qui occupent la plus
grande surface car ils sont réalisés a base de composants discrets alors que I’ensemble des fonctions

d’un de ces circuits est potentiellement intégrable en ASIC.

eat fev) D |
SELAANANY Buffer

T LLLTTTTTE Q.

23 cPLD

-

=

-
-

#= Comparator

Interrupteur
bidirectionnel
2 GaN System
téte béche

Figure IV-9 : Carte PCB du pont primaire & interrupteurs bidirectionnels

1VV.4 Essais du pont primaire en court-circuit :

La validation du pont bidirectionnel en commutation automatique se fait via un essai DC avec
I’inductance série « Lr » en court-circuit sur la sortie du pont. Le pont est commandé en pleine onde ;
on pourrait également induire un déphasage entre la commande de chacun des bras, mais ce degré de
liberté est limité, étant donné que I’on doit étre en ZVS sur toutes les commutations. La fréquence de
commutation permet de régler ’amplitude du courant de forme triangle en sortie. Dans ce mode de
fonctionnement, la structure ne consomme idéalement que de la puissance réactive. La puissance active

DC mesurée en entrée est donc la somme de 1’ensemble des pertes de la structure.
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Figure IV-11 : Formes d'onde théoriques

La figure IV-12 montre un fonctionnement en court-circuit a 100kHz pour une tension d’entrée de 200V.

Les transitions de commutation résonantes sont observables de par la forme trapéze de la tension

commutée Vp. Le fonctionnement est stable, ’amor¢age automatique des interrupteurs est validé. On

peut observer les légéres surtensions sur la tension commutée Vp dues au retard de I’amorgage des

interrupteurs par rapport a I’instant ou la tension a leurs bornes croise zéro.
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Measure P1max(C1)  P2Zmean(C3) Paifreq(C4) Pd--- P&--- PE--- PT=-- Pa---
value 247V -34mA 8977640 kHz

status v v A

Figure IV-12 : Formes d’ondes expérimentales en sortie du pont : Tension commutée Vpl en jaune ; courant Ir dans
linductance en bleu

IV.A4.i Analyse d’une commutation automatique et dynamique du driver a auto-

commutations :

Lariver

40

30

20
]
x|
=10
3
-~
0
-10
1
AVsw +-4-8
20 b
L LI S} L 1 L I
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time =107

Figure 1V-13 : Zoom sur une commutation automatique « a zéro de tension »

Le fonctionnement en commutation automatique a été validé expérimentalement. L’objectif consiste
alors a confronter les résultats expérimentaux avec la théorie, notamment en termes de délais de
commutation automatique. Il est également nécessaire d’évaluer I’impact du retard sur le zéro de tension
aux bornes de I’interrupteur et son impact sur les pertes. Le délai global du driver a auto-commutation
tariver peut étre obtenu en mesurant 1’intervalle de temps entre le zéro de tension sur 1’interrupteur

bidirectionnel et le début de charge de la grille.
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Figure IV-14 : Descriptif fonctionnel du processus d’auto-commutation et délais des différents étages

«dv/dt » | Délai Driver
appliqué (ns) : %g’)l
(V/ US) tdriver + tVth
414 44 19
476 43 18
517 42 19
577 42 19
628 40 18
665 39 17
757 38 19

Tableau IV-1 : Synthése des délais d’auto-commutation pour différents « dv/dt » appliqués

A ce délai s’ajoute le temps de montée de la tension de grille pour passer la tension de seuil Vth située
a environ 1.6V (donnée datasheet). Le temps de montée de la grille jusqu’a Vth est également stable

quel que soit le point de fonctionnement, ce qui est parfaitement cohérent : ty,, sur la figure 1\V-13.

La derniére phase indiquée par la durée tcommu: COrrespond a la commutation effective de
I’interrupteur, en courant et en tension. On peut observer une phase type « miller » sur la tension de

grille, ce qui induit déja I’idée que les capacités Coss sont chargées au moment de 1’amorgage.

Le délai global "t g,iper + tyen" entre le zéro effectif de tension aux bornes de I’interrupteur et le passage
de la tension de grille par Vth lors de I’amorgage n’est pas rigoureusement fixe et diminue avec
I’augmentation du « dv/dt » appliqué. Les délais du CPLD et du buffer/driver sont fixes et ne dépendent
pas du point de fonctionnement : on mesure 4.5ns pour le CPLD et 18ns pour le buffer. De méme, le
temps de montée de la tension de grille jusqu’a Vth n’est pas dépendant du dv/dt appliqué puisque ce
temps dépend de la performance du driver en termes de courant-pic et du circuit de grille. Dans ce cas,

c¢’est donc bien la détection de zéro qui induit un retard dépendant du « dv/dt ».
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IV.4.ii Effets de polarisations « parasites » des capacités Coss :

La figure IV-15 donne la forme d’onde de Vswitch pour deux « dv/dt » différents. Le délai entre zéro
de tension et commutation effective induit une tension non-nulle a ’amorgage : cette tension de retard
augmente avec le « dv/dt » appliqué. Il est remarquable que cette décharge de la capacité snubber dans
le canal de chacun des 2 transistors soit relativement lente et sa forme n’est pas celle d’une décharge
« normale » : on observe des « paliers » précédés par un saut de tension contraire au sens de décharge.
Cette forme cache un phénoméne de charges parasites de la capacité parasite Coss de chacun des deux

transistors constitutifs de 1’interrupteur.

VSwitch
40 140
20 120
av 396V
T Jus
or 0
av 645V
E~ Jus
20 -20
40 . \ . . . ,_1-40
3.01 3.015 3.02 3.025 3.03 3.035 3.04

time %107

Figure 1V-15 : Allure de la tension aux bornes du switch lors du passage par zéro ; pour deux « dv/dt » différents

En statique, lorsqu’il est bloqué avec une tension a ses bornes, I’interrupteur bidirectionnel implémenté
comporte un de ses deux transistors qui tient la pleine tension alors que le second a une « faible »

polarisation négative de valeur VVgs-Vth (voir chapitre I).

