N

N

Etude d’un convertisseur DC/DC isolé de forte
puissance, destiné a I’alimentation de bord de navires
civils et militaires

Olivier Martos

» To cite this version:

Olivier Martos. Etude d’un convertisseur DC /DC isolé de forte puissance, destiné a l’alimentation de
bord de navires civils et militaires. Electronique. Université de Montpellier, 2022. Francais. NNT:
2022UMONS097 . tel-04137657

HAL Id: tel-04137657
https://theses.hal.science/tel-04137657v1

Submitted on 22 Jun 2023

HAL is a multi-disciplinary open access L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est
archive for the deposit and dissemination of sci- destinée au dépot et a la diffusion de documents
entific research documents, whether they are pub- scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
lished or not. The documents may come from émanant des établissements d’enseignement et de
teaching and research institutions in France or recherche francais ou étrangers, des laboratoires
abroad, or from public or private research centers. publics ou privés.


https://theses.hal.science/tel-04137657v1
https://hal.archives-ouvertes.fr

THESE POUR OBTENIR LE GRADE DE DOCTEUR
DE L’UNIVERSITE DE MONTPELLIER

En Electronique
Ecole doctorale Information, Structures, Systémes

Unité de recherche UMR 5214, Institut d’Electronique et des Systémes

Etude d’un convertisseur DC/DC isolé de
forte puissance, destiné a I’'alimentation
de bord de navires civils et militaires

Présentée par Olivier MARTOS

Sous la direction de Francois FOREST,

Thierry MEYNARD
et Jean-Jacques HUSELSTEIN

Devant le jury composé de

Charles JOUBERT, Professeur des Universités, Université de Lyon

Eric LABOURE, Professeur des Universités, Université de Paris-Saclay

Yves LEMBEYE, Professeur des Universités, Université de Grenoble-Alpes
Francois FOREST, Professeur Emérite, Université de Montpellier

Thierry MEYNARD, Directeur de Recherche, Université de Toulouse Paul Sabatier
Jean-Jacques HUSELSTEIN, Maitre de Conférences, Université de Montpellier
Patrice LEVRON, Docteur Ingénieur, ECA-Robotics, Couéron

UNIVERSITE
DE MONTPELLIER

Président du jury
Rapporteur
Rapporteur

Directeur de thése
Co-directeur de these
Co-encadrant
Co-encadrant






RESUME

La société ECA Robotics, dans le périmeétre de son établissement de Couéron, est un acteur
majeur dans le domaine de la conversion d’énergie électrique embarquée maritime (civil et militaire).
Elle souhaite développer une nouvelle famille de convertisseurs de puissance innovants, utilisant des
principes originaux, mettant en ceuvre des composants a semi-conducteurs de derniere génération et
ayant un rendement tres élevé.

La thése a donc pour objectif principal de démontrer la faisabilité d’un convertisseur DC/DC
isolé modulaire de 30kW, dont plusieurs exemplaires pourront étre associés pour constituer des unités
d'une puissance allant jusqu'a 210KkW. Les principaux aspects qui seront abordés dans ce travail sont
la recherche d'une architecture de conversion a méme de répondre a un cahier des charges tres
ambitieux, le choix et la modélisation (en vue de l'estimation des pertes) des composants a semi-
conducteurs nouvelle génération (SiC/GaN), la mise en oeuvre d'un démonstrateur
technologiquement avancé. Des procédures d'optimisation seront appliquées a différents sous-
ensembles du convertisseur.
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ABSTRACT

ECA-Robotics, in his facility’s area located in Couéron, is a major player in sector of power
electronic systems dedicated to naval applications (civilian and military). The company wish to develop
a new family of innovating converters, using original technologies, new generation semiconductor
devices and operating with a high efficiency.

The main aim of the thesis is to demonstrate the feasibility of a 30kW isolated DC/DC converter
able to be associated to build high power conversion units (up to 210kW). The main points to be
considerate in the future work are the research of a conversion topology able to respond to the
ambitious specifications, the choice and the modelling of semiconductor power devices (SiC/GaN) and
the development of a demonstrator technologically sophisticated. Optimization processes will be
applied to different part of the conversion system.
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LISTE DES SYMBOLES

Toutes les variables instantanées sont fonction du temps. Dans ce manuscrit, I'expression
instantanée d’une quelconque variable x(t) sera simplifiée et remplacée par x.

CHAPITRE |
Symbole Description Unité
Fpec Fréquence de découpage Hz
Ie Courant moyen d'entrée A
Is Courant moyen de sortie A
Ps Puissance moyenne de sortie W
Uacs Tension composée du réseau alternatif en sortie de I'onduleur \%
Ve Tension moyenne d'entrée \'%
Vs Tension moyenne de sortie \'%
n Rendement
CHAPITREII
Symbole Description Unité
Ciss Capacité d'entrée pour un MOSFET F
Coss Capacité de sortie pour un MOSFET F
Cp1,Cpz Capacité parasite du composant K1, K2 F
Crss, Cop  Capacité de Miller ou grille-drain F
Ecom Energie de commutation ]
Ecoma, Ecomp  Energie de commutation a I'amorgage et au blocage ]
EcoMpontmod Modele comportemental d'énergie de commutation pour un pont complet ]
epad Epaisseur de la feuille isolante m
Fpec Fréquence de découpage Hz
Fpecvect Fréquence de découpage sous forme de vecteur Hz
FOM Facteur de mérite Q.C
icen Courantinstantané de la cellule de commutation A
Ip Courant moyen absorbé par les diodes du pont complet A
Ips Courant commuté du drain vers la source A
Ipseft  Courant efficace du drain vers la source A
ipstop, ipsBor Courant instantané du drain vers la source de Mrop et Mot A
Ipsvect Courant commuté du drain vers la source sous forme de vecteur A
ix1,ixz Courant instantané dans l'interrupteur K1 et K> A
iL  Courant instantané dans l'inductance A
ircons Consigne de courant dans l'inductance A
K1, K2 Interrupteur top et bottom de la cellule de commutation
Kc Coefficient de pertes par commutation lié a Coss J.F-1y-2
Ki Coefficient de pertes par commutation lié a lcom J.H-1L.A-2
Kq Coefficient de pertes par commutation lié a Qg J.CLV-1LA1
kr1 Coefficient de température (quadratique) de Rpson Q.°c?
krz Coefficient de température (linéaire) de Rpson Q.°c?
krs Rpson @ Tj=0°C Q
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lcom

lrad

Mop, MBot
Ns

Ny, Nj, Nf

Nv, Ni, Nf
Pcoma, PcomB
P com mos

P conp Mos
Pconp pont mod
Pp

pTop, pPBOT
Pror mos

Pror pont

PTOT pont mod
Q¢

RDSon

Rg

Rca, Res
RTH cd
RTHda
RTHjc
Sdrain

Ta

Te

Ta

Td 0

Tpec

T;

VaLm
Vcell

Vb

Vs

VDS TOP, VDS BOT
VDSon
VDS-vect
Vs

VK1, VK2
ATda o)
AT da fit
Sa

€D-S

)\pad

Tda

Inductance de commutation

Profondeur du radiateur

MOSFET top et bottom de la cellule de commutation
Nombre d'association en série

Numéro de colonne des vecteurs Vps-vect, IDs-vect €t FpEC-vect
Taille des vecteurs Vps-vect, IDs-vect €t FpEC-vect

Pertes par commutation a I'amorgage et au blocage

Pertes par commutation pour un MOSFET

Pertes par conduction pour un MOSFET

Modele comportemental de pertes par conduction pour un pont complet
Pertes dissipées par les diodes du pont complet

Puissance instantanée drain-source de Mrop et Mgor

Pertes totales pour un MOSFET

Pertes totales du pont complet (4 x MOSFET)

Modele comportemental de pertes totales pour un pont complet
Charge de grille

Résistance a I'état passant entre drain et source du MOSFET
Résistance de grille

Résistance de grille a I'amorgage et au blocage

Résistance thermique boitier-dissipateur

Résistance thermique dissipateur-ambiant

Résistance thermique jonction-boitier

Surface du drain en contact avec la feuille isolante
Température ambiante

Température du boitier

Température du dissipateur

Température finale du dissipateur

Période de découpage

Température de jonction

Tension d'alimentation

Tension instantanée de la cellule de commutation

Chute de tension moyenne de deux diodes en série du pont complet
Tension commutée drain-source

Tension instantanée drain-source de Mtop et Mot

Tension moyenne drain-source a I'état passant

Tension commutée drain-source sous forme de vecteur
Tension appliquée grille-source

Tension instantanée aux bornes de l'interrupteur K1 et K>
Différence de température finale dissipateur-ambiant
Fonction approximée instantanée de AT ga

Déséquilibre dans la commande pour la méthode d'opposition
Erreur entre datasheet et simulation

Conductivité thermique de la feuille isolante

Constante de temps du dissipateur ventilé

PoobosszTs22EE

< < < < < < < < <

o o
O 0O

W.m-1.°C-1
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CHAPITRE II1

Symbole Description Unité
Bras-1 Bras composé de T1k et T2k
Bras-2 Bras composé de T3k et Tag
Cg, Cs Condensateur de découplage d'entrée et de sortie F
Cr Condensateur de résonance du SRC F
Dis Diode coté sortie
Fr Fréquence de résonance du SRC Hz
I8 Courant de blocage du signal i A
iace Courant instantané d'entrée alternatif idéal A
iacs Courant instantané de sortie alternatif idéal A
icg,ics Courant instantané dans Cg et Cs A
inpis Courant instantané dans Dis A
irac Courant instantané dans l'inductance du DAB A
inci  Courant dans l'inductance DC du iéme bras du BOOST A
iLi Courant instantané dans l'inductance L A
irs Courant instantané dans Ls A
ir Courant instantané du circuit résonant du SRC A
is Courantinstantané de sortie avant filtrage capacitif A
Iscc Courant de court-circuit de sortie A
itTie Courant instantané dans Tig A
itis Courant instantané dans Tis A
Ksurt  Coefficient de surtension
lf Inductance de fuite du transformateur H
Lr Inductance de résonance du SRC H
Ls Inductance de lissage du ZVS-PSFB H
m Rapport de transformation du transformateur
N1, N2 Nombre de spire primaire et secondaire
N, Nombre d'association en parallele
Q Coefficient de qualité du circuit résonant du SRC
Tpec Période de découpage S
Tie Transistor cOté entrée
Tis Transistor c6té sortie
ty Temps associé au déphasage @ S
v1,vz Tension instantanée primaire et secondaire \%
v2r Tension instantanée secondaire redressée Vv
VackE Tension instantanée d'entrée alternative idéale \%
Vacs Tension instantanée de sortie alternative idéale \%
vpis Tension instantanée dans Dis \'%
Veret Tension d'entrée de référence pour le rapport de transformation du DAB
Vi Tension maximale du bus intermédiaire Vv
vi  Tension instantanée aux bornes de l'inductance du DAB L
vipci  Tension aux bornes de l'inductance DC du iéme bras du BOOST Vv
vis Tension instantanée aux bornes de Ls Vv
VM Tension maximale appliquée a l'inductance du DAB \'%
Vm Tension minimale appliquée a l'inductance du DAB \'%
vTiE Tension instantanée aux bornes de Tig \'%
vTris Tension instantanée aux bornes de Tis Vv
x eff Valeur efficace du signal x
X max Valeur maximale du signal x
o Rapport cyclique de la commande de Tie
Aii,  Ondulation de courant dans l'inductance L A
AiLpci  Ondulation de courant dans I'inductance DC du i®me bras du BOOST A
AiLi  Ondulation de courant dans l'inductance L; A
¢ Déphasage entre pont (DAB) ou entre bras (ZVS-PSFB) ° ou rad
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@1 Déphasage du courant primaire par rapport a la tension primaire °ourad
@r Déphasage ramené a la période angulaire (relatif)
CHAPITRE IV
Symbole Description Unité
A Section du circuit magnétique m?
AP  Produit des aires m#
Atn  Surface d'échange thermique m?
Aw Aire de la fenétre de bobinage m?
Bi Sensibilité du capteur de courant V/A
Bmax Amplitude d'induction magnétique T
Bsar Induction de saturation T
Bv Sensibilité du capteur de tension V/V
Cis Capacité parasite interspire F
Cp1  Fonction de transfert générale du correcteur PI
eair Epaisseur d'air m
errs Epaisseur de FR4 m
ep Epaisseur de papier m
g1,82 Fonctions d'accroissement de la résistance avec la fréquence
H,h Coefficient d'échange thermique W.°C-1.m-2
Hrt Fonction de transfert générale du filtre associé au capteur
iza,i2b Courants des deux secondaires du transformateur A
ida1,1a2 Courant de déséquilibre entre les secondaires du transformateur A
Ipertes Courant image des pertes du convertisseur A
Is1, Is2  Courant de sortie de chaque DAB de 15kW A
J1,J2 Densité de courant efficace du primaire et du secondaire Am-2
Kbi  Gain proportionnel du correcteur de la boucle de courant du BOOST
Kgsv  Gain proportionnel du correcteur de la boucle de tension du BOOST
Ke1, Kz Parametres liés aux performances du matériau magnétique
Kpv  Gain proportionnel du correcteur de la boucle de tension du DAB
Kiz Gain proportionnel du correcteur PI de la boucle de courant du BOOST
Kip Gain proportionnel du correcteur PI de la boucle de courant du DAB
Kp1, Kp2  Coefficients liés a la topologie du convertisseur
Kve Gain proportionnel du correcteur PI de la boucle de tension du BOOST
Kvp Gain proportionnel du correcteur PI de la boucle de tension du DAB
Kw/c Rapport entre les pertes dans les bobinages et dans le circuit magnétique
Kw1, Kwz  Coefficients de foisonnement
lw Longueur totale du bobinage m
m Masse kg
N. Nombre de noyau magnétique
Niac  Nombre de spire de I'inductance du DAB
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Nipc
Pc

Pc vol
Ppertes
Pu

Pw
Racilin
Rbciin
I'shunt
Sair

Sp

Ssp

Tci

Twi

\'%
Vi-cons
Vid1, Vid2
Vi-MEs
VOlwl, VOle
Vs.cons
Vs-MEs
a1, a2
Br

AB

8o

€0
Erair
ErFR4
E€rp

n

Ko

Ur

P

Thilti
Tfiltv
TiB
TiD
TvB

TvD

@a, Pb

Nombre de spire de I'inductance du BOOST

Pertes dans le circuit magnétique

Pertes volumiques du matériaux magnétique

Pertes totales du convertisseur

Puissance utile

Pertes dans les bobinages

Résistance linéique alternative

Résistance linéique continue

Résistance de prise de mesure du courant de sortie

Surface d'air

Surface de papier

Surface d'une spire

itme mesure de température du noyau magnétique

itme mesure de température du bobinage

Volume

Tension de consigne du bus intermédiaire

Tension image du courant de déséquilibre iq1, id2

Mesure de la tension du bus intermédiaire

Volume du bobinage primaire et secondaire

Tension de consigne de sortie

Mesure de la tension de sortie

Parametres liés aux performances du matériau magnétique

Parametres liés aux performances du matériau magnétique

Variation d'induction

Finesse de réglage du déphasage

Permittivité diélectrique du vide

Permittivité diélectrique relative de l'air

Permittivité diélectrique relative du FR4

Permittivité diélectrique relative du papier

Rendement

Perméabilité magnétique du vide

Perméabilité magnétique relative

Résistivité électrique

Constante de temps du filtre associé au capteur de courant

Constante de temps du filtre associé au capteur de tension

Constante d'intégration du correcteur PI de la boucle de courant du BOOST
Constante d'intégration du correcteur PI de la boucle de courant du DAB
Constante d'intégration du correcteur PI de la boucle de tension du BOOST
Constante d'intégration du correcteur PI de la boucle de tension du DAB

Déphasage appliqué au pont secondaire a et b

°ourad

F.m1

°ourad
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CHAPITRE I : INTRODUCTION GENERALE

I.1. Contexte de la these

Le développement d’alimentations a découpage de puissance élevée (plusieurs dizaines a
centaines de KW) fait partie des principales activités du pole électronique de puissance de I'entreprise
ECA-Robotics (partie intégrante de ECA-Group). Ce pdle, basé a Couéron en Loire-Atlantique,
développe tous types d’alimentations a découpage (DC/DC, DC/AC, AC/DC, AC/AC) en version isolée
ou non, pour des applications marines militaires embarquées. Ces alimentations doivent présenter de
hautes performances en termes de compacité et rendement notamment tout en étant soumises a des
contraintes extérieures sévéres (mécanique, température, CEM etc.). Les exigences sur les
performances permettent d’assurer l'efficacité de la chalne compléte dans lequel se situe le
convertisseur.

Assurer des performances imposées, tout en considérant un environnement imposant des
contraintes plus ou moins séveres, est I'objectif de la conception de tout convertisseur. Ceci nécessite
un choix approprié de I'architecture du convertisseur, mais peut éventuellement imposer I'utilisation
de matériaux semi-conducteurs innovants tels que le Carbure de Silicium (SiC) ou le Nitrure de Galium
(GaN).

A I'heure actuelle, la majorité des alimentations a découpage concues et développées au sein
de I'entreprise ECA-Robotics, sont basées sur la structure suivante, pour les convertisseurs DC/AC :

o, O

31| ACST

~

Onduleur Eléments de I[solation
BF filtrage galvanique BF

Figure I-1 : Convertisseur DC/AC, structure actuelle ECA

Cette structure est constituée d’un convertisseur DC/AC (onduleur) produisant des tensions
sinusoidales triphasées (comme représenté) ou monophasées. Ces tensions sont a une fréquence de
60 ou 400Hz (Basse Fréquence « BF »). Les composants de filtrage MLI et CEM (inductances et
capacités) sont dimensionnés pour filtrer la fréquence de découpage, et fournir au primaire du
transformateur, une tension sinusoidale présentant les caractéristiques de distorsion harmoniques,
notamment, demandée. L'avantage de cette structure est la robustesse et la simplicité de mise en
ceuvre, contrebalancée par la masse et le volume des composants magnétiques (transformateur
notamment).

Afin de répondre a des contraintes mécaniques, notamment sur le volume, la tendance est a
I"augmentation de la fréquence de découpage. En effet, cette augmentation a pour avantage de
diminuer grandement le volume des composants magnétiques, qui représentent une part importante
de I'espace qu’occupent ces convertisseurs.

Cependant, cette augmentation de la fréquence de découpage a pour inconvénient une

augmentation non négligeable des pertes massiques au sein des composants magnétiques et des
pertes par commutation dans les composants a semi-conducteurs.
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CHAPITRE I : INTRODUCTION GENERALE

L'idée est donc, au travers de cette these, de développer un prototype de convertisseur dont
I'isolement galvanique est assuré par un transformateur situé, non plus coté basse fréquence mais,
coté Haute Fréquence « HF », intégré dans un convertisseur DC/DC (Figure 1-2). Ce terme HF
dénomme les fréquences allant de 1kHz a 100kHz. Au-dela, nous parlerons plutét de Trés Haute
Fréquence « THF ».

o, O

ACST
Vi % - o

o _ 'o)

DC/DC Onduleur BF Eléments de
isolé HF filtrage

o—17 - ——o

Vi Vs
o—— _pP—o0
Onduleur Isolation Redresseur
HF galvanique HF HF

Figure I-2 : Convertisseur DC/DC isolé, structure souhaitée

Afin de pouvoir imposer des fréquences de découpage élevées tout en préservant des pertes
raisonnables, le convertisseur devra donc nécessairement fonctionner en commutation douce. Ce type
de commutation a pour avantage de diminuer significativement les pertes par commutation, tel que
cela a été démontré dans de nombreux travaux.

A noter également que le travail de cette these est avant tout la démonstration de la faisabilité
d’une telle architecture, répondant a un cahier des charges spécifique. L'objectif final correspond a la
volonté de faire un saut technologique et de répondre aux nouvelles exigences des clients de
I’entreprise ECA-Robotics. Certaines orientations seront donc basées sur un retour d’expérience.
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CHAPITRE I : INTRODUCTION GENERALE

I.2. Spécifications du convertisseur

L'objectif de cette theése est de démontrer la faisabilité d’un convertisseur DC/DC (module)
répondant aux spécifications suivantes :

Caractéristique Valeur

Puissance de sortie: Ps = 30kW
Tension d’entrée variable: Vg = 200a 600V
Courant d’entrée: Iz = 150a50A
Tension de sortie fixe: Vg = 200 ou 400V
Fréquence de découpage: Fpgc = 50kHz
Rendement: n = 96%

Réversibilité : Souhaitée
Tableau I-1 : Spécifications du module DC/DC

Le convertisseur devra également assurer l'isolation galvanique entre la source d’une part et le
reste de la chaine de conversion d’autre part. Le dimensionnement d’un transformateur fonctionnant
a haute fréquence fera I'objet d’une attention toute particuliére, vu les rendements attendus.

L'utilisation de composants a semi-conducteurs grand gap (SiC, GaN) est une option fortement
envisagée.

Un des principaux aspects limitants concernant la conception de ce convertisseur, tout en
garantissant un rendement trés élevé, est la forte variation de la tension d’entrée (d’un facteur 3).
Cette variation se traduit par un surdimensionnement de I'ensemble des composants, ce qui, pour une
telle gamme de puissance, est trés impactant.

Concernant cette variation d’entrée, quelques précisions sont a apporter. Les plages de
fonctionnement 200 a 300V et 520 a 600V sont de I'ordre de I'événementiel, d’'une dynamique rapide
inférieure a 3s, et autorisent un fonctionnement dégradé (n < 96%). Un rendement 11 = 96% doit
cependant étre assuré dans la plage de fonctionnement 300 a 500V. La tension nominale prise en
compte est de 400V.
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CHAPITRE I : INTRODUCTION GENERALE

I.3. Résumé des chapitres

L'organisation de ce manuscrit n’est pas tout a fait représentative de la chronologie des
évenements qui ont mené a la réalisation de ce prototype. Toute démarche de conception, de choix
d’architectures, d’estimation des pertes, correspond a des réflexions et des analyses « entrecroisées »,
des travaux plus tardifs pouvant amener le concepteur a reconsidérer certains points antérieurs.

Le Chapitre I a pour but d’introduire et de contextualiser le travail effectué dans cette these. Il
permet d’établir les bases de ce travail et d’orienter, dés le départ, sur les orientations a privilégier et
écarter.

Le Chapitre II est une tentative d’estimation des pertes au sein des composants a semi-
conducteurs. Ce travail repose, pour une part, sur la création d’un outil dont I'objectif est de constituer
une base de données conséquente s’appuyant sur les modeéles Spice de composants présélectionnés.
En complément, une méthode permettant de mesurer les pertes au sein d’'un pont de puissance a été
mise en place et permet d’entamer un processus de séparation des pertes au sein du convertisseur.

Le Chapitre III est un récapitulatif justifiant le choix de la structure du convertisseur retenue.
Ce choix, comme détaillé par la suite, releve d’un ensemble de décisions basées sur le retour
d’expérience mais aussi les éléments présentés dans les Chapitres Il et IV.

Le Chapitre IV est consacré quant a lui a la réalisation du prototype. Une attention particuliere
est portée a la conception et a la réalisation du transformateur. Les résultats issus des
expérimentations y seront également détaillés et un bilan des performances du convertisseur
(rendement) sera établi. En fin de ce chapitre, la régulation sera abordée sous un angle principalement
théorique (modeles et simulations), le temps nous ayant manqué pour une mise en ceuvre complete.
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CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS

II.1. Préambule

Si 'on s’intéresse a la répartition des pertes au sein d’un convertisseur statique d’énergie, une
part non-négligeable se situe au sein des composants a semi-conducteurs. Dans une étape de
préconception, minimiser les pertes associées passe nécessairement par une analyse de I'état de la
technologie, d’une part, et une évaluation des performances, d'autre part. Parallelement, une
confrontation entre les données évaluées/simulées et les données mesurées, au moins partielle, est
indispensable. Le développement de ces trois principaux aspects sera donc naturellement a la base de
I'organisation de ce chapitre.

Apres réflexion, il nous a semblé plus adapté d’aborder cet aspect au début de ce mémoire. Les
résultats qui y sont présentés servent de support principal a I'analyse des structures de conversion
possibles, présentée dans le Chapitre III.

Deux familles de composants peuvent se distinguer et sont inévitablement présentes dans les
convertisseurs : les diodes et les transistors. Tous deux possédent des caractéristiques statiques
(conduction) et dynamiques (commutation) qui leurs sont propres et dont les performances sont
directement liées a la technologie du composant mais également a I'environnement dans lequel ils se
situent. Nous ne détaillerons pas le fonctionnement physique de ces composants, qui a été présenté
dans de trés nombreuses théses (par exemple [1]-[3]), mais nous nous intéresseront a l'aspect
« comportemental » en portant notre attention sur leurs conditions de fonctionnement, notamment
en commutation.

Dans l'optique d’une estimation des pertes, pour des conditions de conduction et de
commutation particuliéres, nous introduiront ensuite des modeles de simulation. Ces derniers ont
pour objectif d’approcher analytiquement les comportements fortement non-linéaires de ces
composants a partir de schémas équivalents électriques, plus ou moins complexes.

Enfin, une méthode de caractérisation des pertes a été mise en place afin, d’une part, de
confronter les données issues des datasheets et des simulations a des résultats expérimentaux, et
d’autre part, de valider le choix des composants retenus pour ce convertisseur. Ces informations
seront également intéressantes pour évaluer la répartition des pertes au sein du convertisseur.

I1.2. Etat de la technologie

I1.2.1. Les matériaux semi-conducteurs

Si le Silicium (Si) reste encore aujourd’hui le matériau majoritairement utilisé dans les
applications standards, les composants utilisant les matériaux dits a « grand-gap » ont été développés
massivement ces dernieres années. lls sont encore relativement récents mais ils tendent a étre de plus
en plus utilisés dans les applications ou la fréquence et les performances attendues sont élevées.
Potentiellement, ils sont également adaptés a des conditions de fonctionnement sévéres en
température mais les boitiers ne sont pas congus actuellement dans cette optique.
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CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS

Les deux matériaux « grand-gap » qui retiennent actuellement I’attention des concepteurs en
électronique de puissance sont le Carbure de Silicium (SiC) et le Nitrure de Gallium (GaN). De fagon
trés résumée, I'utilisation du SiC est privilégiée dans les applications a forte puissance (> kW), haute
fréquence (< 100kHz) et a tension élevée (> 600V) [4]-[13]. A I'inverse le GaN est plutot réservé a
des applications a puissance modérée (< KW), a fréquence trés élevée (> 100kHz) et a plus faible
tension (< 400V) [14]-[20]. Une liste non-exhaustive de convertisseurs DC-DC avec prototype réalisé,
utilisant des composants avec des matériaux SiC et GaN, est représentée sur les Figure II-1 et
Figure 11-2, afin d’illustrer ces propos. Cet état de fait est tout de méme a nuancer concernant le GaN,
dans la mesure ou la technologie évolue continuellement et ou les besoins poussent les fabricants a
développer des composants GaN pour des tensions plus élevées.
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Figure II-1 : Prototypes convertisseurs SiC vs. GaN, Puissance vs. Fréquence
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Figure 1I-2 : Prototypes convertisseurs SiC vs. GaN, Tension maximale vs. Fréquence
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CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS

Concernant les composants commandés, seul les transistors a effet de champs a grille isolée
(MOSFETS) seront considérés car ce sont ceux qui sont le plus largement développés par les fabricants
[3], [21]-[24]. Bien qu’une approche similaire puisse étre faite avec les diodes, nous focaliserons notre
étude et l'utilisation de modeles sur les composants commandés. Précisons que, compte tenu des
performances exceptionnelles en commutation mais aussi en conduction des composants grands gap,
les IGBTs ne constituent clairement pas une option.