Le comportement observé en dynamique est tout autre : lors des phases résonantes, la décharge de la
capacité snubber Cr aux bornes d’un interrupteur bidirectionnel s’accompagne également de la charge
« parasite » de la capacité Coss du transistor placé « en inverse » : Coss2 dans ce cas sur la figure. Ainsi,
lors du zéro de tension effectif aux bornes de I’interrupteur (Vswitch=0), cette charge « parasite » induit
un croisement des deux tensions VVD1ref et VD2ref sur une valeur non-nulle. La figure 1V-16 met en
regard les deux tensions respectives de deux transistors VD1ref et VD2ref avec la tension totale aux
bornes de I’interrupteur lors d’une commutation sur un essai du pont d’entrée en court-Circuit avec

Ve=300V.
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Figure 1V-16 : a gauche : Comportement de polarisation en statique de ['interrupteur bidirectionnel mono-grille.
a droite : Schéma équivalent de I'interrupteur bidirectionnel en dynamique lors de des phases de décharge de Cr pendant
les transitions ZVS
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Figure IV-17 : Effets de polarisation parasites des capacités Coss de chacun des deux transistors pendant les transitions ZVS

La phase de « commutation en tension » doit donc voir la décharge de la capacité Cr et également la
décharge de chacune des capacités parasites Coss. Cela a nécessairement un impact sur les pertes par
commutations de par un effet « double » : le retard de la commutation sur le zéro de tension aux bornes

de I’interrupteur, et également les charges parasites des capacités Coss.
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1V.4.iii Pertes :

e Pertes cuivre dans I’inductance Lr P, :
Les pertes cuivre dans I’inductance se décomposent harmonique par harmonique du courant de forme

triangle en prenant en compte les mesures de résistance AC :

b zn: R ( 8. Irmax )
— Se_
Lr L F=(2k+1)Fd 22 (2k + 1242

Etant donné I’évolution de la résistance série mesurée au pont d’impédance, le calcul a été poussé

jusqu’a ’harmonique 19. Au-dela, les termes ne sont plus significatifs dans 1’expression des pertes.

e  Pertes par conduction P.y,, 4 :
Les interrupteurs sont commandés avec un rapport cyclique de 0.5 si I’on néglige les phases résonantes.

On peut donc déduire le courant efficace dans les interrupteurs a partir de la forme triangle du courant
Ir et donc les pertes par conduction :

1 /Irmax\?
Peona = 8.Ron "transistor"- 7 (T>

e Pertes relatives aux circuits de détection de zéro de tension Py;,,:
Les autres pertes sont relatives au pont diviseur de tension résistif du circuit de détection de zéro placé

sur chaque interrupteur bidirectionnel. Lorsque I’interrupteur est bloqué, un courant de polarisation
circule dans le pont résistif et celui-ci n’est pas négligeable. Une expression approchée des pertes
relatives aux courants de « fuite » dans les ponts diviseurs des 4 interrupteurs peut étre donnée par :

Ve?

1
Poip =45 —————
W2 Ry + Ry,

On pose alors deux hypothéses sous-jacentes : les tensions aux bornes des interrupteurs sont supposées
de forme créneau de rapport cyclique 0,5 (et non pas trapéze). On suppose également que la pleine
tension appliquée aux bornes d’un interrupteur bidirectionnel est tenue par 1’un ou I’autre de ses deux
transistors constitutifs suivant le signe de la tension au blocage. On néglige ’effet de polarisation

parasite.

e Pertes par commutation
Nulles dans le cas idéal, les pertes par commutations sont induites par le retard de la commutation

effective par rapport au zéro de tension aux bornes de l’interrupteur et par les polarisations
« résiduelles » des deux transistors lors des transitions de commutation résonantes. Ces pertes sont
délicates a estimer par une mesure directe de courant et tension instantanés aux bornes de I’ interrupteur.
L’objectif principal du test en court-circuit est donc bien de déduire ces pertes en retranchant a la
puissance consommeée totale les différentes pertes « facilement » estimables et qui ont été décrites

précédemment.
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Ve le Pe Irmax PLr
20,075V 3mA| 54mW| 135mA| em
40,07V 6mA| 228mW| 267mA| 25m
60,18V SmA| 463mW| 402mA| 57m
80,19V 9mA| 714mW| 535mA| 101m
100,17V] 10mA| 1,022W| 675mA| 161m
120,17V] 12mA| 1,394W| 816mA| 235m
140,18V] 13mA| 1,822W| 933mA| 307m
160,089v| 14mA| 2,289W| 1,062A] 395m
180,097v| 16mA| 2,846W| 1,206A] 513m
200,091V 17mA| 3,422W 1,37A] 663m
220,116V| 19mA| 4,072W 1,5A] 795m
240,118v| 20mA| 4,802W| 1,611A[ 917m
260,115Vv| 21mA| 5,593W| 1,762A[ 1,097m
280,13V| 23mA| 6,443W| 1,898A[ 1,273m
300,14V| 25mA| 7,383W| 2,034A[ 1,462m

Tableau 1V-2 : Différentes pertes mesurées et déduites pour [’essai en court-Circuit

Le tableau 1V-2 donne la puissance d’entrée mesurée a différents points de fonctionnement donnes par
le réglage de la tension d’entrée. A droite du tableau se situent la répartition « estimée » des différentes
pertes. On observe que les pertes majeures concernent les ponts diviseurs en paralléle des interrupteurs
et les pertes par commutation. Si I’on compare les pertes par commutation a la puissance apparente en

sortie du pont, elles représentent environ 1% a 2% suivant la puissance transférée, ce qui est assez faible.

Cette caractérisation du pont en court-circuit donne un ordre de grandeur en termes de pertes mais le
fonctionnement est assez contraint par la nécessité de respecter le critere ZVS sur toutes les
commutations, ce qui impose un courant de sortie alternatif si 1’on souhaite avoir des commutations
identiques sur tous les interrupteurs. L’idéal serait de pouvoir découpler les pertes par conduction des
pertes par commutation comme cela est possible avec la méthode d’opposition en changeant la
fréquence de découpage tout en restant a courant de sortie constant [2]. Cela n’est pas possible dans
notre cadre étant donné que le courant de sortie doit étre alternatif. On pourrait néanmoins faire plusieurs
essais a plusieurs fréquences de découpage a amplitude de courant constante, cela imposerait alors de

changer la valeur de I’inductance Lr entre chaque essai.
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1\VV.5 Prototype du Dual Active Bridge en conversion AC/DC directe

Pont Primaire Bidirectionnel

L,

S11 r S12 r
R N Bl

2ANYN

<lIs >2Fe

> +o

Pont secondaire

R RE

+

Figure IV-18 : Schéma du convertisseur mis en ceuvre et différents éléments du prototype

Vs

L’objectif visé de ces premiers tests en conversion AC/DC est le fonctionnement boucle ouverte avec

validation de la commutation automatique ZVS sur toute la plage de variation sinus de la tension

d’entrée. La philosophie du prototype est donc la validation fonctionnelle. Ainsi, la réalisation des

éléments magnétiques et du pont de sortie s’est appuyée sur des technologies éprouvées et fiables, sans

forcément rechercher la meilleure solution en termes de rendement et d’intégration. L’optimisation du

convertisseur est laissée en perspective de ce travail de thése.

Caracteristiques Générales

ggggﬁsggg g?j L¢ Cr Capacité de sortie C, Résistance de sortie
99.96 kHz 100 uH 1 uF 9,4 mF 4Q
Transformateur (m) Inductance (L)
Rs ra_men_ée Ls rarnen_ée Rp rameqée Lp ramen_ée Valeur Rs ra_men'ée au
Rapport au primaire | au primaire | au primaire | au primaire (3 100kHz) primaire
(2 100kHz) | (2 100kHz) | (a2 100kHz) | (a 100kHz) (2 100kHz)
0,1 846 mQ 24,7 uH 449 kQ 6 mH 348,6 uH 607 mQ
Noyau/matériau Noyau/matériau
ETD34/MF102 (Tridelta) ETD34/ MF102 (Tridelta)
. SDT5H100P5
Interrupteur Pont de sortie : MOSFET//Schottky IRE3710

Tableau 1V-3 : Choix des différents éléments du convertisseur
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1VV.6 Commande en fonctionnement AC/DC :

La commande du convertisseur doit remplir deux fonctions principales : la premiére concerne la
modulation du pont de sortie afin de gérer le transfert de puissance et assurer un courant absorbé d’entrée
de forme sinus. La seconde fonction concerne la synchronisation du fonctionnement du convertisseur
avec la polarité du réseau d’entrée. Cette fonction est moins conventionnelle car généralement, elle ne
concerne pas les structures de conversion AC/DC a deux étages type redresseur suivi par un étage
DC/DC. A Tinverse, la structure DAB en conversion AC/DC directe nécessite en effet une
synchronisation de la commande avec le signe du réseau d’entrée. On doit alors avoir un monitoring de
la tension d’entrée avec une détection de zero-crossing. Pour ce type de convertisseur qui découpe
« directement » la tension d’entrée alternative sans étage de redressement, le signe de cette derniére
n’est pas « transparent » en fonctionnement, et le déphasage entre pont d’entrée et pont de sortie doit

étre resynchronisé a chaque changement de polarité du réseau d’entrée (zero crossing).

1V.6.i Choix de la cible :

La commande, ici en boucle ouverte, ne requiert pas d’opérations complexes en termes de calculs. En
revanche, comme pour toute commande de convertisseur a découpage, elle requiert précision et stabilité

pour ses différents blocs élémentaires type PWM, temps morts, gestion zero crossing...

En régle générale, on cherche alors autant que possible & implémenter ce type de blocs en hard, dans des
circuits numériques pré-cablés dans le cas d’utilisation de dsp ou microcontréleurs dédiés. Dans cette
optique, la cible ultime reste tout de méme le FPGA pour lequel tous les traitements sont hardware,

cablés donc robustes, mais dont 1’usage requiert un temps de développement non-négligeable.

Pour un prototypage « rapide » lié a des contraintes de temps, on peut alors

T NATIONAL

L NS trouver un compromis en utilisant des plates-formes comme dSPACE ou

N1y VO

National Instruments. La commande est alors décrite « haut niveau », dans
un environnement type matlab/simulink par exemple. A partir de cette
description, la plate-forme utilisée génére du VHDL dans une cible FPGA,
cette « conversion » restant transparente pour 1’utilisateur. Dans cette
optique, nous avons choisi une cible National Instruments, le myRIO. Le

langage de développement haut-niveau est LabVIEW, langage graphique

dont la prise en main est relativement aisée et rapide en comparaison du

Figure IV-19 : Carte de VHDL brut.
développement myRIO (NI)
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IV.6.ii

Architecture générale :

Détection front

Génération Réglage « clock » commune
sinus en phases des = synchro compteurs
phase avec deux bras du

Ve pont de sortie

Détection
changement signe

Sgn(Ve)

Commande a zéro tous signaux

Sgn(Ve)
retardé
Inversion signaux de commande

Figure IV-20 : Structure de la commande et ses différents blocs

La figure 1\VV-20 détaille les différents « blocs » de la commande issus des deux fonctions principales

que sont la modulation du pont de sortie d’une part, et ’ensemble des opérations de reconfiguration

dépendant de la synchronisation au signe du réseau d’autre part. Un chronogramme décrit la séquence

de commande du convertisseur synchronisée sur la tension d’entrée Ve. Seul le pont de sortie est modulé

par la tension d’entrée, les ordres de commande du pont d’entrée commandé en pleine onde ne dépendent

pas de la synchronisation a la tension d’entrée Ve.

Ve

Sgn(Ve)

Sgn(Ve)

« retardé »

. n

ngn(Ve) « retardé »

1) /2 -
San(ve) -m/2
Commande = EJ\
Pontde Sortie
MODULATION D2 MODULATION D2
Quverture Quverture Ouverture
Pont de Pont de Pont de
sortie sortie sortie

Figure IV-21 : Chronogramme : Principe de fonctionnement avec gestion du changement de demi-alternance

Afin d’inverser les ordres de commandes du pont de sortie a chaque changement de demi-alternance

sans risque de court-circuit, on introduit, a chaque changement de demi-alternance de Ve, des zones a
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zéro transfert de puissance couramment appelées « dead zones» dans la littérature. Elles sont
volontairement exagérées sur la figure IV-21, en pratique elles sont de 1’ordre d’une période de

découpage (10us) pour notre commande.