I1.2.2. Performances statiques des MOSFETSs actuels

Rappelons que, compte tenu de la plage importante de la tension d’entrée (Vg € [200 ... 600V],
Iz € [50...150A]), I'utilisation de composants a forts calibres en tension et en courant est inévitable
(en tout cas, si I'on considere un convertisseur classique a un étage). De ce fait, les MOSFETs SiC
semblent étre les composants les plus adaptés. Considérant I'objectif de rendement visé, nous nous
orienterons vers |'utilisation de MOSFETs « mono puce » conditionnés dans des boitiers de type
TO-247, qui offrent une plus grande flexibilité de design que les modules de puissance. En
complément, un autre élément fort de la stratégie est de limiter les contraintes en courant sur ces
composants : En d'autres termes, il s'agit de chercher le maximum de performance en conduction, au
prix d'une grande surface de semi-conducteur installée. Ce choix conduit également a une diminution
des pertes par commutation, les énergies correspondantes évoluant selon une fonction non linéaire
de pente croissante des courants commutés. Cette orientation entrainera évidemment des
conséquences sur le colt du convertisseur mais ceci est admissible dans le contexte d'application
considéré.

Quel que soit le MOSFET utilisé, I'expression des pertes par conduction Pconp mos S’€xpriment
de la fagon suivante :

Pconp Mos = Rpson(Tj, Vas) X Ips eff” (n-1)

La résistance a I'état passant Rpg,, dépend de la température de jonction T et de la tension
grille-source Vgs. Nous reviendrons dans la section 11.2.3 sur cette dépendance des pertes a la
température.

Pour commencer cette analyse, nous proposons d’observer I'une des caractéristiques les plus
représentatives des performances d’un MOSFET, a savoir, sa résistance a I'état passant Rpgqp,- Nous
avons donc répertorié, pour un ensemble de références de MOSFETSs actuellement sur le marché, la
résistance Rpgon typique pour une température de jonction Tj de 25°C et pour la tension de
commande Vg maximale préconisée par le constructeur, et I'avons représenté en fonction du calibre
en tension (Figure 11-3). A chaque point sur cette figure est associé une référence de composant. Enfin,
est également renseigné sur cette figure le type de matériau semi-conducteur utilisé et quelques
références de composants.

Nous avons essayé lors de la constitution de cette base de données, de collecter un maximum
de données sur les composants les plus récents et pouvant étre potentiellement intéressants pour
notre application. Plusieurs points importants peuvent étre posés en observant la Figure II-3 :

= Peu d’entreprises (Transphorm et Nexperia) ont commercialisé des puces GaN dans des
boitiers TO-247 — 650V [25], [26]. Ceci s’expliqgue notamment par I'extréme rapidité de ces
composants par rapport a ses « concurrents » Si et SiC, les rendant plus difficiles a contréler
du fait de problémes de « cohabitation CEM ». Les boitiers considérés dans notre analyse
sont plutét un désavantage dans le cas du GaN [27].
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CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS
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Figure 11-3 : MOSFETSs disponibles sur le marché, critére du Rpson en fonction du calibre en tension
(boitier TO-247)

= Ensuite, une frontiere nette délimite la gamme de calibre en tension pour les composants
Si (< 650V) et SiC (= 650V). On peut également noter la quasi-absence de développement
de composants pour des calibres en tension compris entre 300 et 500V.

= Le développement du SiC, notamment ces derniéres années, permet aujourd’hui de
disposer de composants dont les Rpgo, sont exceptionnellement faibles, méme pour des
calibres en tension élevés.

Si on se replace dans notre contexte, les tensions visées aujourd’hui dans notre application sont
de 600V pour la tension d’entrée maximale et de 200 a 400V pour la tension de sortie. Plusieurs
options s’offrent donc a nous :

A) L'utilisation de composants uniques a forte tenue en tension (par exemple au-dela de 900V
pour garantir une marge de sécurité).

B) L’association en série de Ng composants a faible tenue en tension (par exemple en dega de
200V).

Plagons-nous dans I'optique oU nous souhaiterions obtenir un « macro-composant » pouvant
supporter une tension de référence de 1000V. Cette tension de référence est volontairement élevée,
car les performances (commutation et conduction) affichées aujourd’hui par les composants SiC sont
dans ce registre. Nous pouvons d’ores-et-déja évoquer les composants de la gamme C2M/C3M de
chez CREE-Wolfspeed et les UF3SC/UJ4SC de chez UnitedSiC (option A). En comparaison, si I'on
considere I'éventualité d'une mise en série, il faut donc réaliser des associations capables de tenir ces
1000V (option B). La Figure II-4 reprend les données de la Figure II-3 et donne la résistance a I'état
passant Rpge, €quivalente pour les quelques configurations envisageables d’associations de Ng
composants.
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Figure 1I-4 : Mise en série de MOSFETSs disponibles sur le marché, critére du Rpson en fonction du

calibre en tension (boitier TO-247)

Ce gU’illustre cette Figure II-4 sera décisif pour le reste de la conception du convertisseur. Si on
se base uniquement sur le critere du Rpgypn, l'association de Ng composants en série est
théoriquement viable, mais le gain obtenu est faible voire nul. Néanmoins, d’autres considérations
sont a prendre en compte :

La mise en série de Ng composants ou la juxtaposition de cellules en série pose de nombreux
problemes connexes tels que la complexité de la commande, [lintégration, le
refroidissement, l'augmentation des inductances parasites etc. Nous étudierons la
possibilité d’appliquer cette stratégie dans le chapitre suivant.

Rpson Varie avec la température de jonction (Figure 1I-5). Les données illustrées dans cette
figure sont issues des datasheets de plusieurs composants. Dans les gammes de
température de jonction usuelles (Tj > 60°C), I'accroissement de la résistance Rpgon des
composants Si est plus important que pour les composants SiC (+50% environ d’apres la
Figure II-5), ce qui, une fois de plus, réduit I'intérét d’utiliser des composants Si pour notre
application.

Il faut préciser que cette conclusion est liée a |'évolution des composants SiC aujourd’hui
disponibles sur le marché et aux caractéristiques spécifiques de notre convertisseur. Dans d'autres
contextes, en particulier en forte puissance/tension, |'intérét de I'association de composants/cellules
en série, démontré il y a de nombreuses années aux travers de nombreux travaux de théses et de
réalisations industrielles, demeure, et les convertisseurs de types « multiniveaux » [19], [28]-[30] ont
certainement encore de beaux jours devant eux. Dans le cas de systemes ou le co(t est une contrainte
primordiale et exclut I'usage du SiC, la mise en série peut également rester une option intéressante
pour obtenir un bon compromis performance/co(t.
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Figure 1I-5 : Variation de la résistance a I'état passant en fonction de la température

Enfin, rappelons ici que cette comparaison de composants, sur le seul critere du Rpge, n’est
évidemment pas suffisante pour une estimation précise des pertes ou pour conclure sur le choix d’un
composant en particulier, les performances dynamiques n’étant pas considérées. Cela dit, il y a fort a
parier que l'usage d'un composant SiC en lieu et place de Ng composants Si sera également intéressant
sur le plan dynamique.

I1.2.3. Performances dynamiques des MOSFETs actuels

Si I'estimation des performances statiques, dans une approche simplifiée, est relativement
réaliste, il nest en est pas de méme des performances dynamiques. La difficulté est de prendre en
compte des comportements fortement non-linéaires, évoluant en fonction des conditions de
fonctionnement et directement liés a I’environnement dans lequel s’inscrit le ou les composants.

Classiquement, l'analyse des pertes en dynamique s’appuie sur le concept d’énergies
commutées apparaissant a chaque changement d’état du composant, moyennée sur une période de
découpage. De ce fait, les pertes par commutations Pcom mos S’ expriment :

Pcom mos = Ecom X Fpec (n-2)

Le terme lié a I'énergie de commutation est évidemment difficile a évaluer analytiquement sans
faire d’approximations importantes. Nous pouvons cependant, qualitativement, au travers de
I’équation suivante, faire apparaitre, de facon simplifiée, des éléments impactant significativement les
performances dynamiques d’'un composant :

Ecom = Kq- Q- Vps-Ips + Ki.lcom- Ips® + Kc. Coss- Vps® (n-3)
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L'expression ( II-3 ) est qualitative et a pour vocation de souligner les parametres qui vont
intervenir dans les mécanismes de génération des pertes. La détermination des coefficients K, K et
K¢ supposerait une connaissance parfaite de la technologie et de la surface du composant et méme
dans ce cas, une formulation analytique parait impossible tant l'interaction avec |'environnement est
déterminante.

La charge de grille Q¢ est liée aux performances tant au blocage qu’a I'amorgage. On pourrait
dire qu’il s’agit d’'une quantité représentative de la rapidité du composant. Plus cette derniere est
faible, plus le composant est rapide. Ce paramétre est directement lié a la capacité parasite d’entrée
Ciss du composant et croit avec la surface de la puce a technologie donnée. On retrouve dans la
littérature une notion trés souvent utilisée lorsque I'on souhaite comparer les performances d’'un
composant qui est le facteur de mérite FOM (ou Figure/Factor of Merit en anglais) [31]-[35]. Il existe
plusieurs facteurs mais tous ont en commun la combinaison de Rpg,, (performances statiques) et d’un
parametre représentatif des performances dynamiques, par exemple Qg ou encore Cjs. Bien
gu’aucun de ces facteurs ne puisse permettre d’obtenir une information précise sur la quantité de
pertes pour une application donnée, elles permettent cependant de dégager une tendance; un
composant ayant un bon facteur (donc de faible valeur d’aprés les équations suivantes) sera
globalement plus performant.

FOMQ = RDSOH X QG ( ”-4)
FOM¢ = Rpson X Ciss (1-5)

Les Figure II-6 et Figure 1l-7 représentent respectivement le facteur de mérite selon les relations
(N1-4) et (11-5) pour les mémes composants de la Figure 1I-3 :
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Figure 11-6 : FOM relatif a Qg pour plusieurs références de composants
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Figure 11-7 : FOM relatif a Ciss pour plusieurs références de composants
Dans la recherche de composants performants, 'utilisation de ces facteurs de mérite peut étre
une démarche facilitant le choix d’un composant. Il n’est cependant d'aucune aide dans la

détermination des pertes par commutation d’un composant, placé dans une cellule de commutation
et interagissant avec son environnement (impédances de connexion par exemple).

Nous I'avons dit, cette approche ne montre qu’un aspect du probléme et ne tient pas compte
de I'environnement dans lequel évolue le composant. Cet aspect est traité dans la section suivante.
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I1.3. Différents types de commutations

I1.3.1. Préambule

Dans l'optique d’une évaluation, au moins qualitative, des performances dynamiques des
composants a semi-conducteurs, un élément important a prendre en compte est I'environnement
dans lequel est inscrit un composant. En effet, un composant n’étant jamais « seul », une évaluation
cohérente des pertes dynamiques nécessite d’analyser la cellule de commutation dans son ensemble.

Dans les structures auxquelles nous nous intéresserons, il existe deux types principaux de
cellules de commutation, les cellules « onduleur » ou « hacheur », constituées de deux interrupteurs
commandés et les cellules que nous baptiserons « redresseur », incluant toujours deux interrupteurs
mais commutant de fagon spontanée (diodes ou interrupteurs commandés synchrones).

L'introduction de mécanismes de commutation douce pour les premieres permet de créer des
variantes a faibles pertes par commutation. Pour les secondes, il existe également des variantes selon
la nature de la source qui permet la commutation spontanée. Toutes ces variantes existent dans les
structures que nous allons considérer dans le chapitre suivant, il nous a donc paru intéressant de faire
un bilan sur leur comportement.

En premiére approche, le schéma simplifié de la Figure II-8 est une base générale pour décrire
le fonctionnement des différentes cellules. C’est la nature des interrupteurs et le caractere des sources
(continu ou alternatif) qui changent selon les variantes :

lcom
Igq *
Ky Vk1
fce
A
VCELL () e

v .

)

K, Vk2

Figure 11-8 : Cellule de commutation

Les différentes inductances pouvant étre présentes dans la maille de commutation (inductance
parasites, inductances de fuites etc.) sont représentée localement par I'inductance I¢gy. Les équations
constitutives d’une telle structure sont les suivantes :

lcom. dik1 (11-6)

Veell = Vk1 T Vip + e

icenn = ik1 — ik (n-7)

Ces équations électriques permettent d'identifier les principales contraintes de commutation et
montrent bien l'influence majeure de I'environnement. En particulier, la présence d'une source de
courant équivalente dans la charge fait que les évolutions des courants iy, et iy, dans les deux
interrupteurs sont couplées, ce qui peut impliquer la présence simultanée de courant et de tension a
leurs bornes.
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Si I'on veut aller plus loin, un tel schéma est insuffisant pour conduire une analyse vraiment
pertinente. La présence de capacités parasites modifie sensiblement les phénomeénes ainsi que les
mécanismes de pertes, et ceci est d'autant plus vrai que la fréquence de découpage est élevée. Dans
ce qui suit, nous avons préféré réaliser des simulations Spice pour mettre en évidence les différences
de comportement. Cela nous permettra de présenter une analyse qualitative beaucoup plus réaliste
sur les mécanismes d'échange d'énergie dans la cellule et I'impact, toujours qualitatif, sur les pertes et
les contraintes électriques instantanées.

Ces simulations utilisent des modeles de MOSFETSs et de diodes SiC, qui seront les composants
retenus dans la suite de ce travail. Soulignons ici un avantage de la simulation pour séparer les
phénoménes qui est de pouvoir calculer des énergies en différentes parties du modele, en particulier
au niveau des capacités parasites.

I1.3.2. Cellule onduleur

Dans la cellule onduleur, la tension v et le courant i.e sont continus a I'échelle de la
commutation. On peut créer les conditions de la commutation ZVS si le courant i ) change de signe
entre deux commutations, ce qui place les interrupteurs dans une situation parfaitement symétrique.
Dans ce mode, il n'y a pas de pertes a I'amorcage et les variations d'énergie dans les capacités parasites
correspondent a des mécanismes non dissipatifs, ce qui est particulierement intéressant en haute
fréquence. Pour la cellule onduleur, c'est le mode « minimal » en termes de pertes et il nous a paru
logique de réaliser cette analyse en commencgant par cette configuration puis de passer ensuite a la
cellule standard dans laquelle I'ajout de la commutation d'amorgage entraine des modifications de
nature dissipatives par rapport a ce mode « minimal ».

lCOM

4
Vcell —

—— Commutations
dures

Figure 11-9 : Schéma de simulation d'une cellule onduleur

11.3.2.1. Cellule onduleur ZVS

Le schéma de simulation utilisé est donné Figure 1I-9. La source i.q; est un créneau de courant
a la fréquence de découpage, le courant est positif quand on bloque K1, négatif quand on bloque K.
Dans cette configuration, il existe des phases de conduction inverse dans les interrupteurs, soit par les
diodes « body », soit par les canaux. Il faut que la commande des MOSFETSs les mettent en conduction
pendant ces phases. Dans la réalité, elles peuvent étre trés courtes, ce qui impose d'utiliser des temps
morts tres faibles. Les chronogrammes des deux commutations, correspondant aux blocages respectifs
de Kj et K3, sont représentés Figure II-10. Les puissances instantanées dans les deux composants et
dans les capacités drain-source Cp,; et Cp, ont été ajoutées a ces chronogrammes. Nous négligerons
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I'influence de l'inductance de maille, de valeur trés faible dans cette simulation pour coller avec une
hypothése de cablage compact.

On retrouve deux commutations strictement symétriques, au cours desquelles I'énergie stockée
dans la capacité parasite du composant bloqué est recyclée via la charge sans étre dissipée dans les
composants. Ceci se traduit, dans les chronogrammes ci-dessous, par la présence d'une puissance
instantanée négative aux bornes d'un composant lorsque I'on bloque son vis-a-vis, ce qui correspond
a la décharge de sa capacité parasite via la charge. En complément, on peut dire que, compte-tenu de
son inversion périodique, le courant de charge a toujours le bon signe pour permettre cette phase de
décharge. Les seules pertes présentes sont dues au blocage intrinséque et correspondent a l'intégrale
de la zone hachurée sur la figure (pertes dans K3). En effet, a la puissance instantanée totale dans K3,
lors de son blocage, il faut retrancher la puissance instantanée capacitive du fait du recyclage lors du
blocage de Kj.

Vki1-lk1 Vka-1cp2 Vki-k1 Vka-1cp2
Charge / Déch 20K ' 1 d
Blocage de K arge / Decharge N Blocage de K
8 . ! non dissipative de Cj, \ I i & 2

70V
ov

Ik1 Icp2

56A

- 32A

| | |
T T T T -32A T T T |
20.1ps 20.15ps 20.2us 20.25us 20.3pus 10.1ps 10.15ps 10.2ps 10.25ps 10.3ps

Figure 11-10 : Chronogrammes d’une cellule onduleur en mode ZVS
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I1.3.2.2. Cellule onduleur standard a commutation dure

Pour étudier, le comportement de la cellule standard, le schéma est identique mais le courant
ne change pas de signe entre deux commutations (Figure 11-9). Si I'on choisit un courant négatif avec
la convention de signe retenue, c'est l'interrupteur K qui impose les deux commutations.

La commutation de blocage reste identique (Figure II-11, droite), a une nuance trés importante
pres, I'énergie stockée dans C,2 n'est pas recyclée lors de I'amorcage (Figure 1I-11, gauche), mais au
contraire, dissipée dans le méme K,. Contrairement au cas précédent, la puissance instantanée aux
bornes de K; est toujours positive, ce qui traduit indirectement I'existence de cette décharge
dissipative. On peut confirmer ce mécanisme en disant que le signe du courant de charge ne permet
pas le recyclage de cette énergie. L'énergie totale mise en jeu a I'amorcage est comparativement
nettement plus élevée. Elle inclut I'énergie d'amorgage intrinséque, |'énergie de décharge de Cp, et la
co-énergie de charge de Cp1 [36].

Vk1lk1 Vik2-1lcp2 Vk1-Ik1 Vika-lcp2
F20kW+
Amorcage de K, Blocage de K,
L 4kW
A
>- OkKW S o —

700V

56A

- 32A A

- 8A
0A
- -8A

-32A
[ I I I
20.1ps 20.15ps 20.2ps 20.25ps 20.3pus 10.1ps 10.15ps 10.2us 10.25us 10.3ps

Figure 1I-11 : Chronogrammes d’une cellule onduleur en mode commutation dure
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La puissance instantanée est donc positive lors des deux commutations et on serait tenté de
I'intégrer séparément sur les deux phases pour calculer les pertes supposées a I'amorcage d'une part,
et au blocage, d'autre part. Ceci est incorrect puisque les pertes véritables au blocage sont celles
données par la premiére simulation, I'énergie de charge de la capacité parasite ne constituant pas un
mécanisme dissipatif a proprement parler. L'approche correcte est de calculer les pertes totales et de
retrancher les pertes au blocage identifiées dans le mode ZVS pour en déduire les pertes dues a
I'amorgage. Réaliser des mesures utilisant cette procédure rigoureuse est relativement complexe
puisque deux configurations de test sont nécessaires mais est tout a fait envisageable [37].

Dans la simulation présentée, les pertes induites a I'amorcage dans l'interrupteur K; sont
négligeables. Un bilan quantitatif fait sur ces simulations fait apparaitre un rapport 2.66 entre les
énergies dissipées a I'amorgage (465)]) et au blocage (1751]), ce qui confirme, si besoin était, tout
I'intérét du mode ZVS.

I1.3.3. Cellule type redresseur, source tension

Il s'agit de la cellule la plus fréquemment utilisée dans le secondaire des alimentations a
découpage a transfert direct. Constituée a la base de deux diodes, elle est maintenant trés souvent
mise en ceuvre avec des MOSFETS en fonctionnement synchrone. La commutation est provoquée par
les changements de signe de la tension appliquée au redresseur, la plupart du temps de forme
rectangulaire. Le schéma que nous utiliserons pour simuler le comportement de cette cellule est donné
Figure 11-12. La tension de cellule est donc un créneau et le courant de cellule est continu. Les modéles
utilisés correspondent a des composants SiC, il n'y a donc pas de mécanisme de recouvrement a
proprement parler.

lCOM

41113

3
Vcell

Figure 11-12 : Schéma de simulation d'une cellule redresseur, source tension

C'est donc la variation de tension qui provoque la commutation dite spontanée des diodes
(courbes de la Figure 11-14). Cette variation induisant immédiatement une diminution du courant dans
la diode conductrice avec un di/dt imposé par l'inductance de maille, il s'en suit un accroissement
complémentaire dans la diode précédemment bloquée. Dans un premier temps, ce courant
correspond a la décharge de la capacité parasite de cette diode, avant que cette derniere ne se mette
véritablement en conduction. Ce que montre cette simulation, mais que I'on retrouve dans la réalité
avec ce type de redresseur, est l'important régime transitoire oscillant lié a l'interaction entre
I'inductance de maille et les capacités parasites des composants apres le blocage de la diode
initialement conductrice. Afin de faciliter I'observation, nous avons tenté de le limiter en utilisant une
inductance de maille assez faible et en introduisant un réseau d'amortissement, mais c'est la « vraie
nature » de cette cellule qui s'exprime.
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De fait, la durée de commutation s'en trouve réduite et le courant apparemment présent dans
la diode devant se mettre en conduction correspond en fait a la charge de sa capacité parasite. On ne
voit donc pas la phase qui apparait classiqguement lorsque l'inductance de maille est plus élevée, a
savoir la conduction simultanée des deux diodes jusqu'a la fin de I'inversion de courant.

Il est difficile d'aller plus loin dans l'analyse de ces chronogrammes qui, malgré I'aspect
« chahuté », correspondent a des mécanismes relativement simples dans la mesure ou le
comportement est essentiellement capacitif. Lorsque I'on observe les puissances instantanées, on
constate que les puissances capacitives sont quasiment confondues avec les puissances totales dans
les composants, traduisant le fait qu'il y a peu d'énergie dissipée dans ces composants. L'un des
intéréts de la simulation est de pouvoir calculer aisément les puissances moyennes pour estimer les
pertes mais, dans le cas présent, I'écart entre les pertes supposées (quelques W) et les puissances
instantanées maximales (20kW) fait que cette estimation n'est guere digne de confiance (probléme
de précision de l'intégration).

La principale conclusion de ces résultats est que les pertes par commutation sont apparemment
trés faibles malgré la présence de « violents transitoires ». Ce qui est difficile a évaluer est le colt
énergétique de I'écrétage et de l'amortissement de ces transitoires qui sont nécessaires dans un
redresseur réel.

I1.3.4. Cellule type redresseur, source courant

Ce type de redresseur est alimenté par une source de courant, I'exemple typique étant celui des
alimentations a résonance série. La tension de cellule redevient continue mais le courant de cellule est
alternatif et change de sens entre deux commutations, c'est donc une situation similaire a celle de la
cellule onduleur ZVS, mais avec des diodes ou des composants synchrones.

Le schéma de simulation est celui de la Figure lI-13 avec un générateur de courant trapézoidal
dont le di/dt est proche de 20A/us, ce qui correspond sensiblement aux conditions qui seront
rencontrées dans les convertisseurs a commutation douce que nous avons décrits.

lCOM
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Figure 11-13 : Schéma de simulation d'une cellule redresseur, source courant

L'impression visuelle donnée par I'observation de ces chronogrammes (illustrés Figure 1I-15) est
tres différentes de celle de la configuration précédente. Le mécanisme de commutation induit des
formes trés « douces », avec une quasi-absence de régimes transitoires secondaires. En réalité, ce
mécanisme se résume quasiment aux charges-décharges des capacités parasites, mais avec une plus
grande progressivité liée a la variation lente du courant a I'échelle de cette commutation. Dans cette
configuration, il n'y a pas de surtension a gérer, du fait de cette progressivité mais également de la
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structure de la cellule diode avec son découplage capacitif. Méme dans le cas de I'utilisation de diodes
PIN Si, ces caractéristiques seraient conservées. Les puissances instantanées mesurées dans les diodes
sont confondues avec celles des capacités parasites pendant les commutations, ce qui traduit I'absence
de pertes. C'est donc clairement la cellule redresseur idéale, les pertes par commutation sont
inexistantes et aucun circuit auxiliaire n'est nécessaire. Le calibre en tension des diodes peut étre
raisonnablement proche de la tension de sortie, ce qui n'est pas le cas dans la configuration
précédente, dans laquelle le coefficient de surtension peut étre tres élevé.

I1.3.5. Conclusion

Ce petit rappel des différentes situations de commutation confirme, si besoin était, tout l'intérét
de la commutation douce et des structures de convertisseurs permettant d'en remplir les conditions.
Ceci est encore plus vrai avec les composants SiC, présentant des capacités parasites importantes. Les
structures n'utilisant pas de redresseurs en tension sont particulierement intéressantes du fait de la
quasi-absence de transitoires de commutation (si les cellules sont implantées dans les régles de I'art).
Les convertisseurs a résonance série et le DAB, dont nous rappellerons les caractéristiques dans le
chapitre suivant, entrent dans cette catégorie.
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Figure 11-14 : Chronogrammes d’une cellule redresseur, source tension
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Figure 11-15 : Chronogrammes d’une cellule redresseur, source courant
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I1.4. Modeles de composants pour simulation

I1.4.1. Les limites des datasheets

L'analyse des datasheets est une étape incontournable lorsqu’on souhaite évaluer, a priori, les
performances de ce dernier. Nous lI'avons vu, si I'estimation des pertes par conduction est
« relativement simple », la difficulté réside principalement dans [|’évaluation des pertes en
commutation, pour un point de fonctionnement donné.

Cependant, aussi compléte que soit une datasheet, elle n’en reste pas moins une synthese, un
ensemble de données fournies par un constructeur, dans des conditions de test particulieres.
La Figure 11-16 illustre un exemple typique de réseau de courbes que nous pouvons trouver dans des
datasheets de composants SiC, (deux références de MOSFETS) et qui apporte des informations sur la
quantité d’énergie dissipée lors des commutations :

5600
25 P .= 25°C
onditions: Vpp= 600V
T,=25°C . 4800 = +1sviov
2.0 ff VVipp =600V ) 24000 Rg= 0Q
Raley = 2.5 0 w Le
= Vgs = -4V/+15 V -
E 15 9| FWD = C3M0016120K 3200
g L=57.6 uH / 5
3 Eon 2400
£ 10 ” ~ E’
[=} =
E ;/ £ 1600
0s -~ // 0
"o 20 40 60 80 100 120 0 20 40 60 80 100
Drain to Source Current, lpg (A) .
Drain Current : I [A]

Figure 11-16 : Exemples de données issues de datasheets du composant C3M0016120K (gauche) et
du composant SCT3022KL (droite)

Précisons qu’il existe en général des courbes illustrant I’évolution des énergies de commutations
en fonction de 4 parametres, classés dans le Tableau II-1 par ordre d’impact sur les pertes :

Parametre Ips Vps Rg T;
Impact +++ ++ ++ +
Evolution ~ quadratique = linéaire = linéaire = linéaire

Tableau II-1 : Parameétres influant sur les énergies de commutation

Il existe des techniques qui permettent de récupérer différentes informations a partir de ces
documents pour pouvoir effectuer une évaluation globale des performances du composant [38], [39],
moyennant temps et vérification des données. Elles supposent néanmoins que les caractérisations
proposées par les constructeurs sont parfaitement fiables.