Les différents blocs du diagramme sont tous implémentés en paralléle, on rappelle qu’il s’agit d’une
cible FPGA. Pour plus de détails, la description des différents blocs est visible en annexes. Le calcul de
la modulation s’effectue donc simultanément a la génération des signaux de commande (« PWM ») du
pont d’entrée et du pont de sortie. Dans ce type de contrdle, la seule contrainte temps réel vraiment
« critique » concerne la synchronisation entre les deux fonctions « Gestion dead zones » et « Inversion
Phi » : L’inversion de Phi doit intervenir apres la mise a zéro de tous les signaux de commande du pont
de sortie afin d’éviter une inversion instantanée des signaux de commande du pont de sortie qui
risquerait d’engendrer des courts-circuits. Cette contrainte temps réel a été traitée en retardant
simplement le signal Sgn(Ve) en entrée du bloc « Inversion Phi ». La figure 1V-22 fait apparaitre les

différents signaux de commande du pont de sortie lors des « dead zones » :

"Dead zone"
e~Td

j

|
1] (2 [Timeb
2,00 Vid 2.00Vidw 2,00 Vidn| 500psidvfStop 212V
-1.520V ofet] 2860Vofst]  -4140Vofst]  -7.580Vofst 50.0kS 1.0 G8/s|Edge  Positivel
vertur
LeCroy Ouvertu e_ 2017/2018 4:44:54 AM
Pont de sortie

Figure IV-22 : Signaux de commande lors d’'un changement de demi-alternance ; En rose : image du signe du réseau ; En
jaune : signal de commande du pont d’entrée ; En bleu en vert :deux signaux de commande du pont de sortie

Au niveau instrumentation, on ne mesure pas directement la tension d’entrée Ve. On détecte simplement
les changements de demi-alternances a 1’aide d’un comparateur a hystérésis. Il s’agit de 1’unique circuit

d’instrumentation du systéme (commande en boucle ouverte).

1VV.7 Essai en fonctionnement AC/DC boucle ouverte

Le fonctionnement du convertisseur a été validé expérimentalement au point nominal de
fonctionnement : commande en boucle ouverte & puissance nominale 100W théorique. Pour ce
fonctionnement, la loi de modulation théorique boucle ouverte du rapport cyclique du pont de sortie est

implémentée dans I’organe de commande.
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IV.7. Formes d’onde HF et plage de fonctionnement ZVS automatique :

Lafigure IV-23 donne les formes d’onde caractéristiques au primaire du transformateur avec les tensions
commutées Vpl, Vp2 ainsi que le courant Ir représentés. Les formes d’onde sont données pour un
fonctionnement a pleine puissance instantanée pour Ve = 325V (figure haut), et faible tension d’entrée
pour Ve ~ 60V (figure bas).

200V/div  500mA/div ez -

100k8 5.0 08/s|Edge  Positive
LeCroy 1012112017 4:44:32AM

— \Vp1l
— \/p2

— |

V/div - 20V/div 500mA/div

LeCroy

Figure 1V-23 : Figure haut : Fonctionnement a tension d’entrée maximale Ve=325V;
Figure bas : Fonctionnement a faible tension d’entrée \'e=60V

e Pour le point de fonctionnement a puissance instantanée maximale, a Ve=325 :
Les formes d’onde sont conformes a la théorie, la forme d’onde de Vpl valide le fonctionnement en
commutation ZVS. La tension commutée du pont de sortie est la plus parasitée car nous ne sommes pas
en fonctionnement full ZVS : sa forme d’onde fait apparaitre la différence entre les commutations dures
qui voient les surtensions les plus importantes, et les commutations douces pour lesquelles il n’y aucune
surtension. Les surtensions observées aménent a la perspective de fonctionner en full ZVS sur le pont

primaire et également sur le pont secondaire.

e Pour le fonctionnement a faible tension d’entrée, a Ve ~ 60V :
On observe dans ce cas des transitions résonantes beaucoup plus longues, qui ont beaucoup plus

d’impact sur le courant commuté Ir et donc sur le transfert de puissance. On est ici dans un cas limite de

commutation en mode ZVS.
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Le fonctionnement du pont primaire en commutation ZVS automatique est en effet validé sur une grande
zone de fonctionnement. On observe néanmoins une perte du ZVS autour de la zone Ve<55V. Ce qu’on
appelle ici perte du critéere ZVS correspond en fait a la perte du caractére résonant de la totalité de la
commutation. On conserve néanmoins des commutations ZVS partielles avec une rupture de pente due
a la commutation forcée comme cela est visible sur la figure 1V-24. Lorsque la tension d’entrée passe
en-dessous de 25 volts, on passe véritablement en mode commutation « dure » pour lequel les transitions
résonantes sont inopérantes et induisent des amorcgages forcés : cependant, ce cas critique n’est atteint

qu’a trés faible tension secteur, pour laquelle il n’y quasiment pas de transfert de puissance.

-
Sor | 05
| ‘| | 09
II Comrjlutations | 1,
& ZVS )partielles\‘
50 ¢ | ‘ .
Foambie ot
578 576 574 572 57 568 566 564 562 56 2.35 23 225 22

Figure 1V-24 : Limite de fonctionnement ZVS en fonctionnement AC/DC : A gauche : Commutation ZVS partielle a Ve=55V ;
Perte « franche » du critére ZVS a Ve=25V
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Figure IV-25 : Plages de fonctionnement ZVS déterminées expérimentalement

IV.7.1i Transfert de puissance, erreur statique et rendement :

Les formes d’ondes de la tension et du courant d’entrée sont visibles sur la figure 1V-26. La forme du
courant d’entrée est sinus. Néanmoins, on observe une distorsion assez importante a chaque changement
de demi-alternance. On rappelle qu’a chaque zéro de tension de Ve, on stoppe la commande du pont

secondaire afin de resynchroniser le fonctionnement avec le réseau. A I’issu d’une durée d’environ une
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période de découpage (10us), on relance la commande du pont secondaire, ce qui provoque des

oscillations parasites avec un dépassement observable sur la forme du courant.

400 + 408
300 0.6
=)
g 200 04 O
w =
‘@ 100 02
] =
o -+
o 0 6 o
:5 100 02 g‘
5 g
2 200 04 o
2 300 06 @
-400 1-08
-0.01 -0.008 -0.006 -0.004 -0.002 0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01
time
Figure 1V-26 : Formes d’ondes d’entrée
Mesures en entrée Mesures en sortie
Tension Courant . Tension de | Courantde | Puissance
s . . X Puissance . . .
d’entrée Ve | d’entrée Ie , , sortie Vs sortie Is de sortie
. . d’entrée
(efficace) (efficace) (moyenne) (moyen) (moyenne)
230Veff ~390mA 89,7W 17,62V 4,42A 77,9W
Rendement estimé ~87%

Tableau IV-4 : Mesures des différentes valeurs efficaces et estimation du rendement

Les différentes grandeurs AC d’entrée ont été déduites de mesures effectuées avec des sondes de tension
différentielles ADP305 et sondes de courant CP031. Il s’agit donc plus d’estimations que de mesures
suffisamment précises pour calculer un rendement. Cela donne néanmoins un ordre d’idée. De plus, il
s’agit d’un fonctionnement en boucle ouverte avec un courant d’entrée non régulé. Une mesure de
rendement n’a donc pas beaucoup de sens puisqu’il ne s’agit pas des conditions de fonctionnement

visées.
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Conclusion partielle

L’objectif principal de ce prototypage est la preuve de concept. Les chapitres I, II et III ont permis de
définir un cadre original de mise en ceuvre de I’interrupteur bidirectionnel en commutation automatique
ZVS ou ZCS. La mise en ceuvre expérimentale s’est portée sur la structure a commutations ZVS
automatiques. Le design d’un circuit de driver & commutations automatiques ZVS ainsi que la réalisation
du pont d’entrée ont été les deux aspects-clé de réalisation. Le pont d’entrée a été caractérisé afin d’avoir
un ordre d’idée de ses performances en termes de pertes. Le « z€ro pertes par commutations » n’est pas

atteint mais celles-ci sont tout a fait acceptables (1% de la puissance apparente transférée).

La structure «finale » a ensuite été validée expérimentalement en conversion AC/DC directe. Les
résultats sont plutét en accord avec la théorie. L’inconnue critique était le maintien de 1’auto-
commutation ZVS sur toute la plage de variation du sinus d’entrée. Cet objectif est quasiment atteint
avec une perte du ZVS uniquement pour des valeurs de la tension sinus d’entrée inférieures a S0V. Les
mesures en sortie montrent une erreur statique inévitable en boucle ouverte et qui d’ailleurs, sans
compter les pertes, était déja présente dans les résultats de simulation. Le rendement a été estimé autour
de 87% mais on ne peut pas, a ce stade, tirer de conclusions définitives car les différents éléments du
convertisseur ne sont pas optimisés, notamment le pont de sortie silicium pour lequel 100kHz est déja

une fréguence de fonctionnement « limite ». De plus, il s’agit d’un fonctionnement en boucle ouverte.

Les résultats ont également permis de voir le comportement de I’ interrupteur en commutation avec des
effets de polarisation qui restent encore a expliquer par une modélisation de I’interrupteur bidirectionnel
en commutation, ce qui n’a pas été fait dans le cadre de cette thése. De fagon générale, ces premiers
résultats valident le concept d’étude et ouvrent de nombreuses perspectives d’étude afin expliquer
certains aspects ou bien d’améliorer le fonctionnement : Modélisation de I’interrupteur bidirectionnel
en commutation, réalisation d’un pont de sortie a base de HEMT GaN, commande en boucle fermée,

amélioration de la dynamique du driver a commutations automatiques.
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CONCLUSION GENERALE

Le travail bibliographique consacré a I’é¢tude des différentes structures a interrupteurs bidirectionnels a
mis en évidence un grand nombre de topologies potentielles, surtout dans le secteur des alimentations
AC/DC isolées. La plupart de ces structures sont issues de topologies existantes qui ont été adaptées a
la conversion AC/DC directe. Elles ne sont donc pas fondamentalement différentes des topologies
DC/DC isolées existantes dans leur principe de fonctionnement, mais elles offrent une utilisation
« détournée » permettant de réduire le nombre d’étages des alimentations monophasées AC/DC. La
réduction du nombre d’étages implique alors une réduction du nombre d’interrupteurs et dans certains
cas une réduction du nombre d’¢léments de filtrage, ce qui peut impacter fortement la densité de
puissance pour des systemes type « alimentations de petite puissance ». Seul le convertisseur matriciel
se distingue réellement des systémes traditionnels de conversion AC/AC triphasée avec conversion de
fréquence mais il a été écarté de 1’étude car trop complexe a mettre en ceuvre avec des interrupteurs

bidirectionnels mono-commande.

Parallelement aux perspectives en termes de topologies de conversion a base d’interrupteurs
bidirectionnels, une problématique de commande se dégage de 1’étude de la cellule de commutation 4
quadrants. Contrairement au pilotage d’une cellule de commutation conventionnelle 2 quadrants, le
fonctionnement dans les 4 quadrants nécessite, quelle que soit la stratégie de pilotage employée, un
monitoring du signe des tensions et courants. La solution classique pour le pilotage des interrupteurs
bidirectionnels 4 segments se raccroche aux principes de commutation traditionnels. 1l s’agit en fait
d’une extension des mécanismes de commutation bien connus pour les interrupteurs 3 segments
impliquant une commande avec temps morts ou recouvrements suivant la caractéristique d’interrupteur
employée. Ce type de pilotage implique alors deux signaux de commande. De plus, pour certains types
d’interrupteurs 4 segments dont le transistor proposé par Panasonic fait partie, cela suppose également
deux circuits de commande rapprochée avec chacun sa propre alimentation isolée et barriére d’isolation
a la «hauteur » de la tenue en tension du composant. En termes d’implémentation, le driver d’un
interrupteur bidirectionnel serait donc équivalent a I’ensemble de la commande rapprochée d’un bras

d’onduleur « classique » avec HEMT GaN conventionnels.