C'est pourquoi, dans I'objectif de simplifier le travail des concepteurs, la tendance est a
I'utilisation de modeles, directement fournis par les fabricants de ces composants.
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I1.4.2. Simulation et modélisation sous Spice

11.4.2.1. La simulation

En préambule, rappelons ici, que nous souhaitons obtenir des informations concernant le
comportement d’'un composant, en particulier, pendant ses phases de fonctionnement non-linéaires
(amorgage, blocage). Cette analyse ne peut étre faites sans passer par I'utilisation d’outils numériques.
En ce sens, I'un des outils les plus utilisés aujourd’hui est Spice. (Simulation Program with Integrated
Circuit Emphasis)

Il nous semble a ce stade intéressant de revenir brievement sur le fonctionnement de cet outil,
avant de nous attarder sur la modélisation des composants.

Historiquement, I’'Université de Berkeley, en Californie, a développé ce « noyau » Spice dans les
années 70. De fagon tres rudimentaire, un circuit électrique peut étre décrit sous forme d’une liste
d’instructions (Netlist) de composants passifs ou actifs, dont on renseigne les interconnexions (noceuds)
et leurs valeurs. Leurs valeurs pouvant dépendre d’'un élément externe (température, tension de
référence etc.).

La résolution d’un tel circuit passe par la méthode MNA (Modified Nodal Analysis) [40], qui
permet de résoudre un circuit électrique, grace aux lois de Kirchhoff. L’analyse des comportements
transitoires (commutations notamment) passe par une résolution du circuit, d’'une part, en tenant

compte des formes différentielles et intégrales des variables (L.di/dt; %f idt) et d’autre part, en
appliguant une méthode numérique (par exemple, Newton-Raphson).

Bien sir, le fonctionnement d’un tel outil est loin d’étre aussi trivial. Nous mettons
volontairement de c6té toutes les astuces numériques, la gestion des erreurs, des pas de temps
variables qui n’a pas sa place dans ce mémoire.

Retenons simplement, pour résumer, qu’avec un outil tel que Spice, il est possible de résoudre
numériquement un circuit particulierement complexe, et d’observer les variations temporelles des
courants et tensions en tous points du circuit. Nous verrons par la suite que la modélisation d’un
composant tel qu’'un MOSFET peut étre constituée d’'une multitude d’éléments rendant impossible
toute résolution non-numérique.
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I1.4.2.2. La modélisation

La difficulté majeure de cette approche est évidemment de disposer de modeles de
représentation performants capables de donner des résultats quantitatifs acceptables sur les pertes.
Dans I'environnement Spice, la modélisation d’'un composant est en fait une représentation de type
« circuit », tenant compte d’un grand nombre de parameétres, dont certains peuvent étre définis au
travers d’expressions analytiques. La mise en place de tels modéles est d’autant plus complexe que les
composants en question ont des comportements fortement non-linéaires, ce qui est le cas par exemple
des composants types Diode ou MOSFET.

Bien s(r, établir un modéle de composant est un travail a part entiere et fait encore aujourd’hui
I'objet de nombreux travaux [41]-[43]. Il ne sera évidemment pas question dans ce manuscrit de
concevoir un modeéle Spice. Nous nous sommes concentrés sur |'utilisation de modéles existants,
compatibles avec des logiciels utilisant le noyau Spice, qui sont aujourd’hui largement utilisés par les
industriels, dont ECA-Robotics. Ces modeéles sont directement fournis par les fabricants et
compatibles avec le logiciel de simulation utilisé (LT-Spice). La plupart d'entre eux permet de prendre
en compte I'effet de la température sur le fonctionnement du composant (modele électrothermique).

Précisons que les résultats obtenus avec un modéle donné n’engagent aucunement son
concepteur. La prudence est donc de rigueur. Au cours de ce travail, nous avons pu remarquer que les
modeles fournis n'étaient pas tous cohérents avec les données issues des datasheets.

1: Connexions (pattes TO-247)
R 2 : Sous-circuits
dL 1 3 : Diode antiparalléle
Ld::RLd 4 : Modele thermique
5 : Capacité Grille-Source
2
XCep 2
xC D 3
R¢ L, R, T DS body
oMV - TN AN—0——
2
1 |
L
5 Ces L
Y 4
1 R,
L, ELg _ Ry Ry Ry Ry
Ry, :Ry BGheaT T T T
+ GG GG

Figure 11-17 : C3M0016120K : Modeéle électrothermique sous forme de schéma électrique
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Il est tout de méme intéressant de se pencher sur la facon dont sont construits ces modeles.
Bien que chaque constructeur posséde sa « recette », la forme générale reste la méme. Nous nous
baserons donc sur I'exemple d'un composant particulierement intéressant pour notre travail, le
composant dont la référence est le C3M0016120K (MOSFET, SiC,1200V,16m{) de chez
Wolfspeed-CREE. Une représentation possible de ce modéle est illustrée sur la Figure 11-17. Attardons-
nous un peu sur ce modele :

1)

2)

3)

4)

5)

Les interconnexions entre le composant et le circuit de puissance sont modélisés par des
résistances et des inductances parasites dont les valeurs dépendent du boitier utilisé (ici,
TO-247-4L).

Un ensemble de sous-circuits permet de modéliser I'évolution des capacités parasites ainsi
gue du générateur de courant équivalent du MOSFET, dont les valeurs sont régies par des
équations analytiques.

La diode antiparallele est modélisée en utilisant le modéle générique de Berkeley, prenant
en compte divers parametres tels que le courant de saturation, la résistance série, sa
dépendance a la température, etc. [44, p. 249].

Ce modele est un modele électrothermique, qui permet de prendre en compte la
température de jonction Tj, en tant que variable d’entrée (on impose sa valeur) ou en tant
gue variable de sortie (on observe I’évolution de la température de jonction via un modele
équivalent thermique) [45].

La capacité grille-source Cgg, étant trés peu dépendante de la température et des tensions
appliquées, est simplement représentée par un condensateur de valeur fixe.

A partir de ce modele, nous pouvons retrouver les caractéristiques d’entrée (Figure 11-18) et de
sortie (Figure 11-19) ainsi que I'évolution des capacités parasites (Figure 11-20) et les comparer a celles
fournies dans les datasheets :

250

I T T T O]
o Datasheet (@T]_=25°C) .
—_ Modele (@T,=25°C)
< J . /e
- 200 [| « Datasheet (@T]_=175°C) . T
e —Modeéle (@T.=175°C) i
5} ) o
S]
5 150 |
A @Vps = 20V
E
S
5 100
4
=
S
Kt
3 50f |
&)
O L [l
0 2 10

Tension Grille-Source VGS (V)

Figure 11-18 : C3M0016120K : Caractéristique d'entrée, comparaison Datasheet vs Modéle Spice
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Figure 11-19 : C3M0016120K : Caractéristique de sortie, comparaison Datasheet vs Modéle Spice

AR

A
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C. Modele C Modele —C Modele
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0 T T T T T
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Figure 11-20 : C3M0016120K : Capacités parasites, comparaison Datasheet vs Modele Spice

On constate que, pour ce composant, les résultats sont relativement proches et autorisent un
certain optimisme quant a la qualité des simulations a venir.
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I1.4.3. Outil d’'automatisation de simulation

11.4.3.1. Principe de fonctionnement

Dans I'objectif d’évaluer les pertes dans les composants a semi-conducteur, il serait intéressant
de disposer d’'une base de données conséquente enrichie par des données issues des simulations et
expérimentations (quand c’est possible). On pourrait donc imaginer un outil, récupérant les modeles
Spice de chaque composant « candidat », et les soumettre a des conditions de fonctionnement variées
dont celles résumées dans le Tableau Il-1. L'idée étant de recréer un réseau de courbes similaire a celui
représenté partiellement en Figure 11-16 mais pour des conditions différentes de celles imposées par
le constructeur.

Nous avons donc développé un tel outil, dont le fonctionnement général est représenté sous
forme d’organigramme sur la Figure I1-21 :

( Début ) v

Extraction des résultats

v

v

Modele de pertes issues
des simulations

Base de

données

v v
Récupération du modeéle Spice Enrichissement de la
d'un composant base de données

v

Utilisateur »| Conditions de fonctionnement
Base de
données
v
Création du schéma électrique v
Fin

v

Lancement des simulations

Figure 11-21 : Fonctionnement général de I'outil

Si ces taches sont exécutées de facon complétement automatique, il est alors possible de
construire une base de données, incluant tous les composants associés a un modéle Spice validé, et
permettant d'estimer les performances quels que soient le point de fonctionnement et les
caractéristiques de la cellule de commutation. Nous aurions alors un outil puissant, qui servirait dans
le cadre d’autres travaux que celui de cette these, avec d’autres cahiers des charges.

In fine, une fois la base de données constituée, il « suffirait » de choisir un type de convertisseur
dans le cadre d'un cahier des charges donné puis d'effectuer le calcul des pertes, comme illustré sur la
Figure 1I-22. Cela suppose néanmoins d'avoir des informations précises sur la réalisation envisagée afin
d'avoir une bonne estimation des inductances de maille et des performances des drivers de grille.
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Base de

données

Fin
Figure 11-22 : Utilisation finale de l'outil

11.4.3.2. Mise en ceuvre

Le premier aspect a traiter est la méthode utilisée pour I'estimation des pertes a partir des
simulations. Le logiciel LTSpice permet de récupérer les formes d’ondes temporelles du courant et de
la tension aux bornes d’'un composant. Le calcul des pertes totales Prgrmos S'appuie alors sur
I'expression classique suivante :

Tpec

1
. -
Pror Mos = Tomc f vk ig dt (1-8)

Vi et ig représentant respectivement la tension et le courant d’un interrupteur K

De cette expression, en supposant une bonne estimation des pertes par conduction Pconp mos,
il nous est possible d’obtenir les pertes par commutation Pcom mos :

Pcom mos = Prot mos — Pconp mos (n-9)

Cependant, nous ne pouvons connaitre que les pertes par commutation totales mais la formule
( 11-8 ) correspond a la seule fagon rigoureuse de procéder dans la mesure ou la présence de
composants « réactifs » dans les modéles de composants et la maille de commutation va générer des
échanges d'énergie qui concernent les deux commutations (Ecoma 3 ’Amorcage et Ecomp au
Blocage). Observer I'une indépendamment de I'autre dans I'optique de séparer les pertes a l'amorcage
et au blocage est incorrecte. Pourtant, il est essentiel de réaliser cette partition si I'on veut faire des
bilans de pertes dans des convertisseurs en commutation douce :

Ecommos = Ecoma + Ecoms (n-10)
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Il existe néanmoins une méthode permettant de contourner cette difficulté et qui est applicable
aussi bien en simulation qu'expérimentalement [37], [46]. Son principe consiste a compléter I'essai en
commutation dure (Simulation 1) par un essai de la méme cellule, a méme contraintes instantanées,
mais en mode de commutation douce type ZVS, (Zero Voltage Switching) comme illustré sur la
Figure 11-23. Ce second essai (Simulation 2) permet d'identifier rigoureusement les pertes liées au
seul mécanisme de blocage. Il suffit de retrancher ces pertes au total obtenu dans la Simulation 1

pour extraire les pertes a I'amorgage.

wp @

Simulation 1

—VDs Bor

—!psBor

Pgor

Simulation 2

—Vbs BoT

—!ps Bor

—VpsBoT

—!ps Bor

P

Pgor

Figure 11-23 : Principe de la méthode d'extraction des pertes via les formes d'ondes issues des
simulations sous LTSpice, Composant : C3M0016120K
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Le Tableau II-2 précise les différentes étapes de I'extraction des pertes par commutation totales,
dans le cas de la Simulation 1 (indice ;.dans les équations suivantes) :

Simulation 1 : icgp;, est un courant constant :

Transistor Mgot Transistor Mtop

Pertes totales :

1 Tpec
PTOT 1 MBOT = T f VDSBOT' iDSBOT dt ( "'11 )
TOP DEC o TOP TOP
Conduction :
Conduction du drain vers la source | Conduction de la source vers le drain
PconD 1 Mgor = VDSongor- IDS eff (1-12)
TOP TOP
Commutation (combinaison des équations ([I-11 ) et ([I-12)) :
Pcom 1 Mgor = ProT 1 Mgor — PCOND 1 Mpor (1-13)
TOP TOP TOP
Amorgage :
Amorcage commandé de MOSFET Amorcage spontané de diode
Pcoma 1 Mgor =7 (I-14) Pcoma 1 Mpop = 0 (n-15)
Blocage :
Blocage commandé de MOSFET Blocage de diode (( 1I-13 ) et (11-15)) :
PCOM B1 MBOT = ? ( II-16 ) PCOM B1 MTOP ~ PCOM 1 MTOP ( -17 )

Tableau 11-2 : Simulation 1, exploitation des résultats

pBOT

Figure 11-24 : Simulation 1 : Exemple de formes d'ondes au blocage (droite) et a I'amorgage (gauche),
Composant : C3M0016120K
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De la méme facgon, le Tableau II-3 indique les étapes d'extraction des pertes au blocage a partir
de la Simulation 2 (indice ,.dans les équations suivantes) :

Simulation 2 : icg; est un courant trapézoidal :

Transistor MgoT Transistor Mpop

Pertes totales :

Tpec

1
_ ; 11-18 )
PTOT 2 Mot T J VDSBOT' 1DSBQT dt (
TOP DEC 0 TOP TOP

Conduction :

PcoND 2 Mgor = VDsongor- IDS eff (1-19)
TOP TOP

Commutation (combinaison des équations (1I-18 ) & (I-19)) :

PcoM 2 Mgor = ProT 2 Mor — PconD 2 Mgor (11-20)
TOP TOP TOP

Amorgage :
Amorcage ZVS | Amorgage ZVS
Peoma 2 Mpor =0 (n-21)
TOP
Blocage (équations ( 11-20 ) & (11-21)) :
Blocage commandé de MOSFET

Pcom B 2 Mgor = PcoM 2 Mgor (1-22)
TOP TOP

Tableau II-3 : Simulation 2, exploitation des résultats

—VpsBoT

—IpsBor

pBOT

Figure 11-25 : Simulation 2 : Exemple de formes d'ondes au blocage (droite) et a I'amorgage (gauche),
Composant : C3M0016120K
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Combinaison des simulations 1 & 2 :

Transistor Mgt

Commutation a I'amorcage (combinaison des équations (11-13 ) & (11-22)) :

Pcom A 1 Mgor = PcoM 1 Mpor — PcoM B 2 Mgor (1-23)

Tableau I1-4 : Combinaison des Simulations 1 & 2

Cette méthode impose d’effectuer deux simulations pour un point de fonctionnement, mais
c'est a priori le seul moyen rigoureux permettant de faire la séparation. Au passage, la Simulation 2
donne directement des résultats exploitables pour un convertisseur fonctionnant en mode ZVS.

Précisons tout de méme quelques hypothéses simplificatrices :
= Les pertes a I'amorgage de la diode sont supposées nulles (équation ( 11-15)).

= Les commandes des transistors sont complémentaires, rendant le temps de la conduction
de la diode réduit et permettant une évaluation simplifiée des pertes par conduction dans
la Simulation 2 (équation ( 11-19)).

= Larésistance a I'état passant lorsque le courant passe du drain vers la source est la méme
que lorsque le courant passe de la source au drain (équation ( 11-12)).

I1.4.3.3. Interface et résultat

L’outil développé, sous Matlab, permet d’automatiser la procédure détaillée dans la section
précédente, au travers d’une interface graphique Figure 11-28 :

1) Dans un premier temps, |'utilisateur est amené a choisir un composant parmi une base de
données. Dans I'exemple, le composant C3M0016120K est sélectionné. Il s’agit d’'un
composant, nous le verrons plus tard, qui sera largement utilisé dans notre prototype.

2) L'étape qui suit est le paramétrage de la cellule, d’une part en renseignant les conditions de
commutation (Tableau II-1), mais également d’autres paramétres comme l'inductance de
maille, les tensions de commande, la durée du temps mort etc. Les parametres initiaux du
solveur sont également renseignés.

3) Quelques options supplémentaires peuvent étre ajoutées concernant le comportement du
logiciel LTSpice notamment (sauvegarde de fichiers, arrét si erreur etc.).

4) Le nombre de simulations a réaliser peut-étre rapidement important puisqu’il est
directement dépendant du nombre de points de fonctionnement que l'on souhaite
représenter. L'idée sous-jacente est de pouvoir recréer un réseau de courbes plus complet
que celui fournis dans les datasheets (Figure 11-16). L’'intérét de cet outil est son
fonctionnement autonome. Il faut tout de méme compter entre 3 et 30s par simulation. Ce
temps de simulation varie trés largement en fonction de la qualité du modele, et des
parametres du solveur. Il se peut toutefois, pour des raisons difficilement explicables, que
certaines simulations ne fonctionnent tout simplement pas. L'état d’avancement des
simulations est dans tous les cas renseigné dans l'interface.
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5) Enfin, il est possible apres avoir calculé 'ensemble de données souhaitées (qui peut étre
conséquent), d’effectuer une pré-estimation des pertes, pour un point de fonctionnement
donné et pour un type de convertisseur.

6) Les données issues des simulations sont approximées et représentées sur l'interface.

Terminons cette section en présentant les résultats de simulations obtenus pour deux
composants, d’'un méme fabriqguant Wolfspeed-CREE. Ces résultats sont directement comparables
avec les courbes issues des datasheets, en imposant les mémes conditions de fonctionnement.
Commencons par le C2M0040120D (MOSFET, SiC,1200V,40m{2), composant utilisé en début de
travaux de these (Figure 11-26). On peut remarquer ici que le modele de ce composant est assez fiable
(ep—s < 10%), bien que légerement « optimiste ».

6 T T T T
® Eoff Datasheet A Eon Datasheet ™ Etot Datasheet

5 H Eoff Simulation Eon Simulation _Etot Simulation - 4
é4 i VDS = 800V |
8 || T, = 25°C
o ]
z _ A
Z3l| Rg =250 ]
go VGS = - 5/+20V A
=
22 A i
g °
« )

1r - @) .

A Q
2 Q)
0 5 O CI> 1 1 1 1 1
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Drain to Source Current, IDS (A)

Figure 11-26 : Comparaison datasheet et simulations Spice, C2ZM0040120D

Nous ne pouvons malheureusement pas établir le méme constat pour le C3M0016120K, dont
les résultats issus des simulations sont largement inférieurs aux données issues de la datasheet

(Figure 11-27).

2.5 T T
@ Eoff Datasheet A Eon Datasheet ™ Etot Datasheet
Eoff Simulation Eon Simulation _Etot Simulation a

= 20 |
é VDS =600V L]
> — o
?15 L T] - 25 C ™ ry .
£ R¢ = 2.50 . N
%0 1k VGS == —4/+15V [ ] A |
=
=
2
w

051 .

0 1
0 20 40 60 80 100 120

Drain to Source Current, IDS (A)

Figure 11-27 : Comparaison datasheet et simulations Spice, C3M0016120K
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Figure 11-28 : Interface graphique de I'outil développé
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I1.5. Caractérisation et choix final

I1.5.1. Méthode de caractérisation thermique

Confronter les résultats issus des simulations avec des données expérimentales est une
démarche qui permet de conforter (ou non) la validité des modeles et leur usage dans le design des
convertisseurs. Nous avons décidé, en parallele de la construction du prototype, d’établir un protocole
de caractérisation expérimentale des pertes dans les composants a semi-conducteurs. Le point de
départ de cette démarche a été la réutilisation des cartes de puissance et de commande déja utilisées
pour le prototype du convertisseur « sur table » (section IV.5.1). De ce fait, le protocole de mesure
souffre de limitations dont la principale est I'indétermination de la température de jonction que nous
serons donc amenés a estimer a l'aide d'un modele thermique trés simplifié.

La caractérisation est un processus en deux temps. Tout d’abord, la premiere étape, que nous
allons détailler dans cette section, est la définition de la méthode ainsi que la mise en place de la
récupération des données qui nous intéressent.

Dans le cadre de cette these, cet exercice a deux intéréts. Premierement, il permettra, lors des
essais visant a établir le rendement global du convertisseur, d’obtenir des informations sur la part
« semi-conducteur ». Si plusieurs références de composants sont caractérisées, il sera possible de
valider ou d’orienter le choix d’'un composant par rapport a un autre. Deuxiémement, il permettra de
faire fonctionner le pont complet et les inductances, dans des conditions proches du fonctionnement
nominal. Nous pourrons donc obtenir des informations importantes sur le bon refroidissement du
dispositif et ainsi entamer le processus d’intégration du prototype.
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Figure 11-29 : Principe de la méthode d'opposition



CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS

Le point de départ de ce travail est |'utilisation de la méthode d’opposition, largement utilisée
de nos jours et décrite dans [46] (voir illustration Figure 1I-29). La source d’alimentation électrique
fournit 'ensemble des pertes Ppertes du systeme. Cette mesure est obtenue directement par une
méthode volt-amperemétrique en procédant au produit de la tension et du courant fournis par cette
alimentation, ce qui assure une tres grande précision. Un courant quasi-continu (faible ondulation de
courant) dans I'inductance Lp¢ est obtenu en introduisant un léger déséquilibre a dans la commande
des transistors (rapport cyclique a = 0.5 + da).

Poertes = VaLim: IaLim (n-24)
Cependant, utiliser cette méthode seule, ne suffit pas pour déterminer les pertes dans les
composants a semi-conducteurs. En effet, nous ne pouvons ici négliger les pertes dans les inductances
DC. C’est pourquoi, nous avons opté pour l'utilisation d’une méthode thermique (Figure 11-30), en
complément de la méthode d’opposition.

(b)

Rrnje1T.Rrncat
— o —

Ropje2 TeyRrnca 2
Ty, ] o
Royjc3 Te3Rrncas
Tj3 1  +—
R jc T R C
© T, THjc4 T ¢ 4NTH cd 4 T,
a
Pros 1@ Pumos 2@ Pumos3 @ Pumos 1 Ry da[l]
T

a

(©

T Rruje T. Rrnca T,

Radiateur Py o0 R da

Feuille isolante

T

Figure 11-30 : Méthode thermique, (a) : systeme de refroidissement, (b) : Schéma équivalent
électrothermique, (c) : Schéma équivalent électrothermique simplifié

a

Dans sa version initiale, chaque pont semi-conducteur du convertisseur s’est vu équipé d’un
systeme de refroidissement comme illustré sur la Figure II-30 (a). Ce systéme est composé d’un
ventilateur, d’une boite a air ainsi que d’un radiateur a ailettes [47]. Un dispositif de mesure de
température a été mis en place et permet d’obtenir la température de I'air entrant au niveau des
ailettes du radiateur T, d’une part, et la température du dissipateur Ty d’autre part. Une feuille
électriguement isolante doit nécessairement étre placée entre le drain des MOSFETSs (boitier TO-247)
et le dissipateur. Les caractéristiques thermiques de la feuille isolante (pad) et du radiateur sont
respectivement renseignées dans le Tableau II-5 et le Tableau 1I-6 :

Fabricant Référence Conductivité thermique Epaisseur

Bergquist Sil-Pad A1500 Apad = 2W.m~1.°C™? €pad = 0.254mm

Tableau II-5 : Caractéristiques thermiques de la feuille isolante

Fabricant Référence Résistance thermique Profondeur

HS-Marston 890SP-01000-A-100 Ry gq = 0.12°C.W™? lrag = 100mm

Tableau I11-6 : Caractéristiques thermiques du radiateur, d’apres le fabricant
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Figure 11-31 : Méthode thermique, banc de mesure des pertes

Dans l'application de cette méthode, plusieurs hypothéses ont été retenues. Tout d'abord, on
suppose que la grande majorité du flux thermique d{ aux pertes du pont complet est transmise au
radiateur par conduction (rayonnement et convection entre le composant et I'air négligés). Nous
prévoyons de procéder a une étape de calibration, permettant de connaitre la valeur de la résistance
thermique du dissipateur, pour des conditions de ventilation imposées. Cette calibration, permet
d’effectuer I'ensemble des mesures toujours au méme endroit (reproductibilité) et donc de
s’affranchir de certaines hypotheses aérolithiques. Pour finir, précisons que I'’ensemble des essais sont
réalisés dans une salle a température ambiante régulée, donc relativement stable.

Ensuite, si les conditions de fonctionnement des différents composants constitutifs de ce pont
sont similaires, nous pouvons supposer une température de jonction T; et de boitier (« case ») T,
communes a tous les composants. Dans ce cas, il est possible de représenter un schéma
électrothermique simplifié équivalent (Figure 11-31.(c)). En tout état de cause, les pertes totales pour
un pont complet peuvent étre déterminées grace a la relation suivante :

4

ProT pont = Z Pmos; = Rrida X (Ta — Ta) = Rruda X ATga o (n-25)
=1

Le systéme complet de la méthode expérimentale est illustré sur la Figure 1-31. Les mesures de
température sont acquises (sondes PT1000) et conditionnées avant d’étre transmises vers un
ordinateur, via une interface LabView. La source d’énergie électrique est une alimentation
programmable de référence : GEN600-8.5 de chez TDK (600V, 8.54, 5kW).

Dans I'optique de mettre en place un modele électrothermique du pont, la connaissance de la
température de jonction Tj est importante. Bien sir, cette température va dépendre de la précision
des mesures d’une part, et d’autre part, de la bonne estimation préalable des résistances thermiques
(entre boitier et dissipateur Rty ¢4, €t entre jonction et boitier Ry jc)

y RTHcd + RrHjc

(11-26)
4

Tj = Tq oo + Ppont
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CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS

Théoriquement, ces résistances peuvent étre calculées a partir des données issues des
datasheets, au prix de quelques hypothéses simplificatrices. L’addition de ces hypothéses rend la
connaissance « exacte » de la température de jonction extrémement délicate. C’est pourquoi, cette
méthode ne peut étre utilisée que dans une démarche d’accompagnement a la mise en place du
modele électrothermique détaillé par la suite.

= Estimation de Ry cq: Supposons la surface du drain en contact avec le pad thermique
comme étant la surface de référence pour calculer cette résistance thermique. Cette
surface, pour le composant C3M0016120K est d’environ Sgrain, = 260mm?2. Si nous
supposons que la pression exercée sur ce pad n’influe pas sur la conductivité thermique et
que I'épaisseur reste inchangée, alors :

epad

RrHcd = X = Rrygeq = 0.49°C. W1 (1-27)

pad- Sdrain

* Estimation de Rryjc : Supposons cette valeur constante, quelles que soient les conditions
de fonctionnement. La datasheet du composant C3M0016120K indique une résistance
thermique entre la jonction et le boitier :

Rrpjc = 0.27°C.W™1 (1-28)

Pour ce qui est du radiateur, la résistance thermique donnée par le constructeur est obtenue
pour des conditions précises de ventilation. Qui plus est, la profondeur du radiateur a été diminuée a
une valeur de 1,4 = 50mm. C’est pourquoi, un calibrage sera nécessaire pour mener a bien cet
exercice et déterminer, dans des conditions de ventilations particuliéres, la résistance thermique du
radiateur Rty g4 La précision de ce calibrage sera directement liée a la précision de la mesure des
pertes du pont ( I-25).