Certains types de réalisation d’interrupteurs bidirectionnels offrent la possibilité de piloter I’ interrupteur
avec un seul signal de commande ; I’idée de ce travail de thése était d’explorer 1’approche mono-
commande pour I’interrupteur 4 segments. En terme de comportement équivalent, I’interrupteur 4
segments mono-commande est un interrupteur a commutations strictement commandées, sans aucune
commutation naturelle « intrinseque » disponible. Ce parti pris constitue une sorte de pari dans le sens
ou ce type de pilotage est ordinairement considéré comme irréalisable si I’on s’en tient aux régles
fondamentales de la commutation entre deux interrupteurs qui implique nécessairement une

commutation dite naturelle.
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Une telle caractéristique d’interrupteur est incompatible avec les stratégies de pilotage des interrupteurs
double-commande. Elle a conduit rapidement & 1’étude de stratégies de pilotage en commutation
automatique, technique permettant de synthétiser un comportement de commutation spécifique au
moyen de I’instrumentation de I’interrupteur. Le choix de proposer des solutions génériques de pilotage
des interrupteurs, valables quel que soit le type de commutation mis en jeu, qu’elles soient dures ou
douces, a été laissé de cOté. A I’inverse, I’approche choisie consiste a définir un cahier des charges
définissant des restrictions sur le type de commutations a mettre en ceuvre. Les commutations ZVS et
ZCS a vitesses «contrblées » ont été définies comme un prérequis a toute implémentation des

interrupteurs 4 segments mono-commande au sein d’un convertisseur.

L’idée est de «construire » un convertisseur a partir de ce cahier des charges de commutation.
L’approche d’étude est donc peu habituelle et prend le contre-pied d’une démarche classique de choix
d’une topologie de conversion qui part d’un cahier des charges fonctionnel : Quelle conversion ?

AC/DC, DC/DC... Isolation ? Bidirectionnalité fonctionnelle ?...

Il fallait donc définir une topologie avec commutations full ZVS ou bien full ZCS sur les interrupteurs
bidirectionnels, mais restant bien entendu pertinente au vu d’un cahier des charges fonctionnel. La
restriction sur les commutations étant trés forte, les topologies qui se distinguent dans cette perspective
sont les convertisseurs avec étage isolé de modulation HF de la puissance : convertisseur a résonance,
Dual Active Bridge... Partant de cette famille de topologies, les deux voies, le ZCS et le ZVS, sont
étudiées au sein des chapitres 2 et 3 qui proposent chacun une topologie de conversion AC/DC directe

avec absorption sinusoidale, isolation et bidirectionnalité fonctionnelle.

A T’issue de ces deux études, la prise en considération des inductances parasites de maille et capacités
parasites des interrupteurs a montré un impact assez important sur le fonctionnement de la topologie
ZCS, ce qui a conduit a privilégier la topologie ZVS pour la mise en ceuvre expérimentale. Un circuit
de driver spécifique permettant de générer des commutations automatiques ZVS a été congu a base
d’éléments discrets au sein d’une architecture permettant d’induire le moins de retard possible sur la
commutation automatique. Le mécanisme d’auto-commutation a été testé et validé avec des résultats
satisfaisants donnant une preuve de concept et des performances acceptables en termes de pertes pour
une premiére implémentation. Le test de la structure finale en conversion AC/DC et commutations ZVS
sur les interrupteurs bidirectionnels a validé 1’étude théorique et le choix de la loi de commande effectués

au chapitre 111
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PERSPECTIVES

Ce travail de recherche est prospectif, assez amont, partant quasiment de la feuille blanche. Les
perspectives de travail sont donc nombreuses, autant sur des aspects modélisation et théoriques que

physiques et pratiques.

Une des perspectives concerne 1’optimisation des convertisseurs étudiés en termes de dimensionnement
et de loi de commande. Les deux topologies de conversion développées impliquent un étage isolé avec
variation basse-fréquence de I’amplitude de la puissance transférée au niveau du transformateur. Ces
conditions de fonctionnement impliquent un dimensionnement non-trivial du transformateur. De plus,
dans les deux cas, la stratégie de modulation implique plusieurs paraméetres de controle
(tridimensionnel), et son choix affecte fortement les contraintes sur les différents éléments du
convertisseur, en particulier au niveau de 1’étage HF. Dans les deux cas de figures, le dimensionnement
est dépendant de la stratégie de commande : le probleme est multi-variable avec une interdépendance
forte. Il serait donc nécessaire d’avoir une optimisation couplée de la stratégie de modulation et du
dimensionnement : il faudra alors définir un compromis entre réduction des valeurs efficaces des
courants et commutations ZCS ou ZVS. On peut également s’intéresser au contenu harmonique de la
puissance HF transférée au niveau du transformateur qui dépend fortement de la stratégie de commande.
Par ailleurs, I’optimisation de la commande permettrait d’explorer toutes les commandes possibles alors
que le choix qui a été fait part de I’hypothése d’un découplage des variables de commande et définit un

r6le pour chacune.

La topologie current-fed a commutations ZCS issue du chapitre II n’a pas été mise en ceuvre
expérimentalement alors que I’impact des éléments parasites sur le fonctionnement n’est peut-étre pas
rédhibitoire. Cette topologie current-fed est également intéressante pour certaines applications, et mérite
une étude plus poussée et la recherche de solutions au probléme posé par les résonances parasites

impliquant les capacités parasites des interrupteurs.

La mise en ceuvre expérimentale a permis la validation du fonctionnement de la structure Dual Active
Bridge a interrupteurs bidirectionnels en commutation automatique. Le circuit de driver & commutation
automatique qui a été congu offre un comportement en auto-commutation ZV'S robuste et stable, mais
1I’¢lément réellement perfectible est le circuit de détection de zéro de tension qui pour 1’instant, admet
des pertes additionnelles assez importantes. Il faudrait donc réfléchir a d’autres solutions pour la

détection du zéro : rapides et induisant moins de pertes.

Les résultats ont également mis en évidence un comportement particulier de 1’interrupteur bidirectionnel
a base de deux HEMT GaN a source commune. Des polarisations « parasites » empéchent la
commutation ZVS sans pertes de I’interrupteur. Les transistors bidirectionnels du CEA Leti sont donnés
comme ayant le méme comportement en «statique », mais n’ayant pas ét¢ mis en ceuvre en

« dynamique » dans le cadre de ce travail de thése, on ne peut affirmer a priori qu’ils auront le méme
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comportement dynamique en commutation. La premiere tache a réaliser est donc la caractérisation du
transistor CEA Leti en commutation. L’idéal serait d’aboutir a un modéle petits signaux du composant
type modéele SPICE. A I’issue de cette caractérisation, il serait possible de prendre en compte le

comportement du transistor dans la conception du circuit de driver a commutation automatique.

Une perspective plus lointaine mais qui justifie ce travail concerne I’intégration du driver a
commutations automatiques au sein d’une puce, intégration qui permettrait d’améliorer les
performances dynamiques et la fiabilité. On pourrait également imaginer a plus long terme une
intégration monolithique de 1’ensemble « interrupteur + driver » sur GaN utilisant des technologies GaN
IC (GaN Integrated Circuit). En exploitant également la commutation ZCS automatique, on pourrait
alors proposer un composant intégrant la fonction driver, I’auto-commutation ZVS et/ou 1’auto-

commutation ZCS, voire configurable par une pin externe en mode ZCS ou en mode ZVS.
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Annexe 1 : mise en équation de la topologie SCRC avec phases résonantes modifiées

(11.3.v)
N IR
Tllgz legz TZﬂ E} TZﬂ Eji
ILr 'ﬁ

I .
- Lr | I [

) " T |

M

T24 l—} T23 -—}
i i
TMQF TﬂQF J 7 7

Hypotheses : Le pont d’entrée est commandé en pleine onde, sans décalage entre les ordres
d’amorcage de deux interrupteurs d’une méme diagonale. Le pont de sortie est commandé en

phase avec les ordres d’amorcage du pont d’entrée.

_Phase 1, Phase 2

s 3 -
+T—r% >,

to t t,
On reprend la séquence décrite dans le cceur du manuscrit (2.1v) :

e A linstant t : les interrupteurs T11 et T13 sont commandés a la fermeture. Simultanément, la
commande du pont de sortie est inversée : on passe de la conduction des interrupteurs T21 et
T23 alaconduction des interrupteurs T22 et T24. La commutation du pont de sortie est supposée
instantanée.

e ATlinstant t; : la phase résonante induit I’ouverture des interrupteurs T1 et T3 a zéro de courant.
T2 et T4 conduisent le courant Ir. A partir de t;, la capacité Cr voit une phase de décharge a
courant constant

e A l'instant t, : Les interrupteurs T1 et T3 sont commandés a la fermeture, t, marque la fin

ez ) Td
d’une demi-période de découpage : t, — t, = >
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Comme pour les autres structures étudiées par H. Bengassmi, la modélisation temporelle passe par
I’é¢tude du schéma équivalent au niveau du circuit résonant au primaire du transformateur. La mise en

équation détaillée est la suivante :

e Phase 1 (figure chronogramme) : Sur [ty ; t4] :

VC
J_TfWY\_| | - Ver(t) = (Vco — %) cos(wy.t) + Zr.1g sin(w,. t) +%
Lr o Vo (ve, - o)
(TD o E I (t) = —Tmsm(wr. t) + Ig cos(w,.t)

Lr . . Lo s . . T
Avec Zr = /E impédance caractéristique ; w,- pulsation du circuit résonant.

A P’instant t; qui marque la fin de la phase résonante, ona I;-(t;) = —Ig.
La tension Vc; de la capacité Cr a la fin de la phase résonante n’est pas aussi directe.

aver(8)

De par les expressions « harmoniques » de V., et I, et la relation: [,.(t) =Cr. 0

, il est

(ver()-22) ot Zrdy, (D)

intéressant de « regarder » les signaux normalisés = > .
\/(Vco—%’) +(Zr.1g)? \/(Vco—%’) +(Zr.1g)?

En considérant les valeurs normalisées, on peut poser 1’égalité suivante sur toute la phase de résonance :

v 2 2
(VCr(t) - ﬁo) Zr. I (t)

J(VCO - %)2 + (Zr.19)? \/(VCO — %)2 + (Zr.1g)?

=1

Elle est vraie en particulier a I’instant t;. On en déduit V¢, :

Vo\? v
Ve, = J (Vc0 —i) + (@) = (2r.1,())" +-2

DOﬂC VC1 = VCO
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e Phase 2 : Décharge de Cr a courant constant : Sur [ty ; t3] :

I, =—I Jer
Lr — :\g I I (t) = —Ig
Lr (!':" 174 Ig

Par continuité de la tension Vcr alternative on a nécessairement, a I’instant t, qui marque la fin

de la demi-période de découpage : Vi, () = Vi, (tg) = —Veg
On calcule les intervalles temporels :

zrl
2.arctan| —2= I;qn
veo V8

Wy

o tl—t():

° tz _tl :f_;.(z.VCO)

L’expression d’une demi-période de découpage a I’aide des durées calculées précédemment aménent a

une équation entrée-sortie :

2.arctan Zr—I%/
0
Tc Veo — 0 +Cr .
2 - (A)T Ig'( . CO)

Qui s’écrit en valeurs normalisées :

Y e
—— = 2.arctan
Fnc

Une seconde équation est nécessaire afin de résoudre le calcul. On remarque que 1’on a toujours la

. d . . /
relation I, ,.(t) = Cr. %@. Par ailleurs le courant de sortie I, est donné par :

2 f1 ILr (t)

== dt
° Td), m
0

Or I’intégrale du courant Ir peut s’écrire avec la tension Ver :

ty 2
f I,.(¢) dt = Cr. [VCr(t)]E; +Cr. [VCr(t)]Z = Cr.(Veo = Ve + (=Veo) = Veg) = = Ve
t

0
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On en déduit la relation :

Soit avec les valeurs normalisées :

Le systeme décrivant le transfert de puissance est composé des deux équations précédentes soulignées

en bleu ainsi que de 1’équation normalisée donnant 1’égalité entrée-sortie des puissances :
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Annexe 2 : mise en égquation de la topologie ZCS (11.4)