Ip
. e

VD VALIM

! @'—w—_\—T

Figure 11-32 : Méthode thermique, schéma électrique de calibrage

Pour une vitesse de ventilation donnée, le calibrage thermique consiste a déterminer Ry g5 €n
injectant une quantité connue (ou facilement mesurable) de pertes (Figure 11-32). Pour ce faire, la
méthode consiste a bloquer I'ensemble des MOSFETS, faire circuler un courant continu dans les diodes
antiparalleles et mesurer le couple Vp, Ip :

PD = VD X ID ( 11-29 )
Ventilateur  Vitesse théorique Tension Courant Pertes
3312-NN 2650tr.min! Vp = 6.73V Ip = 10.5A Pp = 70.7W

Tableau I1-7 : Conditions de test pour le calibrage de la méthode thermique

PAGE41sUrR171



CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS

Le relevé de I’évolution de la différence de température ATy, cxp, apres stabilisation thermique

(Figure 11-33) nous permet d’extraire la résistance thermique Ry g4 ainsi que la constante de temps
Tqg Par la méthode des moindres carrés, en supposant I'évolution de la différence de température de
la forme :

t
ATqa £ic(t) = ATga o0 X <1 - e_ﬁ> (11-30)
20 | | | ' ————
9 T
L pd

5 15t . |
<)
E /
© /
é‘ wF 7 1
3 /
< /
qg st/ i
\% l
?‘5 ] da exp
D —_— AT "

w da fit

0 1 1 1 1 1 I
0 100 200 300 400 500 600 700

Temps (s)

Figure 11-33 : Calibrage de la méthode thermique, relevé de température

Ainsi, en combinant les équations ( 11-25 ) et ( 1I-29 ), la valeur de la résistance Rty g2 peut étre
déterminée et conservée pour la suite des expérimentations :

Différence de température Résistance thermique Constante de temps
AT4a = 19.3°C Ry da = 0.27°C.W™1 Tqa = 86s

Tableau 11-8 : Calibrage de la méthode thermique, résultats

La valeur obtenue de Ry g4 €st assez cohérente avec les données fournies par le fabricant
(0.12°C.W~! pour 100mm de profondeur). D’aprés les données du constructeur, pour des
profondeurs inférieures a 200mm, la résistance thermique du dissipateur évolue de fagon quasi
linéaire. Le dissipateur utilisé posséde une surface d’échange thermique deux fois plus faible, donc,
une résistance thermique environ deux fois plus élevée que celle indiquée en datasheet (soit environ
0.24°C. W~ contre 0.27°C. W~ trouvé expérimentalement).

Notons pour finir que cette méthode permet a la fois de caractériser les ponts de puissance,
mais également, de caractériser les inductances DC en négligeant les pertes dans les condensateurs
de découplage :

PLDC tot = l:)pertes — Pror pont (n-31)
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CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS

I1.5.2. Déroulement des essais et exploitation des résultats

La deuxiéme étape consiste a « éprouver » le pont de puissance et exploiter les résultats dans
I'objectif d’établir un modéle de pertes expérimental. Cette section vise a présenter un modele
expérimental pour un composant largement utilisé dans notre application : le C3M0016120K. Le pont
complet est donc composé de 4 MOSFETSs de cette méme référence.

Afin de construire un modeéle représentatif, il est important de balayer un ensemble de points
de fonctionnement suffisamment conséquent. Les parametres pouvant étre variables dans cet
exercice expérimental sont, la tension de commutation Vpg, le courant de commutation Ipg et la
fréquence de découpage Fpgc, illustrés sous forme de vecteurs :

Vbs—veect = I[Vps1 Vbsz Vbs nvl (n-32)
Ips—vect = [bps1  Ipsz Ips nil (n-33)
Fpec—vect = [Fpec1 Fpece Fpec il (1-34)

Pour nos essais, la tension Vpg est comprise entre 200 et 600V, le courant [pg entre 0 et 20A et
la fréquence Fpgc entre 30 et 60kHz. Enfin, les résistances de grille a I'amorcage R 5 et au blocage
Rgp seront respectivement fixées a 15Q et 4.7(). Ces derniéres valeurs ont été imposées a la
conception des circuits de puissance du prototype. Ce choix sera discuté dans le Chapitre IV.

Le déroulement des essais est illustré sous forme d’organigramme sur la Figure 1I1-34 et s’appuie
sur le schéma d’expérimentation (Figure 11-30 et Figure 1I-31). Les pertes totales d’un pont complet,
soumis a différentes conditions de commutation et fonctionnant en commutation dure sont
représentées sur la Figure 11-35.

( Début )

v
Conditions initiales :
Impose : Rry g Ro 4 Ro s Vs @) - ‘_O
v
nf=1
—— - (3)
v
2) .. _
T @ - e[ =mrile—o
v
ni=1
«— (1)
v (3) - nf = nf+1 [«—0
Essai a courant constant -
Impose : Ipsni, Vs nw Forcnr

A

4

Mesure de I

¢élévation de

température ATy, o

A

A

Estimation des pertes totales
Ppont = ATda OO'RTH da

Extraction et exploitation
des résultats

Fin

Figure 11-34 :

Organigramme déroulement des essais

PAGE43SsUrR171



CHAPITRE II : CHOIX ET CARACTERISATION DES COMPOSANTS A SEMI-CONDUCTEURS
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Figure 11-35 : Pertes totales d'un pont complet (4 x C3M0016120K) (Mesures)

La méthode expérimentale ne permet pas une maitrise de la température de jonction T;. C’est
pourquoi, ce parametre sera estimé selon la relation ( 11-26 ). Cette estimation nous permet d’établir
le modele comportemental qui, in fine, nous permettra de résoudre I’équation suivante, quelles que
soient les conditions de commutation d’un composant :

Prot pont mod (Vos. Ins, Fpec, T]) = PconD pont mod(Ips, Tj) + Ecom pont mod(Vps: Ips, T]) Fpec (1-35)
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La Figure 11-36 illustre le principe retenu pour la mise en place de ce modéle :

( Début )

v v
Pertes totales connues Estimation des pertes par
Vs Ins Fope T _ T, I
Pror @ Vos, Is Fore, Ty conduction Pgoxp mos @T; Ins
v v
Estimation de la température Déduction des pertes par @Voo I, T,
de jonction T, commutation Py mos bs» DS 7
v v
Modele de 1 evqlutlon de Rpgon Datasheet Modeéle de 1 evqlutlon de Datasheet
en fonction de T; Ecom en fonction de T;
v v
Estimation de larésistancea | g Vérification du modele a
I'état passant Ryg,, ) partir des essais expérimentaux
v

Fin

Figure 11-36 : Etablissement du modéle comportemental

Les pertes totales du pont sont connues et déterminées par la relation ( 11-25 ). Nous souhaitons
avoir une meilleure connaissance de la répartition entre pertes par conduction et pertes par
commutation. Pour ce faire, nous proposons d’estimer la résistance a I'état passant Rpgo, €n tenant
compte de la température de jonction T;.

La connaissance de Tj, couplée a I'évolution de Rpgop en fonction de Tj, tirée de la datasheet du
composant (Figure 1I-5) nous permet d’extraire les pertes par conduction par la relation ( II-1 ).
Supposons une évolution polynomiale d’ordre 2 pour Rpgon = f(Tj) :

RDSon(Ti) = kg1 X sz + kg X T+ Kgr3 (n-36)
le kRZ kR3
3.63x 1077 Q.°C~2 1.22x 1075 Q.°Cc7 1 1.55x 1072 Q

Tableau 11-9 : Coefficients de température de la résistance a |I'état passant (C3M0016120K)

Pour un point de fonctionnement donné, les pertes par conduction estimées Pconp mMmos est SONt
facteurs du courant traversé par le composant et de la température de jonction :

2
Peonp mos est(Ips ni» Tj) = 4 X Rpson(T;) X (Ips ni- V0.5) (1-37)

Les pertes par commutation et I'énergie totale associée sont déduites par les relations ( I-9 ) et
(11-2). L’évolution de I'énergie totale de commutation en fonction de Tj peut étre considérée comme
linéaire, a en juger 'allure de la courbe issue de la datasheet (Figure 11-37). N’ayant d’autres courbes
de comparaisons, nous émettons I’hypothese que I'énergie de commutation subit la méme évolution
relative en fonction de la température que celle issue de la datasheet :
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Figure 11-37 : Evolution de I'énergie de commutation totale en fonction de T;
Ecom(Tj = 125°C) — Ecom (T, = 50°C)
Ecom(Tj = 50°C). (125 — 50)

g1 el = = 0.277%.°C™1

Ensuite, partons du point de référence expérimental suivant :

VDS ref IDS ref l:"DEC ref Tj ref* l:’TOT pont ref ECOM pont ref
400V 20A 60kHz 57.8°C 69.6W 0.928m)]

* Température de jonction estimée selon les différentes hypothéses exprimées en section I1.5.1

Tableau 11-10 : Point de référence

Ce point de référence, couplé aux différentes hypotheses précédentes, permet d’établir la
relation liant I'énergie de commutation du pont Ecom pont @ la température de jonction Tj :

Ecom pont mod(Tj) = Kg;1. Tj + Kgs (n-38)
Kg1 = g1 rel- Ecom pont ref (n-39)
Kg2 = Ecom pontref — Kg;. Tj ref (N1-40)

Pour terminer la mise en place de ce modele, nous émettons I’hypothése que I'énergie de
commutation évolue linéairement en fonction du couple Vpg, Ips. Ceci est sensiblement vrai pour la
gamme de courant considérée sil'on observe les données des datasheets, de facon plus approximative
pour le courant que pour la tension.

EcoM pont mod(Vps Ips, Tj) = Kiv1. Ty Vps. Ips + Kiva- Vps: Ips (n-41)
Kgq
Kyyg = 0———— (1-42)
vt VDS ref- IDS ref
k
Kyyp = ——2—— (11-43)

VDS ref: IDS ref
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Kg1
2.571x 1073 mJ.°C™?

kIV1
3.214 X 1077 m].°C"L.v-1.A71

Kgz
0.78m]

leZ
9.742 x 10> m].V~1. A1

Tableau II-11 : Coefficients de I’énergie de commutation (C3M0016120K)

Les résultats obtenus des pertes totales du pont estimées avec notre modeéle sont représentés
sur la Figure 11-38 et comparées aux données expérimentales :

40 T T T
A EXP @F = 60kHz V¢ = 200V
..... MOD @F .= 60kHz
301 g EXP @F .= 40kHz
- -MOD @F = 40kHz A
20 [| @ EXP @F .= 30kHz = .
---MOD @F .= 30kHz A ©
10 - A s -
O
5
0 : : '
0 5 10 15 20
) 80 T T T
5 Vs =400V ) l
R
RE6OF -
S é ““““““““
S T =" I
im) 40 AT - -~ :_,_—""_’
s e PP
S 0l A e e LT -
v [ _ - ’_:-—',"——
S e e e - T
=~ e ===
&) sgEa=mEmT
[a W 0 - | | |
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100 F I
80 F A &
60 A o l
40 4 ! 1
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20 L T
0 : : '
0 5 10 15 20

Courant commuté IDS (A)

Figure 11-38 : Pertes totales pont complet (4 x C3M0016120K), MOD : modéle, EXP : expérimental
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Notre modele ne représente pas ou mal I'énergie de commutation pour de faibles valeurs de
courant commuté. Cependant, pour des valeurs de courants comprises entre 10 et 20A, I'erreur est
au maximum de 25% (ce qui correspond majoritairement aux valeurs de courant auxquelles seront
confrontées les composants dans notre application). De la méme fagon, ce modele sous-évalue tres
probablement les pertes pour des valeurs de courant supérieures a celles de la gamme considérée.
Nous n'avions malheureusement pas la possibilité de passer plus de temps sur ces caractérisations
compte-tenu des objectifs de la thése. Ceci a évidemment un impact sur les résultats que I'on peut
déduire de ce modele hors de la gamme de mesure en courant.

Nous avons décidé, tenant compte du temps limité dont nous disposions, d’utiliser tout de
méme ces données pour I'évaluation des pertes au sein des composants a semi-conducteurs, dans les
différentes architectures de convertisseurs présentées dans le Chapitre III en soulignant dans
I'analyse les conséquences de cette limitation sur l'interprétation des résultats.

Pour compléter cette modélisation, nous devons trouver une solution pour séparer les pertes
par commutation a I'amorcage et au blocage. Dans I'idéal, il aurait été judicieux de procéder, a l'instar
de la méthode utilisée en simulation, d’effectuer des essais sous conditions de ZVS.

Nous proposons, compte tenu du temps imparti, de procéder différemment. Cette option se
base sur I'étude de la datasheet du composant étudié, et consiste a observer la répartition des énergies
de commutation a 'amorcage et au blocage (Figure 11-39), pour les valeurs de résistances de grille dont
nous disposons :

8 T I T
Conditions: ® E
= T,=25°C COM datasheet
H Vop = 800V 4
é 7 |D:D= 75A A ECOM A datasheet
= || ves =-av/+15v s E
S 6 [{ FWD = c3M0016120K COM B datasheet _
43 L=65.7uH '0)
o
S st ° .
5 o
E
E A ® e
AN
s ° A
S 31 ° A i
3 A -
o O A -
o 21 A -——T 1
2 A -
=} s
[ 1 B _ - - = - -
NeS) .-
Or L 1 |
0 5 10 15 20

Résistance de grille externe RG EXT ()

Figure 11-39 : Evolution de I'énergie de commutation en fonction de Rq exr

Rga Ecoma R¢p EcomB Ecom Kga Kgg
15Q 3.15m] 4.7Q 0.83m] 3.98m] 0.79 0.21

Tableau 11-12 : Estimation de la part d’énergie a ’Amorcage et au Blocage
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De ce fait, I'équation ( 11-41 ) devient :

EcoM pont mod(Vps Ips, Tj) = (Kg a + Kg ) X (Krva-Tj. Vps. Ips + Kiy2. Vps. Ips) (n-44)

Les énergies de commutation a 'Amorcage et au Blocage peuvent, a partir des données du
Tableau 1l-12, étre exprimées de la fagon suivante :

Ecom a pont mod (Vbs: Ins, Tj) = Kg a X Ecom pont mod (Vbs: Ips, T) (n-45)

EcomB pont mod(VDS: Ips, Tj) = Kg X Ecom pont mod(VDS: IDS:Tj) (n-46)

Cette hypothése concernant les valeurs de Kg 5o et Kgg a pu étre vérifié pour un point de
fonctionnement, lors des essais en boucle ouverte du prototype réalisé.

Pour conclure ce chapitre, nous avons mis en place un modele hybride, c’est-a-dire, basé a la foi
sur des données expérimentales et des données issues des datasheets, permettant d’estimer les pertes
d’un pont complet dans des conditions particulieres (courant, tension, température de jonction). Il est
également possible, notamment grace aux équations ( 11-45 ) et ( 11-46 ), d’utiliser notre modéle dans
des conditions particulieres de commutation (dure ou douce). Ce modeéle sera utilisé dans le Chapitre
III et permettra de mettre en place une analyse comparative de plusieurs convertisseurs candidats
pour le prototype a réaliser.
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II1.1. Préambule

Le choix d’une architecture permettant de satisfaire un cahier des charges bien défini est une
étape importante dans la conception d’un convertisseur. Celle-ci repose sur une étude approfondie
des différentes architectures possibles, d’'un point de vue estimation des performances, et un retour
d’expérience.

Dans ce chapitre, nous nous appuierons sur des éléments développés dans les autres chapitres
pour étayer notre présentation. En réalité, nous ne disposions pas de tous les éléments nécessaires
pour effectuer un choix complétement argumenté au début de l'opération. Compte tenu des
contraintes de timing, nous avons fait le choix de nous orienter vers une structure de conversion a
deux étages en prenant soin d'utiliser les résultats obtenus au fur et a mesure de I'avancement pour
confirmer la pertinence de ce choix.

Ainsi, une partie importante de ce chapitre sera consacrée a la comparaison d'un systéme a deux
étages avec d'autres structures sans pré-régulateur et dont les caractéristiques nous ont semblé
potentiellement adaptées au cahier des charges. Ce travail sera basé sur I'exploitation de données qui
ont été collectées dans la premiére moitié de la thése. Il en résulte une synthése partiellement
effectuée a posteriori, pour étre tout a fait honnéte vis-a-vis du lecteur quant a la chronologie réelle
des opérations. Néanmoins, cela correspond au déroulement typique d'un travail de recherche
appliquée, avec une orientation initiale s'appuyant largement sur |'expérience et le savoir-faire d'une
équipe et une évolution, voire une réorientation, nourrie pas les nouvelles données rassemblées
progressivement.

La forte variation de la tension d’entrée (Chapitre I) est I'un des aspects les plus critiques quant
a la recherche de rendements élevés, notamment pour les structures isolées. C'est pourquoi, nous
avons envisagé d’emblée I'utilisation de deux étages pour ce convertisseur :

VE P VS
Vi Vi P Vs
(a) (b)

Figure IlI-1 : Convertisseur a deux étages — (a) : Etage pré-régulateur, (b) Etage isolé

L'idée est de compenser la variation de la tension d’entrée par un étage non-isolé
(Figure llI-1.(a)) afin de fournir a I’étage isolé (Figure Ill-1.(b)) une tension intermédiaire V; fixe et limiter
les contraintes électriques sur I'étage isolé.
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Ajoutons que, toujours dans cette optique de rendement élevé, mais également dans I'objectif
de réduire les contraintes liées a la CEM, nous avons fait le choix d'associer des cellules de
commutation réalisées sans mise en paralléle de composants. Une deuxieme orientation forte est
d'utiliser les meilleurs composants disponibles sur le marché, ce qui limite les calibres en courant
accessibles (20 a 50A). Entre autres avantages, la réalisation des cellules de base est grandement
simplifiée et le gain dimensionnel permet d'obtenir d'excellentes performances (effets cumulés de
mailles de commutation réduites et de courants limités).

En contrepartie, pour la puissance visée (30kW), la parallélisation de cellules est alors
nécessaire. Du fait de ce choix, mais aussi pour faciliter la réalisation des transformateurs, I'étage isolé
du convertisseur est divisé en deux étages en paralléle, chacun dimensionné a la moitié de la puissance
nominale (Figure IlI-2).

. }H B

Figure 111-2 : Architecture de puissance proposée, dédoublement de I’étagé isolé

Dans cette logique, ce chapitre vise, dans un premier temps, a présenter les différentes
structures isolées qui nous paraissent les mieux a méme de répondre au cahier des charges. Les
contraintes électriques auxquelles sont soumis les composants a semi-conducteurs et magnétiques
seront établies, en vue d’une pré-évaluation des performances. L’orientation d’un convertisseur a deux
étages étant sous-jacente, un travail similaire sera également présenté pour I'étage pré-régulateur.
Enfin, nous dresserons un bilan quantitatif quant aux performances du convertisseur « deux étages »
vis-a-vis de structures mono étage, pour tenter de démontrer la pertinence de notre choix initial.

La détermination des performances de l'architecture retenue et de ses « concurrentes »
s’appuiera principalement sur le travail détaillé concernant les pertes localisées dans les composants
a semi-conducteurs et développé dans le Chapitre II.
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I11.2. Analyse des architectures possibles

II1.2.1. Les structures isolées

II1.2.1.1. Préeambule

L'une des caractéristiques imposées par le cahier des charges est la nécessité d’assurer, dans la
chaine de conversion, une isolation galvanique (transformateur) pour isoler électriquement le réseau
amont et aval. L'idée est donc dans un premier temps de présélectionner les structures isolées qui
peuvent potentiellement étre 3 méme de répondre au cahier des charges.

D'autre part, dans ce chapitre, nous souhaitons confronter notre solution a des options ne
comportant qu'un seul étage. Dans cette perspective, quelle que soit I'architecture retenue, la forte
variation de la tension d’entrée est une problématique importante, compte tenu de la puissance
électrique en jeu et du rendement attendu. Dans chaque cas, nous étudierons I'impact de cette plage
de fonctionnement sur le dimensionnement de I'ensemble des composants des convertisseurs
considérés.

Enfin, toujours dans cet objectif de rendement élevé, le fonctionnement a haute fréquence
(proche de 100kHz) oriente les réflexions vers les structures dites a commutation douce. Ces derniéres
ont I'avantage d’alléger les sollicitations concernant les composants a semi-conducteurs.

Parmi les différentes structures isolées étudiées au fil des années dans la littérature, trois d’entre
elles ont été retenues pour notre analyse comparative. Ce sont des structures dites « en pont », plus
adaptées a la forte puissance, et mettant en jeu des mécanismes de commutation douce de type ZVS
(Zéro Voltage Switching) :

= Dual-Active-Bridge (DAB) (Figure 1lI-3.(a)) : Cette structure, remise au « go(t du jour » avec
I’évolution des techniques, est intrinsequement trés intéressante car tous les composants a
semi-conducteurs fonctionnent en mode ZVS. De ce fait, elle est plébiscitée par de nombreux
auteurs. Dans [1], il est question d’une structure de 3.75kW avec un rendement > 94%. Les
spécifications du convertisseur sont assez différentes, vu I'application a laquelle il est destiné
(aéronautique réseau 28Vpc). Nous pouvons également citer [2], ou un prototype de 2kW a
également été réalisé avec un rendement proche de 94%. Enfin, dans [3], ou I'estimation du
rendement pour un convertisseur de 7.5kW atteint 98%. Tous ces travaux ont en commun le
choix de faire fonctionner le DAB dans une large plage de fonctionnement (tension variable),
et de trouver des stratégies de commande originales pour améliorer le rendement de la
structure. D’autres références viennent compléter cette base de données : [4]-[7].

= ZVS Phase-Shift Full Bridge (ZVS-PSFB) (Figure 1lI-3.(b)): Cette seconde topologie a
beaucoup été étudiée dans les années 1990-2000. La partie primaire fonctionne en ZVS avec
le mode de contréle approprié. La partie secondaire inclue un classique redresseur de tension.
Les travaux menés dans [8], sur la base de spécifications assez différentes (tension d’entrée
tres faible), font état d’un démonstrateur de 3kW avec un rendement proche de 93%. Dans
[9], un prototype de 3kW, dont les tensions spécifiées sont plus proches de notre cas, a été
réalisé et a démontré de belles performances pour la puissance nominale avec un rendement
de 97.2%. D’autres références viennent compléter cette base de données : [10]-[13].

= Convertisseur a résonnance (Figure l1lI-3.(c)). L'engouement pour les convertisseurs a
résonance est encore plus ancien (années 80 — 2000). Dérivés des systemes de chauffage par
induction auxquels ils sont parfaitement adaptés, ils présentent également la propriété de
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faire fonctionner les composants dans des conditions optimales, en particulier dans la
configuration a résonance série, ou « Serie Resonant Converter » en anglais (SRC). Les travaux
décrits dans [14], proches de notre cas en termes de variation de tension, aboutit a la
réalisation d’un prototype atteignant 97% de rendement pour une puissance de 3.5kW. La
structure proposée est une structure a deux étages. Un autre prototype [15], destiné a la
charge de véhicules électriques, d’'une puissance de 3kW pour un rendement atteignant 98%,
est basé sur une structure de type LLC. D’autres références viennent compléter cette base de
données : [16]—-[19].

fp e e

i
il
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i
TL;J_
_DI_
o
_Di_

P B BEE
Figure Il1-3 : Structures Isolées — (a) : Dual-Active-Bridge, (b) : ZVS Phase-Shift Full Bridge,
(c) : Convertisseur a résonance série
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Il est a noter que toutes ces structures ont été imaginées dans un passé plus ou moins récent, a
I'époque ou I'électronique de puissance a commencé a s'imposer dans les systemes de conversion
électrique. C'est l'impressionnante évolution des composants a semi-conducteurs et de leur
environnement de contrdle qui a fait ressurgir certaines d'entre elles.

Malgré les multiples propositions faites dans la littérature des dernieres décennies, on constate
gue le noyau de base, constitué de cellules de commutation en tension avec un minimum d'auxiliaires,
fonctionnant si possible en mode ZVS, reste « I'arme » principale de conception dans la conversion
DC/DC. De ce fait, il y a une sorte « d'arrét sur image » topologique et les défis se sont déplacés vers
la modélisation en vue de la conception et I'optimisation, tendance qui sera trés présente dans ce
travail. Le développement technologique des composants et sous-ensembles reste évidemment un
autre aspect essentiel mais reléve peu de la conception de circuits.

L’étude compléte de chaque convertisseur ne sera pas détaillée mais, dans chaque cas, nous
ferons ressortir I'ensemble des équations nécessaires au dimensionnement et a I’estimation des pertes
dans les composants a semi-conducteurs et les composants magnétiques, en vue de leurs
comparaisons. Par souci de clarté et de rigueur, il nous a semblé intéressant d’observer, pour chacune
des structures étudiées, plusieurs grandeurs évoluant en fonction de la tension d’entrée, et qui nous
paraissent étre des indicateurs forts aidant au choix du convertisseur final :

Grandeurs de comparaison

Courant efficace primaire du transformateur
Courant de blocage pour les interrupteurs des ponts c6té entrée et coté sortie

Tension maximale appliquée aux interrupteurs des ponts c6té entrée et coté sortie

Tableau IlI-1 : Grandeurs de comparaison des structures isolées

Nous utiliserons ici la notion de « convertisseur idéal » (représenté Figure IlI-4) qui servira de
référence pour les grandeurs précédemment citées :

== acE lacS ~
- . . >
VE VacE Y- Vacs VS
~ ] —
. -
A . A
VE VacE _ 1 VS Vacs _
- ] .
1 ' 1
IE acE | X IS acS |
]
]
> t ! >t
]
]
]
]

Figure I11-4 : Convertisseur idéal
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lacE =

1)
2)

3)

4)

5)

6)

Ps
Vacs (t)

Ps

—_— 111-2
Vac E(t) ( )

(M-1)  ipes(t) =

Nous définirons les variables de références suivantes :

Courant efficace de référence coté entrée [, g ofr €t COté sortie I . g eff :

lacgeff = IE (1m-3) Licserr = Is (1-4)

Courant de blocage de référence coté entrée [, g g et coté sortie I, sp :

laceB =g (m-5) Liesg =g (11-6)

Tension maximale de référence coté entrée V,. g max €t coté sortie V. s max

VaceEmax = Vg (m-7) Vacsmax = Vs (1m-8)

Plusieurs hypotheses ont été retenues afin d’établir toutes les relations qui suivront :

Le rendement du convertisseur est supposé unitaire,
Les composants a semi-conducteurs sont supposés sans pertes,

Le transformateur est supposé parfait (inductance magnétisante infinie, résistances des
bobinages et inductances de fuites nulles),

Les inductances et condensateurs sont supposés parfaits,

Les temps morts, inévitable pour empécher le court-circuit d’une source de tension, ne sont
pas pris en compte,

Les pertes dans les condensateurs de découplage seront négligées, compte tenu des
performances actuelles des condensateurs céramiques et leur impact comparativement moins
important sur la répartition globale des pertes dans le convertisseur.