Ir

Dy. 7I“d

to 1ty .tz t3 ty

Hypothese simplificatrice : On néglige les transitions de commutation ZCS dans I’expression du

transfert de puissance (le courant Ir est supposé de forme créneau idéal)

On notera <..> la valeur moyenne d’un signal sur une période découpage Td

On écrit 1’équation moyenne de la tension appliquée a I’inductance d’entrée sur une demi-période de

découpage (la seconde étant symétrique) en fonction de la tension d’entrée et de la tension commutée

Vec.
19 Lg En régime établi, la moyenne sur une période
N . > 2
découpage de la dérivée du courant d’entrée est nulle :
T11 T12 dlg
Loy Lg.<—=>=0
+
Vg Vec

Ve Qui s’écrit en fonction des tensions :

T14 T13 d

dlg
Lg.< ar >=Vg—<Vec >
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On décompose la tension commutée sur chaque intervalle :

o Sur [to ; tl] .
On asur cet intervalle : Vec = 0. On en déduit :

Lg
Ig .
YN dlg
Lg.—=Vg
+ dt te[to ; ta]
Vg |\ _
o Sur [tl ; tz] .
L On asur cet intervalle : Vec = — 25 . On en déduit :
19« it "
L dlg Va+ Vs
7 =9 T m telty ; t]

o Sur[ty; t3]:
On a sur cet intervalle : Vec = 0. On en déduit :

1g . L9

7 _° YN dlg
+
v (O

telty; ta]

e Sur [t3 ; t4] .
On a sur cet intervalle : Vec = g On en déduit :

— Y'Y Y
dig Vs

Lg.—=Vg——
dt
va| (O Ol

m  lte[ty; ty]

L’équation moyenne de la dérivée du courant s’écrit alors :

dlg  t —t t,—t, Vs\ ts—t, ty — ts ( Vs>
Lg.<—>= . . — . . -
<3 "= "1a VIt g (Vg + m) ta VIt g Ve
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On calcule les intervalles temporels :

o tl_toz(%_De).Td;
Ds , Do 1
° tz_tl_(D(p+?+?_E)'Td
o t3_t2:(§_Ds).Td
Ds | De
o t4—t3:(7+?— (p)Td
En remplacant et en égalisant 1’expression a 0 (hypothése en statique) :

0—(1 D)V +(D +DS+D6 1) (V +VS)+(1 D)V
27 e) I\ Pe Ty Ty o) VI ) T\ T s N

+<DS+D6 D)(V VS)
2 T2 ")V Ty

On en déduit la loi entrée-sortie :

L’ondulation de courant Ig dans I’inductance d’entrée Lg peut également se déduire rapidement de la
mise en équation précédente. On remarque que la seule phase a pente négative sur le courant Ig est

donnée sur I’intervalle [t ; t4]. L’ondulation du courant, Al g, est donc donnée par :

1 (v
Alg =1g(t3) —I1g(ty) = E (zs - Vg) (ty — t3)

En remplagant avec les expressions des intervalles temporels et en exprimant Vg en fonction de Vs on

obtient :

Soit I’ondulation de courant dans le cas général :

2.Vs

= m.p,,,. (Ds+D.—2.D,)

Alg
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Résumé

Le CEA-Leti propose des transistors bidirectionnels courant-tension sur base de la technologie HEMT
GaN récemment appliquée a I’interrupteur de puissance. La caractéristique bidirectionnelle 4 segments
ouvre de nouvelles perspectives en termes de structures d’électronique de puissance et améne a explorer
les topologies qui requiérent ce type d'interrupteurs afin de permettre la conversion AC/DC ou AC/AC
mono-éetage. Ces structures, qui nécessitent alors moins d’interrupteurs, permettent potentiellement de
gagner en termes de compacité et de rendement. Les interrupteurs 4 segments CEA Leti ont la
particularité d’étre mono-grille, ce qui permet le pilotage d’un de ces interrupteurs avec un seul signal
de commande. En revanche, cette spécificité ameéne a laisser de coté des stratégies de commande
classiques et a explorer de nouveaux modes de contréle : dans ce cadre, ce travail de thése s’est intéressé
a des stratégies de commutation automatique appliquées a I’interrupteur bidirectionnel mono-grille. Un
« cadre de commutation » spécifique a été défini comme prérequis a la définition de toute topologie
implémentant ce type d’interrupteur afin de mettre en ceuvre des stratégies d’auto-commutation de type
ZCS ou bien ZVS. Sur cette base, deux topologies, 'une ZCS, ’autre ZVS, ont été étudiées dans le
cadre d’une conversion AC/DC avec fonction PFC et réversibilité en puissance. La topologie a
commutations ZVS a été privilégiée pour une mise en ceuvre expérimentale. Dans cette perspective, un
circuit de driver capable de générer des auto-commutations ZVS a été congu. Le fonctionnement du
convertisseur en auto-commutations ZVS est validé par des essais sur un prototype en fonctionnement
AC/DC.

Abstract

CEA-Leti offers bidirectional current-voltage transistors based on the HEMT GaN technology recently
applied to the power switch design. The 4-segment bidirectional feature opens new perspectives in terms
of power electronics structures and leads to explore the topologies that require this type of switches,
allowing to design single-stage AC-DC or AC-AC conversion systems. These structures, which then
require fewer switches, offer potential benefits in terms of compactness and efficiency. The 4-segment
CEA Leti switch has the particularity of being single-gate type, which allows to control one bidirectional
switch with just one control signal. On the other hand, this specificity leads to avoid classical control
strategies and to explore new modes of control: in this context, this PhD work was interested in
automatic switching strategies applied to the single gate bidirectional switch. A specific "switch frame"
has been defined as a preliminary condition for the definition of any topology implementing this type of
switch in order to implement ZCS or ZVS self-switching strategies. On this basis, two topologies, one
ZCS, the other ZVS, were studied in the context of an AC/DC conversion with PFC function and power
reversibility. The ZVS switching topology has been selected for experimental implementation. In this
perspective, a specific ZVS auto-switching driver circuit has been designed. The converter operation, in

ZV/'S auto-switching, is validated by tests on a prototype in AC/DC conversion mode.
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