Sil'option a deux étages constitue une piste majeure, I'ensemble de I'analyse prendra en compte

la possibilité de faire fonctionner ces différentes structures a tension d'entrée variable (donc option a
un seul étage). Ceci dans le but de montrer les tenants et aboutissants d'une telle configuration et de
pouvoir réaliser ensuite une comparaison.
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111.2.1.2. Dual Active Bridge

[11.2.1.2.1. Fonctionnement

Le DAB (Dual-Active-Bridge) est une architecture isolée bidirectionnelle composée de deux
ponts complets actifs, d’'une inductance sur la ligne alternative en série avec un transformateur
assurant quant a lui I'isolation galvanique et I'adaptation des tensions d’entrée/sortie (Figure I1I-5).

i
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¢ —p—O
Tig Tsg Tis Tas
B OE B
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L Ice L it ics /

VE C) ==CE Vack \41 g é vy Vacs CS T VS
i ingv
T2E - 3 | -

V128 —I —I -I —I

Tae Tue Tas Tys o

Figure 11I-5 : DAB : Schéma Electrique

L'inductance de fuite du transformateur peut théoriquement suffire au fonctionnement du
convertisseur. Néanmoins, il est difficile de matitriser la valeur de cette inductance de fuite lors du
dimensionnement et la réalisation du transformateur. C'est pourquoi, dans la plupart des cas, le
transformateur est congu « a fuites minimales » et une inductance externe est ajoutée en série. Cette
inductance peut étre localisée, selon le besoin et les contraintes du cahier des charges, au primaire ou
au secondaire du transformateur.

Les avancées technologiques, couplées a la recherche de stratégies de commandes astucieuses
ont redonné de I'intérét a cette architecture qui a fait et fait encore I'objet de nombreux travaux depuis
plusieurs décennies. En effet, la principale limite rencontrée avec ce type d’architecture est
I"augmentation du courant efficace dans la ligne alternative lorsque le rapport entre les tensions
d’entrée Vg et de sortie Vg s’éloigne du rapport de transformation du transformateur. C'est pourquoi,
dans un objectif de minimisation des pertes pour I'ensemble des composants (et donc, du courant
efficace), des stratégies de commande originales ont été développées [1], [2]. En réalité, elles ne
concernent que la minimisation des contraintes lorsque la charge diminue et n'améliorent pas le
fonctionnement autour du régime nominal. La limitation fondamentale demeure donc.

Enfin, la commande mise en ceuvre dans ce convertisseur est de type phase-shift. La commande
du pont c6té sortie est déphasé d’un angle ¢ par rapport au pont c6té entrée. On définira la variable
(Pr comme étant le déphasage relatif, et le temps de déphasage correspondant, ty:

¢® ()  o(rad)
- . ks (1-9)
PRT360 T 2m
ty = PR (m-10)
Fpec
1
Tpec = Forc (1M-11)
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Sont présentées dans la Figure Ill-6 et dans le Tableau Ill-2 respectivement les formes d’ondes
générales et les principales relations permettant le dimensionnement d’un tel convertisseur.
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Figure 1l1-6 : DAB : Formes d’ondes
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Composant Contraintes

V2
ITig eff = - I, eff (-13)
T Courant au blocage : I 1 <V Y (1 > (1114
iE , TiEB = 57 & | VM- PR m- __(PR> -
Voir( 1ll-27 1-28 2L.F 2
VTiE[—I%}_ Vg max = Ve (11-12) oir ( ) et( ) DEC
I7ig Conditi .. . _ B Vin
onditions de ZVS™: SiVpy, <0: |@gl|> 2.0V -V (m-15)
\YM ™ Vm
*Ne sont pas considérées
les capacités parasites Siv,>0: Ver (1-16)
des interrupteurs
ITis ff=_\/§ 1L eff (1n-18)
15 e 2m e
. 1 1
_I Tis Courantaublocage: Ipjsp =——— <VM. ©r — Vin- (— — (pR)> (m-19)
Vris| 138 Vrismax = Vs (m-17) 2m. L. Fpgc 2
Iris
Siv,>0: |@gl>——"1— (11-20)
Conditions de ZVS*: " 2.(Vm + Vi)
SiV, <0: Vg (In-21)
Iq m i) N L1 eff = Ip et (1m-23)
H m =N—2 (1m-22) I
V4 V, 1 Ly off ~ L eff (m-24)
L= Vs. Ve min- @r Max (1 — 2| @r max]) (11-25)
v, m. Ps max- Fpec
— 201 _ 2 3 2 2 _ 3
-y =V — (m-27) | _ \/3 (Vm (1= 12¢g* + 16]g|®) + Vu" (129" — 16]¢x| )) (11-26)
I, L m Leff 12.L Fppc
V.
V, = Vg — ES (In-28)

Tableau lll-2 : DAB

: Contraintes de dimensionnement
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[11.2.1.2.2. Dimensionnement

Pour illustrer I'impact de la variation de la tension d’entrée, nous pouvons a ce stade représenter
guelques formes d’ondes accompagnées des valeurs efficaces des différents signaux présentés dans le
tableau précédent (Tableau IlI-2). Il est difficile ici, pour une premiére évaluation, d’établir un
dimensionnement optimal. Nous pouvons cependant fixer quelques parameétres :

= Commencons par la puissance maximale que peut délivrer cette structure. Celle-ci est fixée a
15kW pour les raisons décrites dans la partie 111.2.1.1. Il est possible d’établir une relation
faisant intervenir la puissance maximale et les différents éléments de dimensionnement, a
savoir, 'inductance, le rapport de transformation et le déphasage relatif tel que défini dans
I’équation (11-1) :

_ V5. Vg min- @r max(1 — 2| Qg max|)

P = 111-29
S MAX m. L. FDEC ( )

Le choix de la valeur de I'inductance est a priori délicat. Deux éléments peuvent étre pris en
considération. Tout d'abord, cette valeur détermine la vitesse d'inversion du courant dans la ligne
alternative et la durée correspondante doit étre en adéquation avec les performances en commutation
des composants a semi-conducteurs. Ensuite, elle impacte également |'étendue de la plage de
fonctionnement en mode ZVS. Nous allons rapidement développer cet aspect dans la suite, ce qui
permettra un choix plus solidement argumenté.

= Limitation du rapport de transformation : On démontre d’apres I’équation ( 111-26 ) que, pour
ce convertisseur, plus le rapport de transformation est éloigné du rapport de tension, plus
importantes seront les valeurs efficaces des différents courants (ce qui n’est pas souhaitable
du point de vue des pertes). Dans la configuration a un seul étage que nous considérons
également dans cette analyse, il faut donc choisir une valeur de tension de référence pour le
dimensionnement optimal et observer la « dégradation » lorsque l'on s'éloigne de cette
tension. Nous regarderons donc I'évolution des contraintes pour différentes valeurs de m
correspondant a des valeurs de tension optimale réparties dans la gamme de tension d'entrée,
en méme temps que nous évaluerons I'impact de L sur la plage de ZVS :

Vs
m=
VE ref

(1m-30)

= Limitation du déphasage : Ce que nous indique I'expression de la puissance maximale délivrée
par le convertisseur est qu'elle est atteinte pour un déphasage relatif de 0.25. Pour une
puissance de sortie fixée, le dimensionnement doit étre fait a tension d’entrée minimale,
correspondant au déphasage maximal. Bien entendu, il ne s’agit Ia que d’une « limite »
intrinseque. Plus le déphasage est important, plus la puissance réactive circulant dans le
convertisseur est importante. On peut vouloir restreindre davantage la plage de variation du
déphasage pour cette raison. En réalité, la valeur du déphasage maximal nécessaire résulte du
choix effectué sur L et m. Si la valeur de ce déphasage relatif maximal est supérieure a la valeur
théorique de 0.25, alors, le couple (L, m) est inadapté :

@r max = f(Psmax, L, m) (m-31)

=  Fréquence de découpage : La fréquence de découpage a été fixée a Fpgc = 60kHz a la suite
d’une analyse approfondie des possibilités technologiques liées au transformateur HF. Ce
point sera abordé dans le Chapitre IV lors de la conception de ce transformateur.
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Il semble impossible d'établir une procédure directe permettant de calculer les éléments de
dimensionnement selon la philosophie précédente, dans la mesure ol nous avons plus d’inconnues
que d’équations indépendantes. Nous avons donc décidé d’utiliser une démarche de cartographie pour
dégager et évaluer une tendance suffisamment précise.

Pour commencer, observons I'évolution des différentes grandeurs renseignées dans le
Tableau lll-1, a commencer par le courant efficace au primaire du transformateur, qui correspond
également au courant efficace dans I'inductance de la ligne alternative I;, o¢s (Figure Ill-7 et Figure [11-8).
Ces courbes sont normalisées par rapport a la valeur efficace d’un courant idéal dont les
caractéristiques sont explicitées dans la section 111.2.1.1.

Compte tenu de la multitude de résultat, nous avons choisi de représenter deux groupes de
données. Pour chacun de ces groupes, I'idée est d’illustrer I’évolution de I}, o¢r en fonction de la tension
d’entrée Vg. Plusieurs valeurs de rapport de transformation m sont considérées (courbes en nuances
de bleu) en fonction de la tension d’entrée de « référence » Vg 1or et basées sur I’équation ( 111-30 ). Si
I’'on observe les équations ( 111-26 ) a ( 111-28 ), le rapport Vs /m est constant et toujours égal a la tension
d’entrée de référence. De fait, le courant efficace au primaire du transformateur est identique quelle
gue soit la tension de sortie considérée.

Il est également possible d’observer si les conditions de ZVS sont remplies sur une plage de
tension d’entrée (trait plein) ou si celles-ci ne sont pas réunies pour I'un des deux ponts primaire ou
secondaire (pointillés). Ces zones sont définies a partir des équations ( 111-15 ) et ( 11I-20 ) et ne tiennent
pas compte des capacités parasites des interrupteurs.

Le premier groupe de données (Figure 1lI-7) résulte d’un choix d’une valeur d’inductance L
minimale. Si I'on observe les tendances, on se rend compte qu’il est impossible de garantir une plage
de fonctionnement en mode ZVS sur toute la plage de la tension d’entrée, quel que soit le rapport de
transformation. De plus, cette plage de fonctionnement tend a se restreindre si la puissance diminue.

Le deuxiéme groupe de données (Figure 111-8) correspond donc a une augmentation de la valeur
de I'inductance, aillant pour effet direct d’augmenter cette zone de fonctionnement en mode ZVS.

Sur ces deux figures est représentée, en plus de I'évolution du courant efficace normalisé en
fonction de la tension d’entrée, l'allure temporelle de ce courant pour différents points de
fonctionnement (puissance constante, tension d’entrée variable). La méme échelle est appliquée pour
I’'ensemble des chronogrammes, a savoir, 50A/div et une base de temps de 3.33us/div pour mettre
en avant les variations de contraintes. De fait, cette homogénéité des échelles implique que certains
points de fonctionnement ne sont volontairement pas représentés.

On remarque que pour une tension d’entrée de référence située dans la gamme haute
(Vg ref = 500V), le fonctionnement théorique en mode ZVS est assuré quel que soit la tension d’entrée
(Figure 111-8). C’est donc ce dimensionnement qui sera retenu pour la suite de cette étude comparative
et dont les caractéristiques sont résumées dans le Tableau IlI-3 :

0.4 0.8

13.8uH

Tableau IlI-3 : DAB : Dimensionnement retenu
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Figure I11-7 : DAB : Courant efficace normalisé au primaire du transformateur, valeur d’inductance faible (@r max = 10%) - Chronogrammes (50A/div)
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Figure 111-8 : DAB : Courant efficace normalisé au primaire du transformateur, valeur d’inductance augmentée (@rmax = 23%) - Chronogrammes (50A/div)

PAGE68SUrR171



CHAPITRE III : CHOIX DE L’ARCHITECTURE

A ce stade, il faut préciser un point important sur l'influence de la valeur de L. Dans ce qui
précede, nous n'avons envisagé la question que sous un angle purement théorique. Dans la réalité,
une autre contrainte apparait, liée aux limitations technologiques et a l'introduction d'inévitables
temps morts dans le controle des cellules. A titre d'exemple, prenons le dimensionnement a
VE ref = 600V. Pour une inductance de valeur L = 16.6pH, l'inversion du courant se fait sur un
intervalle de seulement 700ns sous 600V (ce qui est déja relativement faible). Il faut donc que le
temps mort soit inférieur a 350ns pour assurer la continuité de conduction. Si la charge diminue, il
sera impossible de maintenir une vraie commutation ZVS. En comparaison, pour une inductance de
L = 10.7uH, l'intervalle, pour la méme tension d’entrée de 600V, ne serait que de 400ns. Le choix
de valeurs plutot « élevées » de L est donc conforté par la prise en considération de ce probleme.

Replagons-nous donc pour la suite dans notre dimensionnement « optimal » (Vg ref = 500V) et
observons a présent la deuxieme grandeur qui nous intéresse, a savoir, le courant de blocage pour les
interrupteurs du pont c6té entrée (Figure IlI-9) et c6té sortie (Figure 111-10). Ces données sont ici
normalisées par rapport au courant de blocage « idéal » dont les caractéristiques sont explicitées dans
la section 111.2.1.1 :

57 5r
m, =V./500,L= 13.8uH| | m, =V./500,L=13.8uH
m 4 I m 4 B
[£3] w
_ 837 _®3r
\CQ \m
m2f A2l
= B
-1 1
0 : ' ' ' 0 : : : !
200 300 400 500 600 200 300 400 500 600
Tension d'entrée V . V) Tension d'entrée VE V)
Figure 111-9 : DAB : Courant de blocage Figure 111-10 : DAB : Courant de blocage
normalisé pour I’interrupteur Tik normalisé pour I'interrupteur Tis

Si la zone de fonctionnement en ZVS est maintenue théoriquement sur toute la plage de la
tension d’entrée, on remarque que le courant de blocage des interrupteurs, en particulier coté sortie,
atteint des valeurs considérables si la tension d’entrée est basse. Plus la tension d’entrée est proche
de la tension de référence, plus le courant de blocage est proche de la valeur idéale.

Enfin, pour compléter I'analyse de I'impact de la variation d’entrée, nous nous intéresseront a
la tension maximale supportée par les interrupteurs coté entrée (Figure lll-11) et cOté sortie
(Figure 111-12). Ces données sont normalisées par rapport a la valeur maximale de la tension « idéale »
dont les caractéristiques sont explicitées dans la section I1.2.1.1 :

27 2
§ Z
=15 Z 15}
>% >%
~ 1 ~ 1
< <
m 0.5 »n 0.5
- . . . . | > . | | | |
200 300 400 500 600 200 300 400 500 600
Tension d'entrée VE V) Tension d'entrée VE V)
Figure 1ll1-11 : DAB : Tension max normalisée Figure 111-12 : DAB : Tension max normalisée
pour l'interrupteur Tig pour l'interrupteur Tis
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111.2.1.3. ZVS Phase-Shift

I11.2.1.3.1. Fonctionnement
Le ZVS-PSFB (ZVS Phase-Shift Full-Bridge) est une architecture composée d’un pont complet,

d’un transformateur et d’un ensemble redresseur/filtre LC (Figure 111-13). A la différence du DAB, le
déphasage de commande @y est appliqué entre les deux bras du pont c6té entrée.
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A 4 . .
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Figure 111-13 : ZVS-PSFB : Schéma Electrique

Si I'inductance de fuite du transformateur est essentielle pour étudier le fonctionnement de ce
convertisseur, les mémes remarques établies pour le DAB peuvent étre appliquées ici. C'est pourquoi,
une inductance additionnelle est souvent ajoutée. En effet, cette derniére permet le fonctionnement
du pont primaire en mode ZVS sous certaines conditions. Ce mode de fonctionnement est respecté
tant que I'énergie emmagasinée par l'inductance, restituée pendant la phase de temps mort, est
suffisamment importante pour charger/décharger la capacité parasite Coq équivalente aux capacités
parasites de deux interrupteurs d’'une méme branche. La capacité parasite équivalente au primaire du
transformateur est également a prendre en compte. La perte de ce mode ZVS peut intervenir a faible
charge et lorsque les phases de temps morts ne sont pas suffisamment importantes.

Plusieurs possibilités peuvent étre envisagées pour le redresseur de tension. L'utilisation d’un
pont complet permet de réduire les contraintes en tension sur les composants a semi-conducteurs et
semble indispensable, compte-tenu du fonctionnement sur maille inductive qui génére inévitablement
d'importantes surtensions. De plus, il permet la réalisation d’un transformateur sans point milieu. On
peut noter que ce choix facilite la comparaison de structures a méme nombre de composants a semi-
conducteurs, en précisant qu'il ne s'agit pas d'un critere de sélection mais d'une conséquence
heureuse.

En réalité, considérant les performances en conduction des MOSFETs SiC de derniere
génération, ce redresseur a diode serait naturellement remplacé par un redresseur synchrone pour
réduire les pertes par conduction. Ceci n'élimine pas les conséquences de |'usage d'un redresseur de
tension. Il existe une phase pendant laquelle des diodes doivent prendre la main. Ce sont, soit les
diodes intrinseques des MOSFETs, dont on sait que les performances sont limitées, soit des diodes
shottky SiC additionnelles. Dans ce dernier cas, on peut espérer un fonctionnement relativement
satisfaisant mais le principe de fonctionnement du redresseur de tension générera obligatoirement
des pertes de commutation (recouvrement résiduel, capacités parasites augmentées) et des
surtensions de blocage. Il est tres difficile de modéliser le détail de ces phénoménes et donc d'estimer
les pertes correspondantes. Nous ne les considérerons pas dans les chronogrammes théoriques qui
suivent.
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Plusieurs hypotheses, spécifiques a I’étude du ZVS-PSFB ont été retenues :

1) Comme indiqué ci-dessus, les surtensions liées a la commutation ne sont pas représentées sur
les chronogrammes de la Figure 11I-14,

2) On considere que pendant la phase dite de «roue libre » (tension nulle aux bornes du
transformateur), le courant reste conduit au secondaire par la maille précédemment active.

Sont présentées dans la Figure Ill-14 et dans le Tableau llI-4 respectivement les formes d’ondes
générales et les principales relations permettant le dimensionnement d’un tel convertisseur.

Elément Contraintes
I m.Is (11-33)
TiE eff \/7
Courant au blocage :
Ai
Tig ITig Bras—1B = (ls - 7) .m  (1-34)
VTiEI—I ] VTiE MAX — VE ( 111-32 ) Al
Irie ITiE Bras—2B = (Is + TL) .m  (I-35)
Conditions de ZVS :
Itieg = Vg /Ceq/lf (11-36)
Is

(1-38)

Ipis eff =
DIS DiS e \/7
Vpis . Vbismax = (1 + Ksyr). mVg  (111-37) Variation du courant au blocage :

Ipjs di v
Ipis - M. Vg
Slacx T gy (W39)

iy m i) [ off = Ig.m (m-41)
Vs N,
IR m= =—2 (1-40)
V;[ H ‘[Vz 2.VEMmIN- @rMAax  Np . l (11-42)
2eff ® 1s -
VL Iisefr = Is (1-44)
— L= (m. Vg max — Vs)Vs (11-43) ¢ (m.v Y
i, L 57 2mAi;, maxVe maxFpec Aij = — EMAX — Ts) ' PR (1m-4s)

Ls. Fpec
Tableau IlI-4 : ZVS-PSFB : Contraintes de dimensionnement
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Figure 111-14 : ZVS-PSFB : Formes d’ondes
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I11.2.1.3.2. Dimensionnement

Dans ce convertisseur ZVS-PSFB, nous ne sommes pas confrontés a la méme problématique
que pour le DAB concernant le courant efficace. En effet, que ce soit dans les composants a semi-
conducteurs, ou dans le transformateur, il n’est lié qu’au courant de charge, au rapport de
transformation prét pour le c6té primaire (selon les équations ( 111-33 ), ( 11-38 ) et ( 11-41 )). A tension
de sortie imposée et puissance donnée, il est donc constant aux ondulations de courant pres. C'est une
limitation importante car cela signifie que le courant efficace ne diminue pas lorsque la tension
d'entrée augmente, ce qui induit une tendance a fortes pertes dans le haut de la gamme de tension.

Comme nous l'avons déja évoqué, une autre limitation de cette structure est le fonctionnement
du pont secondaire, qui est un redresseur de tension (synchrone ou non) sur circuit inductif. Quelle
gue soit la nature des composants, il y a aura apparition de surtensions de commutation liées au
recouvrement et/ou a l'interaction inductance/capacités parasites. Ces surtensions sont le probléme
principal de cette structure, limitant son utilisation pour des tensions de sortie élevées.

L'allure de la tension pendant la phase de blocage est illustrée sur la Figure 1lI-15. La tension
maximale supportée par les diodes au secondaire peut atteindre prés de deux fois la valeur de la
tension au secondaire du transformateur (Ksyrt compris entre 0 et 1), si l'amortissement de la boucle
de commutation est faible, ce qui est généralement le cas.

1007 _
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=

S 0

=

o -50F

-100 : : :
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<+«— m. Vg. (1 + Kgyre) v

ﬁlOOO - 2R
S = 5
(e — m.VE

o
g 500
ﬁ

0-H— ' — -
0 5 10 15
Temps (us)

Figure I11-15 : ZVS-PSFB : Oscillations de commutation (simulation sous PSIM)
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Les éléments retenus pour évaluer les contraintes dans cette structure sont les suivants :

= Limitation du déphasage : Théoriqguement, la valeur maximale du déphasage relatif @ entre
la commande des deux bras c6té entrée est de 0.5. Une marge est cependant nécessaire pour
tenir compte des imperfections des différents éléments du convertisseur. Cette valeur est
essentiellement basée sur le retour d’expérience. Fixons arbitrairement le déphasage relatif
maximal obtenu pour la tension d’entrée la plus faible :

®OrMmax = 0.45 (11-46)

= Rapport de transformation : Dans le cas de ce convertisseur, nous n’avons pas d'autre choix
qgue de choisir le rapport de transformation permettant de fonctionner sur la tension la plus
basse. Sa valeur est donc directement liée a la valeur de la tension d’entrée la plus faible et au

déphasage Qg max :

Vs Vs
— MyN = 180 (11-47)

mmpmN =
2. VE MIN- PR MAX

= |nductance de lissage : Ici, la valeur de I'inductance est déterminée d’apres I'équation ( I11-43 )
et en fixant une ondulation maximale de I'ordre de 33% du courant moyen de sortie. Par
retour d’expérience, une ondulation de cet ordre de grandeur assure une inductance
présentant des pertes moyennes pour un co(t raisonnable (critere technico-économique) :

AiL MAX — 0.33 x IS ( 111-48 )
Ls 188.6uH 47.1pH

Tableau I11-5 : ZVS-PSFB : Valeurs d’inductance de lissage
= La puissance maximale est fixée a 15kW pour les raisons décrites dans la partie 111.2.1.1.

Ainsi, deux possibilités en fonction de la tension de sortie :

mpyN 2.22 1.11
Vpis max @Vg = 600V ~ (1 + Kgyrt) X 1300V ~ (1 + Kgypt) X 670V

Tableau Ill-6 : ZVS-PSFB : Contraintes en tension

= Fréquence de découpage : De la méme maniére que pour le DAB, la fréquence de découpage
a été fixée a Fpgc = 60kHz.
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Dans la méme démarche que pour la précédente architecture, observons |’évolution des
différentes grandeurs renseignées dans le Tableau lll-1, a commencer par le courant efficace au
primaire du transformateur (Figure 111-16) :

251

I1 eff/lac E eff

1
200 250 300 350 400 450 500 550 600
Tension d'entrée VE V)

Figure 111-16 : ZVS-PSFB : Courant efficace normalisé au primaire du transformateur

D’apres la formule (111-41 ) et le Tableau llI-6, la courbe représentée sur la Figure IlI-16 a la méme
tendance, quelle que soit la tension de sortie. Nous retrouvons ici une tendance assez défavorable
concernant ce courant efficace. Celui-ci suivant strictement le courant de sortie (au rapport de
transformation prét), sa valeur efficace normalisée tend a augmenter avec la tension d’entrée.

Les courants de blocage pour les interrupteurs des deux bras du pont c6té entrée (Figure I1l-17)
sont directement dépendant de I'ondulation de courant dans I'inductance de lissage et du courant de
sortie d’apreés les relations ( 111-34 ), ( 11I-35 ) et ( 11-39).

| Bras-1 —Bras-2|

ITiE B/Iac EB
w

1 A A A J
200 300 400 500 600
Tension d'entrée VE V)
Figure 111-17 : ZVS-PSFB : Courant de blocage normalisé pour lI'interrupteur TiE

La notion de courant de blocage n'est pas pertinente pour les diodes (pont coté sortie) qui
fonctionnent en commutation naturelle. Cette derniére est provoquée par l'inversion de tension aux
bornes du transformateur induisant elle-méme I'inversion du courant dans la maille alternative. C'est
donc plutét la variation de courant dans les diodes de sortie dip;s/dt qui a du sens (recouvrement) et
il vaut ici mVg/(l¢ + L). Répétons ici que le fonctionnement d'un tel redresseur géneére de « violents »
transitoires de tension et des pertes par commutation. Effet de recouvrement de charge dans les
diodes Si et effet de nature plut6t capacitive dans les diodes shottky ou SiC. Avec les diodes récentes,
ces pertes resteront probablement trés mesurées voire négligeables.
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Les conditions de ZVS sont remplies quelle que soit la tension d’entrée pour les interrupteurs
du pont coté entrée, pour la puissance nominale, si I'équation ( IlI-36 ) est respectée. Si la charge
diminue, ces conditions peuvent ne pas étre respectées, mais nous sortons du cadre de cette analyse
comparative a puissance nominale.

Terminons cette analyse de I'impact de la variation d’entrée par |'observation de la tension
maximale supportée par les interrupteurs coté entrée (Figure 111-18) et pour les diodes c6té sortie
(Figure 111-19) :

o 27 o 7
g 6 Ksurr =1
L:J) 15 B % 5 ._KSURT =0
> >
~. 1 ~. 4
< <
< <
= s 3
= a
> . . . . . > . . . |
200 300 400 500 600 200 300 400 500 600
Tension d'entrée VE V) Tension d'entrée VE V)
Figure 111-18 : ZVS-PSFB : Tension max Figure 111-19 : ZVS-PSFB : Tension max
normalisée pour l'interrupteur Tig normalisée pour I'interrupteur Dis

Sous réserve de limitation des tensions de blocage, I'option d’un étage isolé unique avec cette
architecture semble viable pour une tension de sortie de 200V. Pour une tension de sortie de 400V,
le niveau de tension vu par les composants a semi-conducteurs au secondaire résultant du couple
tension d’entrée et rapport de transformation, atteint des valeurs inacceptables. Une solution est de
placer deux étages en série au secondaire, ce qui alourdit considérablement la structure. Cette option
sera néanmoins considérée dans la comparaison présentée plus loin.

Pour ce convertisseur, nous n'avons pas pris en considération la problématique du
dimensionnement théorique de L dans la ligne alternative qui ne se pose pas de la méme fagon que
dans le DAB. On peut néanmoins préciser que les contraintes de la cellule de commutation réelle
seront similaires. En effet, si I'on veut assurer la commutation ZVS malgré la présence des temps morts,
il faudra choisir des valeurs de L dans la méme gamme « haute » que celles du DAB.
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I11.2.1.4. Convertisseur a résonance série

[11.2.1.4.1. Fonctionnement

Il existe différents types de convertisseur a résonance (série, paralléle, LLC etc.). Celui retenu ici
fait partie de la famille des convertisseurs a résonance série (SRC) qui sont bien adaptés a une
exploitation optimale des composants tels que les MOSFETSs avec possibilité de fonctionnement en
ZVS. Il est composé d’un premier étage en pont complet c6té entrée. Cet étage génere une tension
carrée de rapport cyclique 50% (sans compter les temps morts). Cette tension, a fréquence variable,
alimente un circuit résonant LC série, et permet de générer un courant quasi-sinusoidal lorsque la
fréquence de découpage est proche de la fréquence de résonance. L'isolation galvanique est assurée
par un transformateur HF et un circuit redresseur en sortie permet d’assurer la conversion DC/DC de
ce convertisseur (Figure 111-20). Le redresseur peut, comme pour le ZVS-PSFB, étre constitué de
composants commandés pour réduire les pertes par conduction.
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Figure 111-20 : SRC : Schéma Electrique

Une particularité intéressante de ce type de convertisseur est la forme quasi-sinusoidale des
courants primaire et secondaire du transformateur qui a un impact sur plusieurs aspects :

1) Lexploitation du déphasage engendré par le circuit résonant permet un fonctionnement en
commutation douce du pont c6té entrée,

2) La commutation « adoucie » (di/dt faibles) des composants du pont c6té sortie,

3) La diminution du taux d’harmoniques réduisant de fait les pertes HF dans les composants
passifs (transformateur, inductance et condensateur).

L'inductance de fuite du transformateur peut remplir le role de I'inductance série Lg.
Cependant, pour les mémes raisons que pour le DAB évoquées dans la section I11.2.1.2.1, une
inductance additionnelle est souvent utilisée pour les fortes puissances.

Nous n'avons pas considéré ici la variante LLC, largement décrite dans la littérature. En effet,
I'existence d'une double résonance dans cette structure, qui présente un intérét pour certains usages,
n'apporte pas de réponse, bien au contraire, a la problématique de gestion de la tension d'entrée
largement variable. En effet, la premiére résonance induit un effet « élévateur de tension » qui
pourrait donc sembler utile pour les tensions basses. Malheureusement, il correspond a un mode de
fonctionnement a faible charge tandis que le convertisseur fonctionne plutot en abaisseur a forte
charge. Cette tendance est inverse a celle que I'on recherche puisque dans notre cas, la charge
équivalente est élevée a basse tension d'entrée et plus faible a tension élevée, a puissance de sortie
donnée.
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Sont présentées dans la Figure IlI-21 et dans les Tableau Ill-7 et Tableau IlI-9 respectivement les
formes d’ondes générales et les principales relations permettant le dimensionnement d’un tel
convertisseur. L'hypothése du premier harmonique, suffisamment précise pour les points de
fonctionnement proches de la résonance, est retenue pour le calcul des expressions.
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Figure 111-21 : SRC : Formes d’ondes pour Fpec > Fr
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Elément Contraintes
T
Iig eff = Is 7 m (1m-50)
. T
_I Tie Courant au blocage : Itieg = m.Ig.=.sin @, (m-51)
Vrig ] Vrie Max = Vg (111-49) 2
lTiE I 2. FDEC m. VE 1
Conditions de ZVS : 5= mWFg m > CCR _(1 _ V% ) (m-52)
- UTiE m. Vg
T
%SDis Ipis efr = Is (11-54)
VDiSl _ Vpismax = Vs (1m-53) _
Ipis Variation du courant au blocage : (dlDiS/dt)B ~ I5.m%. Fpgc (1m-55)
I Is (11-57)
~ TM.——=-'m -
1 eff 2\/?
.. m - 2
1 1 V. V. —
1T\“ 2 N, (11-56) VEZ_(ES) _lleff'ﬁ'as' Lr/Cr (11-58)
m=— - @, = acos -
VJ H IVZ Ny ' Vg 1y et V2 /Lr/Cr
I Is (11-59)
~ . —— -
2 eff 2\/?
VL
i*—“im— I eff = Iy et (1-60)
L
Ve
— T LR PS FR QVS
> =_ ’_._-_ (M-61) Veer=—F (-62)
ic |C_ =3 Cr Vg* Fpec < my2

Tableau I11-7 : SRC : Contraintes de dimensionnement (étude au premier harmonique)
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Le convertisseur a résonance série est spécifique dans la mesure ou le réglage se fait par
variation de fréquence, depuis la fréquence de résonance vers une fréquence maximale Fpgc max-
Cette derniéere dépend de la tension minimale ou du courant de court-circuit que I'on souhaite obtenir
en sortie, dans le cas du mode ZVS. La relation entre la tension de sortie normalisée y et le courant
normalisé x est définit de la fagon suivante :

=Y (111-63 )
y= m. VE
I L
x=—.m- =R (m-64)
Ve Cr
T Fr\? F m F z
y= 1_Cot<_. R) .<n. R .X+<_. R X)) (111-65 )
2 Fpec Fpec 2 Fpec
Les caractéristiques de sortie correspondantes sont représentées sur la Figure 111-22 :
1
—Fppe/Fr=1
—FDEC/FR =11
0.8 FDEC/FR =1.2
Dimensionnement retenu FDEC/FR =1.44
06k Fppe/Fr=2
>
04F
0.2F
O 1 1 1 1 |
0 1 2 3 4 5

Figure 111-22 : SRC : Caractéristique de sortie normalisée

Les courbes en nuances de bleu illustrent la variation du gain statique du convertisseur pour
plusieurs fréquences de fonctionnement. Cette caractéristique montre qu’un fonctionnement a vide
(x = 0) est impossible (aucune possibilité de réglage de la tension de sortie). Ceci peut également étre
observé en analysant I’équation ( IlI-65 ) en imposant x = 0.
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En revanche, on remarque qu’un fonctionnement en court-circuit est admissible et dont la
valeur du courant associée est contrélée et définie par la relation suivante :

Iscc = 2V : Fec : - F -1 (11-66)
DEC

Une autre particularité est liée a la présence du circuit résonant dont les composants peuvent
étre soumis a des tensions trés élevées si le dimensionnement retenu conduit a une valeur élevée du
coefficient de qualité Q. C'est donc un aspect important du design.

Les données de dimensionnement retenues pour évaluer les contraintes dans cette structure
sont les suivantes :

= Rapport de transformation : Le gain statique du convertisseur a résonance série, de fait, ne
peut étre supérieur a I'unité (équation ( IlI-65 ) & Figure 11-22). C’est pourquoi, compte tenu
des plages de tension considérées, le rapport de transformation doit nécessairement étre
supérieur a 1 lorsque la tension d’entrée est inférieure a la tension de sortie. C'est une
tendance similaire a celle du pont phase-shift,

= Tensions maximales aux bornes des composants du circuit résonant : Pour des raisons d'ordre
technologique (tension de service des condensateurs et des bobinages), nous limiterons ces
tensions a 1000V,

= Fréquence de commande : Le convertisseur devant délivrer une tension fixe, la dynamique du
contrdle doit permettre de gérer les transitoires de charge et d'éventuels défauts. On fait le
choix de définir (Fpgc/Fr)max de fagon a limiter le courant de court-circuit a la valeur
nominale,

= La puissance maximale est fixée a 15KW pour les raisons décrites dans la partie 111.2.1.1,

= Fréquence de résonance : De la méme maniere que pour le DAB, la fréquence de résonance a
été fixée a Fg = 60kHz. La fréquence de découpage Fpgc variera donc entre Fg et Fpgpc max-

Vs = 400V Vs = 200V
MmN 2% 1*
Fr 60kHz
VeR Max 1000V
Iscc 37.5A 75A
Lg 22.5uH
Cr 312.5nF
(Fpec/Fr)Max 1.44
* Les différentes chutes de tensions, réduisant de fait le gain du convertisseur, ne sont pas prises en compte.

Tableau 111-8 : SRC : Données de dimensionnement

PAGE81sUR171



CHAPITRE III : CHOIX DE L’ARCHITECTURE

Le Tableau IlI-9 représente I'impact de la variation de tension d’entrée sur les formes d’ondes
du courant résonant ig (t) et de la tension aux bornes du condensateur de résonance vcg(t). L’échelle
pour ces figures est de 50A/div & 500V /div et une base de temps de 3.33us/div.

P = 15kW

ig(t)

Vg = 200V /\ \ 4
N

./

v LN/
\U

\/

\/

Tableau I11-9 : SRC : Impact de la variation de tension d'entrée sur les formes d’ondes (analytique)
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Enfin, concluons sur cette architecture en observant I’évolution des différentes grandeurs

renseignées dans le Tableau Ill-1, a commencer par le courant efficace au primaire du transformateur
(Figure 111-23) :

35

251

I1 eff/lac E eff

1
200 250 300 350 400 450 500 550 600
Tension d'entrée VE V)

Figure 111-23 : SRC : Courant efficace normalisé au primaire du transformateur

D’apres la formule ( I1I-57 ) et le Tableau IlI-9, on se retrouve dans une situation similaire au
convertisseur ZVS-PSFB, avec une évolution du courant efficace dans la ligne alternative (Figure I11-23)

qui ne dépendent que du courant de sortie et qui, par conséquent, ne diminue pas avec la tension
d’entrée.

Observons maintenant les courants de blocage pour les interrupteurs du pont c6té entrée
(Figure 111-24) :

ITiE B/Iac EB
NN

0 1 1 1 1
200 300 400 500 600
Tension d'entrée VE V)

Figure 111-24 : SRC : Courant de blocage normalisé pour l'interrupteur Tik

Cette tendance négative se fait également ressentir sur les courants efficaces des interrupteurs
et sur le courant de blocage du pont coté entrée (Figure 111-24).

Les conditions de ZVS sont remplies pour le pont coté entrée, quelle que soit le point de
fonctionnement a puissance nominale (équation ( 111-52 )). De par la forme sinusoidale du courant, a la
fréquence de résonance, nous pouvons considérer le courant de blocage nul. En revanche, a mesure
que la tension d’entrée augmente, la fréquence et donc le déphasage augmente, faisant par
conséquent croitre le courant de blocage (équation ( 11I-53)).
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En ce qui concerne les diodes de sortie, le fonctionnement est sensiblement différent de celui
du redresseur en tension. Tout d'abord, la commutation naturelle est activée par la variation
sinusoidale du courant imposé dans la ligne alternative. Le di/dt de blocage est beaucoup plus faible
que celui obtenu dans le redresseur du pont du ZVS-PSFB. Ce fonctionnement a une autre
conséquence qui est la charge non dissipative des capacités parasites lors du blocage des diodes, ce
qgue l'on pourrait appeler un mode « ZVS-diode ». Enfin, corollaire de I'alimentation en courant, les
cellules diodes sont connectées a une source de tension, ce qui limite de fait les régimes parasites. En
résumé, un tel redresseur est quasi exempt de pertes par commutation, quelle que soit la technologie
de diodes rapides utilisée.

Pour finir, la tension maximale supportée par les interrupteurs c6té entrée (Figure 11l-25) et
pour les diodes coté sortie (Figure 111-26) en fonction de la tension d’entrée sont représentées ci-
dessous :

VTlE MAX/VaC E MAX
= —
3 [N 3 N
VD15 MAX/VaC S MAX
—_
[ 3 N

o
n

0 : : : ' 0 : : : '
200 300 400 500 600 200 300 400 500 600

Tension d'entrée VE V) Tension d'entrée VE V)

Figure 111-25 : SRC : Tension max normalisée Figure 111-26 : SRC : Tension max normalisée
pour l'interrupteur Tie pour I'interrupteur Dis
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I11.2.1.5. Premier bilan qualitatif

Sur la base de cette analyse partielle des différents convertisseurs, il nous est possible d’établir
un premier bilan comparatif portant sur les différentes grandeurs significatives listées en début de ce
chapitre (Tableau IlI-1).

4

® Dual Active Bridge
3 5 ||£2 ZVS Phase-Shift Full Bridge _
" || ® Convertisseur a résonance série

e
vl
T

1

0 1 1 1 1 1 1 1
200 250 300 350 400 450 500 550 600

Tension d'entrée V . V)

Figure 111-27 : Bilan : Courant efficace normalisé au primaire du transformateur

4‘ T T T T I T I
@ Dual Active Bridge
35k A ZVS Phase-Shift Full Bridge
' @® Convertisseur a résonance série

e
ol
T
1

0 | | | | | | |
200 250 300 350 400 450 500 550 600

Tension d'entrée VE V)

Figure 111-28 : Bilan : Courant efficace normalisé au secondaire du transformateur

PAGE85sUrR171



CHAPITRE III : CHOIX DE L’ARCHITECTURE

@ Dual Active Bridge
A ZVS Phase-Shift Full Bridge Bras-1
6 117 ZVS Phase-Shift Full Bridge Bras-2
® Convertisseur a résonance série

200 250 300
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400

450 500 550 600
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Figure 111-29 : Bilan : Courant de blocage normalisé pour l'interrupteur Tik
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Figure 111-30 : Bilan : Courant de blocage normalisé pour l'interrupteur Tis
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Figure 111-31 : Bilan : Tension maximale normalisé pour l'interrupteur Tis

Nous n'avons pas comparé les courants de blocage au secondaire dans la mesure ol cette notion
n'est pas pertinente pour les redresseurs du et du SRC.

Pour les contraintes en courant c6té primaire (Figure 111-27 & Figure 111-29), on peut constater
que le , malgré I'alimentation a tension variable, donne d'excellents résultats dans cette partie du
convertisseur. L'explication se trouve dans la capacité a ajuster la phase du pont secondaire, ce qui
permet un fonctionnement en élévateur et par voie de conséquence, de réaliser le dimensionnement
optimal du convertisseur a la tension maximale d'entrée.

Si au primaire, le démontre un net avantage, il n’en est pas de méme pour le secondaire,
ou la situation est catastrophique. Le fort déphasage entre primaire et secondaire a faible tension
d'entrée induit la circulation d'une énergie réactive considérable au secondaire, accompagnée de
niveaux de courant efficace et commuté ingérables (Figure 111-28 & Figure 111-30). A I'opposé, les
redresseurs des 2 autres structures fonctionnent a courant constant directement lié au courant de
charge, avec des pertes trés probablement faibles. On peut néanmoins apporter une petite nuance
pourle dans la mesure ou la phase de blocage s'accompagne nécessairement de surtensions
transitoires qu'il faut gérer, ce qui a toujours un co(t énergétique, en particulier lorsque la tension est
élevée.

Pour ce qui concerne les contraintes en tension au secondaire (Figure 11I-31), le est
largement désavantagé du fait du dimensionnement pour la tension la plus basse, qui a pour
conséquence un accroissement considérable de la tension secondaire a forte tension d'entrée. Les
deux autres convertisseurs sont similaires de ce point de vue.

Cette breve analyse comparative des différentes structures isolées a permis de mettre en
lumiere, de fagon purement qualitative, I'impact de la variation de la tension d’entrée sur les
différentes grandeurs principales représentatives des pertes du systéme. La suite de ce chapitre va
alors s’orienter sur l'option, déja évoquée précédemment, de la mise en place d'un étage
pré-régulateur, permettant de limiter les contraintes liées a la tension d’entrée Vj variable.
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I11.2.2. Etage pré-régulateur
I11.2.2.1. Préambule

La mise en cascade de deux étages permet d’'imposer une tension continue en entrée de |'étage
isolé. Le degré de liberté que nous offre cette option est la valeur de la tension du bus intermédiaire
V. Plusieurs parameétres sont a prendre en compte.

Que ce soit pour les composants a semi-conducteurs ou les composants magnétiques, pour la
puissance dont il est question, nous avons tout intérét a retenir une tension relativement élevée pour
réduire les contraintes en courant. Dans un souci de limitation du nombre de composants a semi-
conducteurs, et en observant les calibres en tension a I'heure actuelle, le choix s’est porté sur une
tension intermédiaire d’environ 650V, ce qui représente a notre sens un bon compromis.

C’est une valeur qui permet d’une part, de gérer la plage de tension d'entrée (200 a 600V) avec
une fonction de conversion élévatrice de type « BOOST » et d’autre part, d’utiliser des composants a
semi-conducteurs SiC particulierement performants qui existent en calibre 900 a 1200V, méme si
d'autres options sont a considérer (voir ci-apres).

En ce qui concerne le choix de la structure, plusieurs options sont envisageables. On peut
séparer la question en deux aspects :

= La mise en paralléle de Np cellules de commutations, dans le but de réduire les contraintes en
courant vues par les composants a semi-conducteurs. On parlera alors de convertisseurs multi-
cellulaires paralléles (Figure 111-32.(a)),

= La mise en série de Ng cellules de commutations, dans le but de réduire les contraintes en
tension vues par les composants a semi-conducteurs. On parlera alors de convertisseur multi-
cellulaire série ou multi-niveaux (Figure I11-32.(b)).

_|
_|

P
e i 7%

v Vet L + q
Low ™01 ||

ERERE B |
(a) (b)
Figure 111-32 : Configuration possible pour I'étage pré-régulateur,

(a) : Convertisseur multicellulaire parallele, (b) : Convertisseur multicellulaire série « flying
capacitors »
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C’est un aspect qui a été analysé plus précisément dans le Chapitre II, mais deux configurations
sont envisageables, compte tenu de la tension intermédiaire retenue de 650V :

= |’utilisation de composants a calibre en tension compris entre 900 et 1200V, dont la tenue en
tension est égale a la tension intermédiaire. Cette option induit 'utilisation de topologie
classique « BOOST » sans mise en série de composant.

= Lamise en série de composants a calibre en tension compris entre 100 et 200V et a tres faible
Rpson, Par intermédiaire de structures dites « multiniveaux ». La tenue en tension d’un
composant élémentaire est donc égale a une fraction de la tension intermédiaire.

Le choix de la configuration va fortement dépendre des performances des composants a semi-
conducteurs dans les gammes de tension considérées, mais également, du nombre de composants, de
la complexité etc.

A noter également que cet étage élévateur, dans le but d’améliorer le rendement, peut
fonctionner a une fréquence inférieure a celle de I'étage isolé. Ceci doit évidemment étre analyser
précisément en tenant compte des composants passifs de cette structure.

I11.2.2.2. Hacheur BOOST 2 niveaux

La premiére possibilité qui vient naturellement est un hacheur BOOST basé sur une cellule deux
niveaux, utilisant un MOSFET en lieu et place de la traditionnelle diode pour limiter les pertes par
conduction. Cette orientation impose d'utiliser des composants a calibre en tension adaptée a la
tension de sortie Vg, dans notre cas égale a V; de I'ordre de 650V (pas de mise en série de cellule de
commutation) :

I
Ty
_|k_
V118 — A
It1s
Vipc
. Ics
I i Lig
> * = | Vs
Icg
A
VE () (jE .
Ir1g
VT1E —||-—
'—
Tig
® L O

Figure 111-33 : BOOST 2 niveaux, 1 cellule
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Le Tableau IlI-10 résume les contraintes de dimensionnement concernant les composants a
semi-conducteurs et I'inductance, pour ce type de structure.

Elément Contraintes
A TIE
Vrig —%} Vrigmax = Vs (11-67) [ . — \/E. (11-68)
Irig 3
r'y Tls
Vris ] _ Vrismax = Vs~ (11-69) [ .o .= (1m-70)
Ipis
Vi,
y Vs
> Lpcmin = WY ) (-71)  Iipcerr = Ig (1m-72)
I, L -AlLpc MAX- FDEC

Tableau 111-10 : BOOST 2 niveaux, 1 cellule, contraintes de dimensionnement

L’énergie stockée dans le composant magnétique (critére de dimensionnement), équivaut a :

Vs. ILpc max

4.F . AiLDC MAX (m-73)
" DEC T} bc max

2 _
Lpc-ILpcmax” =

Les formes d’ondes principales pour ce type de structure sont représentées sur la Figure 111-34 :

A
aTprc Toec
T |— -
I I
I I
I I
I I
I I
I I
I I
AVT1S I
v, Vs

Figure 111-34 : Formes d'ondes BOOST 2 niveaux, 1 cellule
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Si cette structure posséde des avantages liés a la simplicité de mise en ceuvre et au faible nombre
de composant, il va de soi, apres évaluation du cahier des charges, que le niveau de contraintes en
courant est trés important sur 'ensemble des composants. Pour une puissance de 30kW, le courant
d’entrée I varie entre 50A et 150A. Il est donc nécessaire d'associer des composants a semi-
conducteurs en parallele (dans I'hypotheése de I'usage de MOSFETs SiC) et I'implantation de la cellule
s'en trouve complexifiée.

La mise en parallele de cellules de commutation est une option classique qui n'est pas
véritablement plus complexe (Figure 111-32.(a) & Figure 111-35). Dans la mesure ou I'on doit paralléliser
Np composants a semi-conducteurs, il est plus intéressant pour I'équilibrage des courants de les
répartir dans Np cellules. De surcroit, ces cellules sont plus faciles a implanter, et d'une compacité plus
en accord avec les performances dynamiques des composants visés. Rappelons I'effet positif classique
qui est la combinaison d'un courant commuté Np fois plus faible dans une maille et d’une inductance
parasite nécessairement plus faible.

I

*—p—O
T T s T3 T s
_|... _|... _|... _|... N
v v — — — —
et VTS
Lpg
4
Les
¢ CT v,
]
“ D !
LDCNp
Lrg — — —
Vg —Ik— —In—} —In—} —In—}
T T T T
)\ o &% ) ) o o

Figure 111-35 : BOOST 2 niveaux, Np cellules

Le Tableau lll-11 résume les contraintes de dimensionnement pour ce type de structure :

Elément Contraintes
A TIE
Ig\% Aippc?
VTiE —I , Vriemax = Vs  (-74) [0 = x. 3 <_E) + Alipci (11-75)
Iig 3 Np 4
+ 1T
1 _ I 2 A _2
vpis| 173 Vrismax =Vs (W76 Ipg o= |— %3 (N_E) +% (1-77)
Iis p
\%
. VS IE
> Locimin = 77 e (11-78)  Tupierr ~ 5 (11-79)
I, L - B1LpCi MAX- 'DEC P

Tableau 111-11 : BOOST 2 niveaux, Np cellules, contraintes de dimensionnement
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En ce qui concerne les inductances de lissage, a méme ondulation de courant relative dans une
cellule, I'énergie inductive totale, qui est le critere dimensionnant, est identique dans les deux cas :

Vs. ILpc max

4 Fuo. . Np-AlLpci Max (11-80)
" PEC Tipe max

Np. Lpci- ILpci Mmax

Np. Aippcimax _ AlLpcmax

= (111-81)
ILbc Max ILbc Max

A nouveau, il est plus simple technologiquement de réaliser Np « petites » inductances qu'une
grosse, avec en particulier I'usage de conducteurs de section Np plus faible donc moins sensibles a
|'effet de peau.

La contrepartie est un assemblage plus complexe sur le plan des interconnexions et une
augmentation du nombre de drivers de grille. En revanche, avec les systemes de commande
numérique, on peut considérer que le pilotage de Np voies ne constitue pas un probléme.

Les formes d’ondes principales pour ce type de structure sont représentées sur la Figure 111-36 :

A
aTpgc  Tprc/4 Tprc
T |— "
125 [ —>
T3 : : : — : >
| L |
e ————p
Lo Pl o [
AVrist Vst Vrsst (Vias) o
Vs | |
| |
| |
| |
| |
| |
M P ] o >t
R
IE ——-!N.——-N—_N——-—N_
. | | | [ | | | |
lLlLJ Igor ! 1L3)'g
- — >t
A | |
T
I, 1
/I'1T1E !
! >t
A | \
IF g S L.
] 1
| |
1 |
|
I -» t

Figure 111-36 : Formes d'ondes BOOST 2 niveaux, 4 cellules entrelacées
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I11.2.2.3. Hacheur BOOST multiniveaux

Al'origine de ce travail, nous envisagions la possibilité de réaliser des « macro-cellules » BOOST
par association série de cellules 2 niveaux. Cette stratégie a été expérimentée avec succes avec des
composants MOSFETs tres basse tension a trés faible Rpgop, €t a trés faible colt, avec un nombre de
cellules en série de l'ordre de la dizaine. Il y a quelques années, cette approche était tout a fait
concurrentielle voire trés performante, compte tenu des caractéristiques des composants moyenne
tension dont on disposait pour constituer une cellule classique a 2 niveaux.

Outre I'amélioration des performances énergétiques, la technologie multi-niveaux permettait
de limiter considérablement les filtres. Depuis, les MOSFEts SiC ont été développés puis
considérablement améliorés, si bien que I'intérét de cette stratégie a quasiment disparu, a I'exception
peut-étre de la composante économique. Nous avons donc rapidement abandonné cette option pour
nous orienter vers la mise en paralléle de cellules 2 niveaux.

Bien évidemment, notre propos ne concerne pas les convertisseurs de forte puissance sous
haute tension ol la mise en série de cellules est une nécessité et s'est donc généralisée.
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I11.2.3. Comparaison chiffrée des différentes solutions

Dans cette partie nous nous proposons donc de comparer les différentes structures finales (avec
ou sans étage pré-régulateur) sur la partie critique des pertes dans les semi-conducteurs. Nous
rajouterons quelques commentaires qualitatifs sur les composants magnétiques mais une analyse
argumentée était extrémement difficile a réaliser sur cet aspect.

Cet exercice est treés délicat car il nécessite |'usage de modéles Spice de composants dont la
précision et I'ampleur du domaine de validité restent moyennes voire médiocres (Chapitre II). Nous
avons tenté de pallier ces limitations par différentes caractérisations expérimentales mais qui ne
peuvent couvrir tout le spectre des contraintes rencontrées dans les convertisseurs considérés, dans
ce contexte a tension d'entrée largement variable.

Par ailleurs, compte tenu de ces problémes, il serait illusoire de conduire une telle comparaison
en considérant plusieurs références de composants. La premiére restriction que nous avons donc
apporté a cette analyse est le choix d'un composant MOSFET SiC unique, que nous considérons, a
I'heure ou nous écrivons ces lignes comme le plus performant des différents composants que nous
avons eu l'occasion de tester (une demi-douzaine). Il s'agit du MOSFET C3M0016120K 1200V-16m£Q
dont les caractéristiques combinées conduction/commutation sont impressionnantes. Méme pour le
pont coté sortie sous 200V, nous n'avons pas trouvé de concurrents capables de rivaliser, les gammes
300-400V étant peu développées pour les MOSFETSs Si.

Cet état de fait induit un certain confort car on se retrouve dans la configuration du composant
unique capable d'opérer efficacement dans toutes les zones de tension de notre convertisseur. Les
différentes caractérisations menées sur ce composant et le modéle de pertes que nous en avons
déduit, en introduisant des tendances tirées des datasheets, sont présentés dans le Chapitre II.
Compte tenu de notre opinion sur ce composant, nous pensons que ce que nous avons introduit
comme une restriction n'en est pas véritablement une ; dans la mesure ou nous allons comparer les
différentes topologies sur la base de l'usage d'un composant qui devrait permettre d’obtenir le
meilleur de chacune d'entre elles.

Rappelons les principaux parametres du modeéle de pertes établi pour ce composant :

La valeur de la température de jonction a été fixée arbitrairement a 80°C, sachant que ce
parametre ne devrait pas avoir d'impact significatif sur la hiérarchie des résultats. Rappelons que ce
modele résulte du croisement de données entre datasheets et relevés expérimentaux conduits dans
la gamme 10-20A. Pour les valeurs supérieures de courant, il est a craindre que les pertes réelles ne
soient sensiblement plus élevées que celles données par ce modeéle, les datasheets montrant
clairement un accroissement supérieur a I'ordre 1 pour des courants entre 30 et 60A.

A partir de ce choix, qui simplifie grandement notre démarche, nous avons dd choisir ce que
nous voulions comparer. En restant fidéle a notre quéte du meilleur rendement et donc du principe
« une cellule/deux puces plutdt surcalibrées », nous nous sommes orientés vers une « mise en
compétition » a méme nombre de composants/puces. Nous avons alors convergé vers 10 cellules (5
ponts complets) 20-35A pour la version 200V/15kW et 8 cellules (4 ponts complets) 20-35A pour la
version 400V /15kW, sachant que la tension de cellule peut atteindre 700-800V avec le MOSFET SiC
considéré (Tableau IllI-12). Cela implique que dans les structures et SRC les redresseurs sont
synchrones, c’est-a-dire réalisés avec des MOSFETSs supposés synchronisés avec le fonctionnement
d'un pont de diodes
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Nous avons retenu les configurations suivantes pour réaliser un demi-convertisseur 15kW :

. Vg = 200V Vs = 400V
Solution Figure 37 Figure Ill-38
Dimensionnement
optimisé pour : Verer = 500V
Vs =200V Vs = 400V
= s S Nombre d.e p(?nts 2 en parallele
m = 0.4 m = 0.8 primaire :
Lac = 13.8uH Nombre de ponts 3 enparallele 2 en parallele
ac = 199K secondaire : p p
Dimensionnement
optimisé pour : Ve = Ve = 200V
o Nombre de ponts .
M = —
8 A Vg = 200V Vs = 400V primaire : 2 en parallele
7]
Ls = 47.1uH Ls = 188.6uH
- S H s H Nombre de ponts 5 paralléle 2 en série
m=1.11 m = 2.22 secondaire :
Dimensionnement
SRC optimisé pour : Ve = Vemiy = 200V
Vg = 200V Vs = 400V Nombre de ponts 2 en paralléle
) primaire :
m=1 m =2
Lg = 22.5uH
R " Nombre de p(-)nts 3 en parallele 2 en parallele
Cr = 312.5nF secondaire :
BOOST + DAB Dimensionnement V; = 650V
DAB optimisé pour :
7 _ _ Nombre de ponts \
o Vs = 200V Vs = 400V BOOST : 2 en parallele
g ’ Nombre de ponts
0 m = 0.333 m = 0.667 L. 1
~ primaire DAB :
Lac = 20pH Nombre de ponts \
. 2 en parallele 1
Lpc = 280uH secondaire DAB :

Tableau I11-12 : Options retenues pour un demi-convertisseur de 15kW

Une information importante est le niveau de courant efficace dans les cellules dans chaque cas
a la tension d'entrée critique de 200V. Le tableau ci-dessous résume la situation. On constate
d'emblée, comme déja indiquée précédemment, que le secondaire du est extrémement

contraint.
Ips 31.8A
D DAB TiE eff
ITis eff 53.0A 39.7A
Q
80 I 29.46A
gl1A ZVS-PSFB TIE eff
\n Iris eff 17.7A 26.5A
Ips 29.45A
. SRC TiE eff
Iris eff 19.6 14.7A
Irig eff 16.6A
» BOOST
S BOOST Iris eff 11.2A
3 ’ A I 19.2A
“Q ) .
~N DAB DAB TiE eff
Iris eff 28.8A

Tableau 111-13 : Courants efficaces des composants a semi-conducteurs pour la tension d’entrée
minimale Vg = 200V
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Il faut ensuite statuer sur la valeur de la fréquence de découpage a laquelle sera effectuée cette
comparaison. Ceci consiste toujours une difficulté dans la conception d'un convertisseur car définir
une valeur optimale supposerait de disposer de modeles de représentation fiables et « large bande »
pour I'ensemble des composants, pour pouvoir appliquer ensuite une procédure d'optimisation. Cette
démarche est quasiment impossible pour les composants magnétiques AC-HF, car il n'y pas de
structures technologiques figées et I'estimation des pertes y reste trés délicate (forte imbrication entre
la géométrie et les pertes). On est donc amené a faire un choix trés empreint d'arbitraire et s'appuyant
fortement sur I'expérience.

C'est donc la démarche qui a été retenue ici, en nous basant sur les performances des MOSFETs
SiC et sur I'expérience que nous avions sur la conception de composants magnétiques, en particulier
les inductances AC et les transformateurs. Pour ces derniers, il faut plutét « tirer » les fréquences vers
le haut (mais pas trop) pour diminuer le volume mais en contrélant les pertes, tandis que les
composants a semi-conducteurs auront des pertes d'autant plus faibles que la fréquence sera basse.
Pour les inductances de lissage, a courant et champs magnétique quasiment continus, le volume et les
pertes évoluent favorablement avec l'augmentation de la fréquence. Pour la partie isolée, ces
considérations nous ont conduit a une valeur de 60KHz. Les transformateurs auraient été
certainement plus performants vers 100kHz mais le niveau de pertes par commutation aurait été trop
élevé pour notre objectif de rendement.

Dans le cas du hacheur BOOST, nous avons opté, pour cette analyse comparative, pour une
fréquence plus faible de 40kHz, sachant que la contribution des pertes par commutation y est
majoritaire. Du fait de notre choix multi-cellulaire, I'impact de cette fréquence relativement basse sur
le volume magnétique serait limité.

Enfin, pour les structures et SRC, nous avons négligé les pertes par commutation au
secondaire.

A partir de ces différentes hypothéses, nous avons élaboré un code Matlab permettant de
calculer les pertes dans I'ensemble des MOSFETs des différentes structures en se basant sur les
équations de pertes du Chapitre II, pour quelques points caractéristiques de la gamme de tension
d'entrée. Les résultats de ces calculs sont résumés dans les deux graphes des
Figure 111-37 et Figure I11-38, donnant respectivement les tendances pour les sorties 200V et 400V.
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Tension de sortie VS =200V, Ti = 80°C

1000 T T . . . : ;
J] B Dual Active Bridge
. A 7VS Phase-Shift Full Bridge
8 A ® Convertisseur a résonance série ||
S 800 ¢ BOOST + Dual Active Bridge
o
=
O —~
=2 600F |
- =
5 g
9N
v o
Q
= at 400
S
)
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3
a¥
0
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Tension d'entrée V . (V)
@ Dual Active Bridge A ZVS Phase-Shift Full Bridge
/2 = = Is/3 /2 1= = Is/3
Vi TC Vit Vs OT Vs Vi TC Vit fm.v, OT Vs
(o7 - — O (e, - — O
@ Convertisseur a résonance série 4 BOOST + Dual Active Bridge
/2 1= = Is/3
A Vi 1vs 1 Vs Ie/4 (= = ~— Is/2
° ~ = ° O
— . ] Vit tvs OT Vs
VE = - ~
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Figure 111-37 : Comparaison chiffrée des pertes « c6té semi-conducteur » des différentes structures
pour Vs = 200V
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Tension de sortie V g 400V, Ti = 80°C

1000 . . . . . . .
B Dual Active Bridge
. A 7VS Phase-Shift Full Bridge
8 i ® Convertisseur a résonance série
S 800 ¢ BOOST + Dual Active Bridge
o
c
o —
S = 600F i}
é‘ (]
5 2 f
n 5
L= 400 .
S A
o
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O
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Tension d'entrée V . (V)

@ Dual Active Bridge A ZVS Phase-Shift Full Bridge
/2 = = Is/2 /2 = = I
O O —>—++—0
VET VET TVS TVS VET VET Tm.VE/Z
o Qi _ o o .| _
Sl Sl |-
~ == ~ ==
@ Convertisseur a résonance série 4 BOOST + Dual Active Bridge
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O O S| |¢ ——>0
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Figure 111-38 : Comparaison chiffrée des pertes « c6té semi-conducteur » des différentes structures
pour Vs = 400V
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I11.2.4. Conclusion sur les structures possibles

L'analyse des résultats précédents permet de tirer un certain nombre de points intéressants, en
prenant toutes les précautions d'usage, compte-tenu du niveau d'approximation qui demeure sur
|'estimation des pertes.

111.2.4.1. Sortie 200V

Le seul présente des pertes considérables en basse tension, il paie le fonctionnement du
secondaire avec un déphasage élevé, donc a tres forte énergie réactive. En milieu de gamme de la
tension d’entrée, il reprend l'avantage pour étre de loin le plus performant dans la partie haute
tension. Malheureusement, ses performances dans la gamme basse I'excluent de la « compétition ».
Les autres structures sont trés proches avec des pertes variant relativement peu sur toute la gamme.

Il faut garder a I'esprit que, dans différentes configurations, les courants en basse tension sont
supérieurs voire treés supérieurs au domaine de validité de notre modele de pertes. C'est vrai pour le
seul, mais également pour le et le SRC au primaire, quelle que soit la tension d'entrée.
C'est vrai également pour I'ensemble semi-conducteur coté sortie de la solution a deux étage
BOOST + DAB dans toute la gamme. Dans la réalité, il est donc probable que toutes ces courbes vont
remonter dans le graphe avec des nuances difficile a estimer, mais il est certain que cela va conforter
I'exclusion du seul.

Dans le méme registre, nous avons completement négligé les pertes par commutation au
secondaire du , Ce qui est optimiste pour ce convertisseur. A minima, il faut introduire des
éléments pour gérer les régimes transitoires et limiter la tension créte, ce qui est nécessairement une
source de pertes supplémentaires. La courbe réelle de ce convertisseur, toutes choses égales par
ailleurs, va donc remonter dans ce graphe, en particulier pour les tensions hautes.

Il est difficile de comparer ces structures sans évoquer sur les composants magnétiques :

1) En ce qui concerne les transformateurs, par expérience, nous savons qu'a puissance et
fréquence de dimensionnement équivalente, un transformateur HF fonctionnant avec
des courants efficaces plus faibles est a priori plus performant en termes de pertes
(épaisseur des conducteurs, effet de peau), sachant qu'il est toujours délicat de
paralléliser des conducteurs HF. De ce point de vue, la solution BOOST + DAB est
certainement plus avantageuse.

2) Pour les inductances AC en série avec le transformateur, les trois structures ont besoin
d'inductances finalement similaires mais la solution BOOST + DAB est a nouveau celle
qui contraint le moins ce composant, s'il est placé au primaire.

3) Enfin, des inductances DC sont présentes dans la solution et dans la solution
BOOST + DAB. Ces derniéres fonctionnent quasiment a méme courant global (puisque
dimensionnées pour une tension faible d’environ 200V) et a fréquence de découpage
proche. Leur dimensionnement global est probablement équivalent, pour un lissage
effectué, soit en entrée (BOOST) soit en sortie ( ). La structure SRC a donc un
avantage sur ces deux structures, méme si elle intéegre un condensateur de résonance,
ce qui constitue un probleme technologique moindre.
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En supposant que les résultats présentés donnent des tendances correctes malgré toutes les
limitations de notre démarche, on constate qu'il est difficile d'avoir une opinion tranchée, a I'exception
de I'exclusion du seul. Ces résultats ont le mérite de montrer que la solution de deux
convertisseurs en cascade est tout a fait viable, avec des performances trés intéressantes dans la
gamme haute. Tout choix dans ce domaine a une part de subjectivité mais nous dirions que notre
préférence va a deux structures, évidemment celle que nous avons développée dans ce travail et la
structure SRC. C'est une solution dans laquelle les composants fonctionnent dans d'excellentes
conditions, malgré les contraintes liées a la variation de la tension d'entrée. Nous avons manqué de
temps pour le faire, mais il aurait été intéressant d'évaluer une cascade intégrant I'option d'un étage
isolé a résonance de type SRC.

La figure ci-dessous représente le choix final concernant le convertisseur dimensionné pour la
puissance nominale (30kW) et dont la tension de sortie est de 200V. Nous nous attarderons plus en
détail sur la construction du prototype réalisé dans le Chapitre IV.

I I

46.i2A 159A
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CT 650 H% CsT 200V
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200..600V E Locs
55 Ul sl s s o s
BOOST DAB 1%"¢ DAB 2%"¢
4 ponts 2 ponts 4 ponts
ot —
e R
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i
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Figure 111-39 : Choix final, convertisseur 30kW, 200V en sortie

111.2.4.2. Sortie 400V

Dans cette configuration, les ponts coté sortie fonctionnent avec une tension deux fois plus
élevées, mais les contraintes en courant, (qui sont majoritairement plus impactantes) sont allégées.
En effet, il est question ici d’utiliser un pont 35A en lieu et place de deux ponts 35A. Les pertes au
secondaire sont donc approximativement divisées par 2 pour la solution BOOST + DAB. Pour le
primaire, la disposition et les contraintes sont inchangées, tout ce que nous avons dit précédemment
reste vrai, y compris sur les composants magnétiques.

L'allégement des contraintes en courant c6té sortie profite largement a la structure , méme
si cette derniére reste inutilisable a basse tension. Sur cette version 400V, la structure cascade
BOOST + DAB semble émerger plus clairement, d'autant que les résultats obtenus seront confortés
par les données expérimentales relevées sur le prototype réalisé.
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La conclusion finale peut étre déclinée en 3 points :

1) Il n'y a pas de solution véritablement incontournable mais la philosophie des

2)

3)

convertisseurs en cascade avec un pré régulateur « gérant » la variation de tension est
tout a fait concurrentielle. L'équipe avait une expérience importante dans la conception
de convertisseurs a un étage a grande variation de tension d'entrée. Le développement
de cette structure, décrit dans la suite, a montré tout le « confort » qu'apportait la prise
en charge de la dynamique de tension d'entrée par un convertisseur somme toute
« rudimentaire » comme le BOOST.

L'absence d'une méme tentative de comparaison au niveau des composants
magnétiques est un mangque certain mais nous sommes convaincus que cette
comparaison maintiendrait le statu quo, voire privilégierait la cascade.

L'analyse des courbes obtenues pourrait cependant faire ressortir la solution d’un

seul a condition de réduire le niveau de puissance en sortie (allegement des contraintes
en courant, surtout a basse tension). Cet aspect est du ressort du spécificateur du cahier
des charges. Cette dérogation serait pour le moins intéressante dans le sens ou la
structure ne nécessiterait aucune mise en cascade (simplicité) et offrirait des
performances tout a fait concurrentielles sur la grande majorité de la plage de variation
de tension d’entrée.

La figure ci-dessous représente le choix final concernant le convertisseur dimensionné pour la
puissance nominale (30kW) et dont la tension de sortie est de 400V. A noter que le transformateur
est le méme que pour la version 200V en sortie, dont les spires du secondaire ont été mises en série.

l; Is
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VE C) g:c
200..600V E Locs
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— —
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.LAC' m

i B

Figure 111-40 : Choix final, convertisseur 30KW, 400V en sortie
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IV.1. Préambule

Compte-tenu des objectifs de cette these, dés son origine nous avons initié le développement
de maquettes de test et de démonstration, dans une logique de flexibilité afin de pouvoir apporter des
modifications assez facilement. A partir d'éléments modulaires, nous avons pu faire de nombreux
essais et mesures puis affiner la définition de notre ensemble de conversion, tout en travaillant
parallelement sur les éléments plus théoriques du design. Nous avons ensuite congu un prototype
beaucoup plus avancé en termes d'intégration, afin de disposer d'un démonstrateur abouti. Ces
différentes étapes seront donc présentées dans ce chapitre.

4 _ N
Convertisseur
Module de puissance Contréle/Commande
Capteurs Composants magnétiques
- J
v
Essais . _
"maquette” Version Vg = 400V
v
Intégration
v
Essai .
”inizglrsé" Version Vg = 200V

Figure IV-1 : Représentation globale du convertisseur

Nous allons dans un premier temps aborder la partie « semi-conducteur », a savoir, le
développement des cartes de puissance, permettant I'interconnexion entre les composants MOSFETSs
et le reste du circuit de puissance d’une part, et des cartes de commande de grille (ou cartes drivers)
d’autre part. Nous appellerons ici « Module de puissance » I'ensemble des éléments permettant de
réaliser cette fonction. Nous ne parlons pas ici de composants montés dans des boitiers aussi appelés
« Module de puissance a semi-conducteurs ».

Dans un second temps, nous décrirons un organe essentiel de cette chaine de conversion qui
est la carte numérique permettant le contréle commande du convertisseur. Cette derniére est basée
sur un FPGA et permet I'acquisition de données issues de capteurs et la génération des signaux de
commande. Différents capteurs de courant et de tension ont été mis en place dans le prototype final
pour mettre en ceuvre une régulation compléte du convertisseur. Cependant, pour des raisons de
temps, nous n’avons mis en place qu’une régulation simple de courant de sortie du convertisseur.
Celle-ci permet d’effectuer des mesures de rendement a courant constant. Cette carte numérique
permet également de communiquer avec un ordinateur via une interface développée sous LabView.
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Une partie importante sera ensuite consacrée aux composants magnétiques, qui nécessitent
une attention particuliere quant a leurs dimensionnements. Nous avons dans ce travail principalement
mis I'accent sur le développement du transformateur HF, un des composants critiques dans notre
convertisseur. Le fonctionnement de l'inductance du DAB, parcouru par un courant purement
alternatif, nécessite aussi une attention particuliére pour la maitrise des pertes HF. La réalisation des
inductances de lissage pour le BOOST sera finalement présentée de fagon succincte.

Dans I'optique d’obtenir des informations précises de rendement, nous avons fait fonctionner
le convertisseur dans une configuration « rebouclée ». Dans une approche similaire a celle de Ia
méthode d’opposition, ce principe permet de faire fonctionner le prototype dans des conditions réelles
de fonctionnement, avec une alimentation de puissance ne fournissant que les pertes du systéeme et
sans charge. Les pertes totales sont donc parfaitement connues. Des mesures thermiques liées aux
pertes au sein des ponts a semi-conducteurs nous permettent ensuite d’établir un bilan relativement
précis des pertes dans les différents composants du convertisseur global.

Enfin, apres validation des performances a partir des maquettes préliminaires, une version
intégrée a été concue, destinée a notre partenaire industriel ECA-Robotics. Outre sa
« transportabilité », elle nous a apporté certains avantages en termes de sureté de fonctionnement et
de confort expérimental. Elle a également permis de réduire les perturbations électromagnétiques et
d’améliorer la qualité des mesures.

Rappelons ici sur les deux figures qui suivent le choix retenu pour la structure finale, avant de
rentrer dans les détails de chaque brique constitutive de ce convertisseur :

[ Isg Is

B3 3 T

I Lpct Iipct
E m"\_\:Jt V .LAC mg_‘idl V
g, i S
g cT =611 |ot -
Ve@® = :lj[\;E L:' 200V
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B3 - B B

Figure IV-2 : Convertisseur DC/DC isolé de 30kW, 200V en sortie
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Figure IV-3 : Convertisseur DC/DC isolé de 30kW, 400V en sortie

Ce convertisseur de 30kW peut étre considéré comme deux structures de 15KW en paralléle.
C'est pourquoi, pour simplifier la réalisation du prototype, nous ne concevront que la moitié du
convertisseur (Figure V-2 et Figure 1V-3). Les essais qui suivront permettront cependant de démontrer
la faisabilité de cette structure puisque chague composant se retrouve dans les mémes conditions de
fonctionnement que pour la structure finale a 30kW. Notons également la forte ressemblance entre
ces deux versions. La différence se situe uniquement c6té secondaire du transformateur, avec un
couplage différent des bobinages.

Différents capteurs sont implantés sur les Figure IV-2 et Figure IV-3. Pour aider a la
compréhension de ce schéma, le tableau ci-dessous résume la nature des grandeurs mesurées. Leur
finalité sera précisée dans la suite.

Grandeur mesurée Description Type de capteur
Courant continu dans les différentes cellules de
ILpc1 - ILpes I'étage BOOST Capteur de courant
absolu
Isq, s Courant de sortie de chaque DAB de 15kW

Courant alternatif de déséquilibre entre les
ige, id2 deux secondaires pour la version 200V en
sortie. Une mesure par DAB

Capteur de courant
différentiel

Vg Tension d’entrée
L g Capteur de tension
V; Tension intermédiaire preur .
isolé
Vg Tension de sortie

Tableau IV-1 : Grandeurs mesurées et types de capteur
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IV.2. Module de puissance

IV.2.1. Préambule

La réalisation de module de puissance a permis dans un premier temps de mettre en place une
maquette « sur table » (chaque élément constitutif du prototype étant disposé bout a bout, sans
intégration). Nous appelons module de puissance I'ensemble constitué des éléments suivants :

= PCB de puissance. Ce circuit réalise I'interconnexion entre les composants de puissance a
semi-conducteurs et le reste du schéma électrique. Il permet également de faire le lien entre
les signaux de commande conditionnés par les drivers et les MOSFETs. Enfin, sont
également implantés sur ces PCB les indispensables condensateurs de découplage et les
composants nécessaires a la mesure de tension/courant coté puissance.

= PCB « driver ». Cette carte assure, a partir des signaux numériques générées par I'organe
de commande (FPGA), lacommande de grille des MOSFETs par le biais de « drivers ». Cette
carte est de maniére générale le lien entre la carte numérique et la partie puissance. C'est
sur cette carte que transite les informations fournies par les capteurs situés sur les PCB de
puissance.

= Ensemble radiateur/ventilateur. Cet ensemble permet le refroidissement des composants
de puissance a semi-conducteurs, mais également la mesure de températures permettant
la caractérisation des ponts de puissance (Chapitre II).

Ventilgur\‘

PCB drixg\

PCB puiss/ar:ce\‘

Canalisation d'air

Figure IV-4 : Module de puissance
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IV.2.2. Capteurs

Comme évoqué en début de ce chapitre, plusieurs capteurs ont été mis en place dans la chaine
de puissance du prototype. Ces capteurs, pour la plupart d’entre eux, ont été intégrés soit aux cartes
PCB de puissance (courant), soit aux PCB driver (tension), pour permettre une communication aisée
avec la carte de contréle/commande via la nappe portant les signaux logiques de commande. Dans le
cas du BOOST, dans sa version intégrée, I'ensemble des capteurs mesurant le courant dans les
inductances DC sont implantés sur un autre PCB réalisant I'interconnexion de ces inductances.

En ce qui concerne les tensions, nous souhaitions mesurer I'ensemble des tensions continues
présentes dans ce convertisseur, a savoir, la tension d’entrée Vg, la tension intermédiaire V; et la
tension de sortie Vg qui est la grandeur a réguler dans une projection finale du prototype. La mesure
de la tension intermédiaire ouvre la voie a la régulation en tension éventuelle du BOOST. Enfin, la
mesure de la tension d’entrée permet d’envisager la modification des parameétres de correcteur dans
cette méme régulation, le comportement dynamique dépendant, entre autres, de la valeur de cette
tension.

En ce qui concerne les courants, différentes exigences ont été considérées. Tout d’abord, le
courant de sortie Ig; , de chaque DAB doit étre mesuré, afin de pouvoir réaliser I'équilibrage lors de
la mise en paralléle des blocs 15KW. Au passage, cette mesure peut étre exploitée pour améliorer les
performances de la boucle de tension de sortie.

Pour la version 200V en sortie, une mesure de courant différentielle entre chaque secondaire
d’un méme transformateur ig; et ig, a été retenue pour mesurer un éventuel déséquilibre. Nous
reviendrons sur cet aspect dans un second temps, lors de la présentation des essais.

Enfin, toujours dans un objectif d’équilibrage, au niveau des différentes cellules BOOST, il a été
décidé de mesurer les huit courants d’entrée dans les inductances DC de ce BOOST.

1V.2.3. PCB de puissance
1V.2.3.1. Pont MOSFETs

Pour apporter une certaine flexibilité a la mise en place des expérimentations, nous avons choisi
de concevoir un module intégrant un pont de puissance (composés de 4 MOSFETs SiC de référence
C3M0016120K 1200V - 16m{)). On retrouvera ce « motif » a tous les niveaux du convertisseur et il
sera possible d’en associer différents exemplaires selon les besoins. Ainsi, la maquette réalisée
(Ps = 15kW) est composé de 2 modules pour I'étage BOOST, et de 2 modules pour I'étage DAB pour
la version 400V. L’étage secondaire du DAB pour la version 200V, est composé de 2 ponts en paralléle.
Pour cet étage-ci seulement, le PCB de puissance sera alors composé de 2 ponts afin de minimiser les
interconnexions :
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Figure IV-5 : Prototype complet, composition des modules de puissance

La conception de ces PCB de puissance repose principalement sur des bonnes pratiques

permettant de limiter les inductances parasites tant sur |'étage de puissance que dans la liaison driver
MOSFETs :

L'utilisation de condensateurs de découplage. Ces derniers permettent de recréer une
source de tension locale, limitant ainsi les surtensions a I'ouverture, a condition d’étre placés
au plus proche des cellules. Les condensateurs utilisés ici sont des condensateurs
céramiques multicouche, présentant une inductance interne et des pertes faibles (TDK série
Ceralink B58031U7504M062-0.5puF). lls doivent étre parallélisés mais leur
encombrement réduit permet de construire un macro-condensateur dont on peut adapter
au mieux la forme a la géométrie de la cellule.

L’'emploi de conducteur les plus larges possibles ainsi que la superposition de conducteurs
aller-retour quand cela est possible, pour réduire les inductances parasites. Ces inductances
sont a I'origine des surtensions intervenant a chaque blocage d’'un MOSFETs. L’estimation
de ces inductances parasites, pour des conducteurs plans avec une géométrie simple, est
faisable a partir de formules théoriques. Pour un PCB plus complexe, il est nécessaire de
passer par des simulations 3D. Nous n’avons cependant pas exploré cette possibilité.
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Figure IV-6 : PCB de puissance 1 pont (gauche) et 2 ponts en paralléle (droite)

1V.2.3.2. Mesures de courant

1V.2.3.2.1. Courant absolu

Les capteurs de courant absolus utilisés dans ce convertisseur sont destinés, d’une part, a la
mesure de courant de sortie des deux étages isolés en parallele, et d’autre part, aux courants dans les
cellules du BOOST. Les besoins en gamme de courant sont les suivants :

=  Courant de sortie :
O Pour laversion Vg = 400V, le courant de sortie est de 37.54,
O Pour laversion Vg = 200V, le courant est double et de 754,

=  Courant dans les cellules du BOOST : au maximum, le courant dans une cellule est de
18.75A.

Notre choix s’est porté sur l'utilisation de capteurs issus du commerce, déja utilisés dans
plusieurs applications au laboratoire. Il s’agit de capteur LEM de la série des CKSR.

1V.2.3.2.2. Courant différentiel

Pour le convertisseur avec une tension de sortie de 200V, il était nécessaire de s’assurer que les
amplitudes des courants dans les deux secondaires soient équilibrées, afin d’éviter I'apparition de
points chauds et la dégradation des performances du transformateur. L'idée est donc de pouvoir
observer la différence entre les courants alternatifs primaire et secondaire, par le biais d’un
transformateur de courant. Précisons que cette mesure ne permet pas de se prémunir d’une valeur
moyenne du courant, tant au primaire qu’au secondaire.

Sur le PCB de puissance du secondaire du DAB dans sa version 200V en sortie (pont double),
un emplacement a été prévu afin d’insérer un circuit magnétique embrassant les deux pistes de cuivre
traversées par les deux courants secondaires avec des signes opposés. Cette mesure permet donc
d’obtenir directement la différence entre ces deux courants.
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Figure IV-7 : Mesure du courant de déséquilibre entre les deux secondaires d'un méme
transformateur

Ce courant différentiel, iq; sur la Figure V-7, va induire un courant au secondaire, au rapport de
transformation pres (70 spires au secondaire). Une résistance R, de 16.5Q) est ajoutée afin d’obtenir
une tension v;q; image du courant différentiel. La sensibilité de ce capteur est estimée a 235mV/A.
Cette valeur de résistance a été choisie en supposant un courant de déséquilibre d’une vingtaine
d’Ampére maximum et dont la tension résultante pouvait étre compatible avec la tension d’entrée des
CAN utilisés (LTC2315). Dans un premier temps, ce signal sera observé a I'aide d’une sonde de tension
pour évaluer ce déséquilibre et prévoir si besoin une action corrective (voir section IV.6.2.1).
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1V.2.4. PCB driver
1V.2.4.1. Etage driver

Les cartes driver ont pour fonctions de récupérer les signaux envoyés par |'organe de
contréle/commande et d’adapter ce signal pour pouvoir piloter les MOSFETSs (adaptation des niveaux
de tension, amplification de puissance). Nous nous placerons ici dans une approche simplifiée visant a
mettre en place rapidement un dispositif expérimental. Nous nous sommes dons orientés vers
I'utilisation de drivers intégré adaptés a la commande de composants SiC.

Un driver fabriqué par Infineon, dont la référence est 1IEDI60N12AF, a donc été sélectionné.
Celui-ci inclut I'isolation galvanique entre le circuit de commande et le circuit de puissance.

Les niveaux de tension nécessaires a la commande des MOSFETS, a savoir -4V et +15V, sont
fournies par des alimentations isolées 2W fabriquées par Murata PS dont la référence est le
MGJ2D121505SC. Ces alimentations sont spécifiquement développées pour cet usage et présentent
une tres faible capacité parasite de couplage primaire-secondaire. Pour limiter au maximum l'influence
mutuelle entre les commandes d'un méme bras, chaque driver posséde sa propre alimentation.

Un élément important dans la mise en place de ces cartes drivers est le choix des résistances de
grille. Ces dernieres vont impacter directement la vitesse de commutation du composant. Plus un
composant change d’état rapidement, moins les pertes par commutation sont élevées. En revanche,
I’apparition de fort di/dt et dv/dt engendre des problémes d’ordre CEM qui peuvent aller jusqu’a
I"auto-perturbation et qu’il faut donc garder a I'esprit. Le driver sélectionné permet de mettre en place
deux résistances de grille, Rg s et Rg g, influant respectivement sur la vitesse de I'amorgage et du
blocage du MOSFET. D'une facon générale, la commutation d'amorcage est la plus violente et on
essaye d'en modérer la dynamique. De surcroit, dans le cas des ponts fonctionnant en ZVS, les pertes
a l'amorcgage sont « nulles », ce qui est une autre raison de ne pas « pousser » la dynamique
d'amorgage. Pour ces raisons, nous avons testé puis choisi une valeur de 150 pour la résistance
d’amorgage R . Enfin, pour limiter les pertes au blocage, nous avons opté pour une valeur de la
résistance au blocage R¢g g de 4.7} :

Driver 1EDI60N12AF

+3.3V
-||—||l VCCl : vecez
o
)
+3.3V , Rea D
J_Ll_l -— IN + ' OUT +
ov. ' 150 | |*
: Rg :}
IN - ' OUT -
] 470
)
)
GND1 ' GND2
I

Alim 2W +15/-5V - MGJ2D121505SC

+12V
f+v1N '\ +VOUT |
: cisv [ |
)
' COM 1
- L
)
)
-VIN ' -VOUT T
= -5V

Figure IV-8 : Schéma électrique du driver pour un MOSFET
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1V.2.4.2. Capteurs de tension

Compte tenu des niveaux de tensions présents dans le convertisseur (plusieurs centaines de
Volts) et de la présence d’un isolement galvanique, des capteurs de tensions isolés ont été utilisés.

La mesure de la tension c6té continu du pont de puissance est réalisée par I'intermédiaire d’un
pont diviseur résistif permettant de récupérer une fraction de la tension totale (rapport 1/100)
directement sur le PCB de puissance. Cette mesure est ensuite conditionnée et isolée électriquement
de la partie puissance, pour étre transmise a la carte numérique. Ce circuit de conditionnement est
quant a lui disposé sur le PCB « driver ». Il utilise un optocoupleur intégrant une photodiode émettrice
et deux photodiodes réceptrices appairées dont les courants sont théoriquement identiques. Le
courant circulant dans la diode primaire est imposé par la tension atténuée appliquée a une résistance
de précision (R,,). Le courant de la diode secondaire circule dans une résistance de méme valeur aux
bornes de laquelle on retrouve donc I'image de la tension mesurée.

Alim 1W +5/5V - TMV0505S

+ VIN

- VIN

Optocoupleur - IL300

B

20k0 ’?F

PCB de puissance

N

P

PCB Driver
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i +5V
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|
|
|
|
i
' -VOUT
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Figure IV-9 : Schéma électrique du capteur de tension
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1V.2.4.3. Réalisation du PCB driver

La prise en compte des éléments précédents ont conduit a la réalisation d’une carte driver dont
le schéma électrique est le suivant :

957862 13

Py— — 7
e |,\r°oo°ooooooo
‘A)Li?OOOOOOOO

Retour capteur
de courant

Connecteur pour nappe
de communication

Figure IV-10 : Photo du PCB Driver (1pont)

Dans la conception de ces cartes driver, il faut répondre a I'exigence de proximité avec les
MOSFET, tout en prévoyant les possibles interventions de modification ou réparation. Nous avons
donc opté pour une structure de carte enfichable sur la carte de puissance et minimisant les longueurs
de liaison. Ce systéme permet également de faciliter la maintenance en évitant toute soudure
définitive entre le PCB de puissance et le PCB driver :
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Figure IV-11 : Assemblage du module de puissance (1 pont)
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IV.3. Carte controle/commande

IV.3.1. Structure matérielle

La carte numérique doit remplir plusieurs fonctions :

=  Premiérement, la génération et I'envoi des signaux de commande. Pour I'étage BOOST final
(8 cellules), un total de 16 signaux de commandes doit pouvoir étre généré. Pour le DAB, le
nombre de signaux est compris entre 16 et 24 (selon la tension de sortie). Au maximum, la
carte numérique doit pouvoir gérer un total de 40 signaux, uniquement pour la commande
des MOSFETs,

= Ensuite, plusieurs capteurs ont été prévus, en vue d’une régulation (Tableau IV-1). Un total
de 15 capteurs a été déployé pour I'ensemble du convertisseur. Les signaux issus des
capteurs (analogique) doivent étre conditionnés pour pouvoir étre interprétés par |I'organe
de contréle. Pour chaque mesure effectuée, 3 signaux y sont associés (utilisation d’'un
convertisseur analogique-numérique par mesure). Au total, 45 signaux doivent étre assignés
aux retours des capteurs,

= La nécessité de pouvoir communiquer avec un ordinateur (interface visuelle, gestion des
correcteurs, des consignes) implique I'utilisation d’'un module de communication (carte
FT2232H). Cette carte utilise un protocole de communication série (SPI) sur 4 fils coté
FPGA et une liaison USB co6té PC,

= Enfin, des dispositifs permettant une action sur le convertisseur (codeurs incrémentaux) ou
encore la gestion de la ventilation du convertisseur viennent s’ajouter au systéme.

Au total, environ une centaine de signaux doivent étre gérés par I'organe de commande. Dans
notre cas, le choix s’est porté sur 'utilisation d’une carte de développement (Terasic De0-Nano) basée
surun FPGA Cyclone IV, cadencé a 50MHz. Le choix de cette carte vient essentiellement du fait qu’elle
a été utilisée dans de nombreux projets au sein du laboratoire ou elle a démontré son aptitude a
assurer efficacement I’'ensemble des fonctions demandées :
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Figure IV-12 : Carte De0O-Nano
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Cependant, vu la quantité nécessaire de signaux a gérer et le nombre d’entrées/sorties
disponibles sur une carte De0-Nano (au nombre de 88), nous avons opté pour |'utilisation de deux
cartes numériques. L'une pour I'étage BOOST, I'autre pour le DAB. Pour simplifier la réalisation des
nous choisissons de concevoir deux cartes numériques similaires dont
I’organisation générale est illustrée par la figure suivante :

cartes numériques,

PC - Interface LabView

USB

Ventilation

Capteurs
inductances DC

@ Capteurs - @ Capteurs

PCBs Driver

Ventilation

PCBs Driver

Carte
FT2232H

10 CAN LTC2315
12bits 5Mech/s

30~

16~

Commande

8

\ Communication

Alimentations

Carte FPGA
De0 Nano

2~

5CAN LTC2315
12bits 5Mech/s

15~

24~

Commande

Carte FPGA '
De0 Nano

Alimentations

Carte numérique
Etage BOOST

Carte numérique
Etage DAB

Figure IV-13 : Fonctions principales de la carte contrdole/commande

Une communication entre les deux cartes numériques a été testée et validée avec des essais en
puissance. Une fonction de protection du convertisseur a été programmeée et utilise nécessairement
cette communication. Si la tension mesurée sur un des capteurs est supérieure a un certain seuil, un
ordre de blocage est envoyé sur I’'ensemble des MOSFETs.

Les différents signaux issus des capteurs sont des grandeurs continues. Un filtrage analogique
(type RC) a été implanté et réglé au besoin sur chacun des mesures.
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IV.4. Composants magnétiques

IV.4.1. Transformateur du DAB
1V.4.1.1. Choix technologiques

Des différents composants magnétiques qui constituent ce convertisseur, le transformateur est
celui qui a d’abord retenu notre attention. Replagons-nous dans le contexte initial. Aprés avoir analysé
différentes structures isolées potentielles pour la réalisation de ce convertisseur, le DAB « point fixe »
(c’est-a-dire, fonctionnant a rapport de tension d’entrée/sortie fixe) s’est imposé pour des questions
de simplicité de mise en ceuvre et de performances. Ce point a d’ailleurs pu étre consolidé dans notre
analyse comparative des différentes structures dans le Chapitre III.

A ce stade, les données d’entrée dont nous disposons sont la réalisation d’un étage isolé de type
DAB, dont la tension d’entrée est fixée a V; = 650V et la tension de sortie a Vg = 200 ou 400V.
Plusieurs solutions sont donc envisageables pour assurer la fonction d’isolation. Le choix entre
I'utilisation d’un transformateur unique de Ps = 30kW ou d’un ensemble de transformateurs a
puissance de dimensionnement réduite (Ps/2, Ps/3 etc.) résulte d'un compromis entre
encombrement, performances estimées et complexité de réalisation. Nous allons montrer dans cette
section les choix et considérations techniques qui ont finalement amenés a la mise en ceuvre, de 2
transformateurs de 15kW (Ps/2) pour I'étage isolé.

Plusieurs orientations ont été prises en début d’analyse. Tout d’abord, le choix de la technologie
du transformateur. On peut en distinguer deux :

= la technologie dite «classique »: Utilisation de noyaux magnétiques « massifs », et
réalisation des bobinages a partir de fil cylindrique (plein ou fil de Litz) ou a partir de
conducteur plans (feuillard) (Figure IV-14 — gauche).

= La technologie dite « planar » : Utilisation de noyaux magnétiques plus compacts, et
généralement, réalisation des bobinages avec des conducteurs plans ou des conducteurs sur
PCB (Figure IV-14 — droite).

Ay Ac
A

Ay

Figure IV-14 : Technologies de transformateur : « classique » (gauche) / « planar » (droite)
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Notre choix s’est plutdt porté sur la technologie planar en raison, d’une part, de la compacité
des circuits magnétiques (et donc de réduction des pertes fer comparativement a une technologie
classique) et, d’autre part, de la limitation des pertes Joules permise par l'usage de conducteurs plan
au sein de bobinages plus aisément configurables (alternance des conducteurs primaires et
secondaires par exemple). De plus, pour un méme produit des aires, et avec une quantité de pertes
égale, un circuit de type planar évacuera mieux la chaleur qu’un circuit classique [1].

A l'inverse, les transformateurs planar ont pour inconvénient de présenter des capacités
parasites inter-spires importantes du fait de ces conducteurs plans. Dans la suite de ce manuscrit, nous
présenterons une technique d’assemblage pour réduire ces capacités, qui aura également pour
avantage de faciliter la ventilation du composant, le tout au prix d’une plus grande complexité du
processus de fabrication.

Pour les circuits magnétiques, deux parametres ont été fixés en début d’analyse : la forme et le
matériau. Ces choix résultent des performances attendues, mais également, des disponibilités du
marché.

Pour ce qui est de la forme du circuit magnétique, plusieurs formes standardisées existent a
I’heure actuelle pour les circuits planar. Compte tenu de la puissance mise en jeu, nous nous sommes
orientés vers les circuits les plus gros disponibles sur le marché, a savoir, les E64. A méme quantité de
pertes, privilégier I'utilisation des circuits magnétiques les plus gros permettra une meilleure
dissipation de la chaleur et donc une moindre élévation de la température. La forme de base que nous
avons retenue est obtenue en associant deux de ces circuits (pour former un EE64) et obtenir une plus
grande hauteur pour les bobinages.

20.4

i)

\o 2 -
% 2N

Figure IV-15 : Circuit magnétique élémentaire EE64 (dimensions en mm)

Il faut ensuite choisir un matériau magnétique adapté mais également disponible pour la forme
considérée, ce qui en pratique limite les options possibles. Les matériaux considérés sont tous
adaptées pour un fonctionnement a des fréquences de 'ordre de 100kHz et sont composés de
Manganése et de Zinc (MnZn). On pourra citer deux principaux fournisseurs de ces circuits
magnétiques, EPCOS/TDK (NXX) et Ferroxcube (3CXX), chaque constructeur proposant plusieurs
références de matériaux pour ce format.

Les performances en termes de pertes fer volumique P, en fonction de la température et
pour des conditions spécifiques de fonctionnement (profil d’induction de forme sinusoidale,
d’amplitude Byax de 0.2T et de fréquence F de 100kHz) sont représentées sur la figure suivante pour
plusieurs références de matériaux :
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Figure IV-16 : Pertes fer volumiques de différents matériaux magnétiques
@sinus, Buax = 0.2T, F = 100kHz

Ces différentes caractéristiques présentent un minimum autour d’une température le plus
souvent proche de 80 - 100°C. Certaines caractéristiques évoluent plus ou moins sensiblement avec
la température. Dans notre cas, nous avons opté pour I'utilisation du matériau 3C95, présentant des
pertes fer volumiques les plus faibles sur une grande plage de température, avec un minimum a 60°C.

Pour les bobinages, nous avons opté pour une technologie sur PCB, ce qui implique I'utilisation
de cuivre, et n’est envisageable que pour des épaisseurs maximales de quelques 100um ce qui sera
adapté a ce composant plut6ét haute tension. Cette technologie posséde plusieurs avantages : elle peut
aisément étre sous-traitée, la forme et I'épaisseur des conducteurs sont parfaitement maitrisées et
reproductibles, et il est facile de combiner les conducteurs pour constituer le bobinage de son choix.
L'inconvénient est la limitation dans le choix de I'épaisseur de cuivre, qui dépend de ce que proposent
les fabricants de PCB. Il faut donc éventuellement forcer le design avec des épaisseurs disponibles.
Nous le verrons par la suite, I’épaisseur de cuivre nécessaire est de I'ordre de 200um pour le primaire,
et supérieure a 300um pour le secondaire. Il faut également noter que le choix de la technologie sur
PCB implique de mettre en ceuvre des solutions adéquates pour interconnecter les différentes spires.

Dans cette gamme d’épaisseur de cuivre, seule I'entreprise Safe-Pcb a pu satisfaire en partie
cette exigence, rendant possible le design de spire d’une épaisseur maximale de 210pum. Compte tenu
de cette limitation, nous avons fait le choix de fixer la méme épaisseur de cuivre (et donc la méme
section de conducteur) au primaire et au secondaire du transformateur. Nous avons préféré ne pas
paralléliser de conducteurs pour éviter d’éventuels déséquilibres en courant entre bobinages.
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IV.4.1.2. Fonctionnement général de l'outil de design

Les différentes orientations préliminaires étant définies, il est nécessaire a présent de rappeler
les grandes lignes de la méthode de design utilisée pour le transformateur. L’équipe montpelliéraine
posséde une certaine expérience en matiére de transformateur HF de type planar. Un outil de design
a notamment été développé aux fils des années et a été utilisé dans d’autres projets [2]-[5]. Les
lecteurs sont invités a se référer aux travaux présentés dans I'article [2] et dans les theses [3], [4] pour
une analyse plus détaillée de I'outil.

Le processus de dimensionnement d’un transformateur, reposant sur I'outil de design évoqué
précédemment, vise a répondre a plusieurs caractéristiques :

= Respecter un cahier des charges électrique : la tension et le courant maximal appliqué a
chaque enroulement, la puissance, le rapport de transformation, la fréquence de
fonctionnement, la forme des signaux etc. Ces différentes données sont imposées par le
choix de la topologie du convertisseur et le cahier des charges initial,

= Le circuit magnétique doit étre choisi judicieusement d’une part, sur sa gé¢ométrie (forme
disponible sur le marché, compatible avec la puissance en jeu, section magnétique et fenétre
de bobinage suffisantes) et sur son matériau (choix d’'un matériau performant) d’autre part.
Une estimation des pertes au sein du circuit magnétique est également mise en place selon
un modele de Steinmetz modifié [2],

= Le bobinage doit lui aussi étre étudié, premierement sur des caractéristiques telles que le
nombre de spires, la section des conducteurs et la répartition des conducteurs. Une
estimation des pertes dans le bobinage est également effectuée dans un second temps, a
partir d’'une modélisation 1D initiée par Dowell [6],

= Enfin, toutes les caractéristiques précédentes doivent tenir compte des aspects thermiques,
tels que la température maximale acceptée et la technique de refroidissement utilisée.

In fine, le transformateur dimensionné est le résultat d’un processus itératif mélant les
différents points évoqués précédemment et une estimation des pertes dans le circuit magnétique et
dans le bobinage. L'outil utilisé n’est pas a proprement parler un outil d’optimisation, dans la mesure
ou de nombreux paramétres doivent étre fixés par le concepteur, en particulier en ce qui concerne
I’organisation du bobinage. Il donne une solution unique correspondant aux choix effectués et il est
généralement nécessaire d’itérer le processus pour converger vers une solution adaptée (pertes et
élévation de température minimisées), avec la forme souhaitée.

La méthode de résolution employée par cet outil est basée sur I'usage de la classique formule
du produit des aires, qui est le produit de la surface traversée par le flux magnétique dans le noyau A,
et de la surface dans laquelle s’inscrit le bobinage A,, :

AP = A,,.A, (1v-1)

Cette formule permet de lier indirectement le volume du transformateur avec les différents
parametres géométriques et physiques caractéristiques conformément a la relation suivante :

Kpy h + Kp, M
AP = P J1 J2 (Iv-2)
S AB. Fpgc
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On y retrouve premierement une contribution de la puissance, notée ici P. Naturellement, plus
la puissance du transformateur est importante, plus il sera volumineux. Inversement, et de facon tout
a fait classique, I'augmentation de la fréquence de fonctionnement, ici, Fpgc, implique une diminution
du volume du transformateur (loi de Lenz).

Des coefficients Kp; et Kp, d’une part et K, et K, d’autre part, sont des coefficients liés
respectivement a la topologie du convertisseur et au facteur de remplissage des conducteurs.

Enfin, la densité de courant efficace au primaire J; et au secondaire J, d’un c6té, et I'amplitude
de la variation d’induction AB de l'autre, sont les parametres qui permettront de remonter
respectivement aux pertes dans les bobinages P,, (aussi appelées pertes Joules, ou encore « winding
losses » en anglais) et dans le circuit magnétique P. (aussi appelées pertes fer, « core losses » en
anglais). lls sont, dans un premier temps, inconnus et sont par ailleurs dépendants de la géométrie. La
résolution, telle quelle, de I'équation ( IV-2 ) est donc impossible a ce stade.

Pour pouvoir appliquer cette formule, il faut pouvoir exprimer les densités de courant J;, ], et
I'amplitude de I'induction AB a partir d’'une estimation des pertes P,, et P.. Pour cela, la prise en
compte de I'élévation de la température AT est essentielle et permet d’exprimer ces derniers

parametres en fonction de la géométrie, sur la base d’un modele thermique surfacique élémentaire :
P, + P,

= _ ¢ (1V-3)

H. Aty

Avec H le coefficient d’échange thermique et Aty la surface d’échange thermique.

On peut introduire un coefficient K,y /. quantifiant la répartition entre les pertes Joules et les
pertes fer. Fixer ce parameétre permet de résoudre indépendamment, pour une élévation de
température AT donnée, les pertes Joules P, et les pertes fer P, :

Py
K = — (1Iv-4)
w/c Pc
1
P, X (1 + )
AT = P. X (1 + Kw/c) _ w Kw/c (1V-5)
H.Ary H. Ay

Il a été démontré dans I'article de référence qu’un produit des aires optimal était obtenu pour
une valeur particuliére de ce coefficient :

Br

Kw/c = > (1IV-6)

Avec Br un parametre du modele de Steinmetz modifié ( V-8 )

= |’évaluation des pertes Joules P, est basée sur une étude analytique monodimensionnelle
(modeéle 1D), tenant compte de I'imbrication des bobinages :

PW = p. (Volwl.llz. gl + Volwz.lzz.gz) ( V-7 )
Avec p la résistivité du conducteur, Vol,y; , les volumes des bobinages primaire et secondaire.

Les fonctions g, et g, représentent I'accroissement de la résistance du bobinage avec la
fréquence pour le primaire et le secondaire. Elles tiennent compte de la forme du courant
(décomposition en série de Fourier du signal) et de I'agencement des bobinages. Ces fonctions
sont liées indirectement au produit des aires. Plus I'entrelacement entre primaire et
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secondaire sera élevé, plus faible sera cet accroissement (réduction du champ magnétique
dans les conducteurs)

= |’estimation des pertes fer P, est basée quant a elle sur un modele de Steinmetz étendu :

P. = (K F® + K ,F*2). ABPF. Vol (1v-8)

Avec K1 5, a; , et Br des constantes liées aux performances du matériau et Vol le volume
du circuit magnétique.

Ce modele de pertes fer est établi par approximation des courbes présentes dans les
datasheets. Enfin, ce modele est valable pour un champ magnétique de forme sinusoidale.
Dans notre cas (champ magnétisant triangulaire), nous considérons que le modele devrait
donner des résultats cohérents étant donné le faible contenu harmonique d’un tel signal.
D’autres modeles permettent de prendre en compte des formes d’ondes autres que
sinusoidales [7] mais cela n’a pas été implanté dans |'outil de dimensionnement.

La combinaison des équations ( IV-2 ) a ( IV-8 ) conduit a I'expression du produit des aires
suivante :

KP1- le + KPZ- KWZ
1 1
2 2
AT.H. Ay AT.H. Ay
(1 + KL) .Voly.81.p (1 + KL) .Volyy,.85.p (1v-9)
AP = PS w/c w/c -
AT.H. Aty Br
= = -Fpec
(14 Kyyc)-Vole. (K¢ F4 + K, Fo2 )

Le second membre de I'équation contient des termes eux-mémes dépendant de AP. La
résolution doit étre numérique, et deux orientations sont possibles :

= Enimposant la fréquence Fpgc : On peut appliguer une méthode « homothétique » (détaillée
dans l'article de référence), dont le principe est que toutes les variables géométriques
(dimensions, surface, volume) évoluent en suivant une loi homothétique. Une forme de circuit
magnétique est imposée au départ, et les différentes dimensions vont évoluer pour converger
vers une solution. C’'est une étape préliminaire permettant de dégager une tendance générale,
avec un circuit magnétique dont les dimensions sont plus ou moins proches du circuit de
référence.

= En imposant le circuit magnétique, et donc le produit des aires AP : C'est maintenant la

fréquence qui est la variable d’ajustement. C’'est I'étape finale permettant la réalisation d’'un
transformateur avec un circuit magnétique directement tiré du commerce.
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1V.4.1.3. Dimensionnement retenu

Nous avons pu trouver, lors des premiers dimensionnements, qu’un transformateur constitué
de deux circuits élémentaires EE64 pouvait atteindre une puissance de 3.75kW. Afin d’éviter la
multiplication des connexions et des tétes de bobines qu’engendrerait I'association de plusieurs
transformateurs, transposer ce résultat en juxtaposant en ligne 2 voire 4 de ces noyaux avec un
bobinage commun est tout a fait envisageable. Trois options ont donc été évaluées pour la réalisation
d’un prototype de 15KW comme illustré sur la figure suivante :

Option 1

- i1 iz ~

V2 Vs

Option 2

&

/T L @
"

~

"

ul S

Option 3

sl Z=aln
W e VI

Figure IV-17 : Différentes options pour I'étage isolé d'une puissance de 15kW

Tensionde Tensionmax Courantmax Tension max Courant max
Option sortie primaire primaire secondaire secondaire
Vs V1 MAX i1 MAx V2 MAX I Max

400V 400V 37.5A

1 650V 25A
200V 200V 75A
400V 400V 18.75A

2 325V 25A
200V 200V 37.5A
400V 200V 37.5A

3 650V 12.5A
200V 100V 75A

Tableau IV-2 : Contraintes électriques pour les différentes options de transformateur
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Une analyse comparative a été menée sur ces trois options. Les paramétres communs appliqués
pour cette analyse sont résumés dans le tableau ci-dessous :

Elévation de Matériau Balayage de Tension continue %‘,’:g:;:fgr::
température  magnétique fréquence c6té primaire thermique
AT = 60°C 3C95 F =50a100kHz V; = 650V H=25W.°C"1.m™2

Tableau IV-3 : Parameétres communs a I'analyse comparative des transformateurs du DAB

Le choix du coefficient thermique est une des difficultés de paramétrage de la procédure. Ce
coefficient n'est évidemment pas constant sur toutes les faces et dépend de la situation du
transformateur dans le systéme. La valeur retenue ici est une moyenne et suppose la mise en ceuvre
d'une convection forcée.

180
170
160
150
140

130
120 Option 1

Pertes (W)

110
100
90
80

50 55 60 65 70 75 80 85 90 95
Fréquence (kHz)

Figure IV-18 : Estimation des pertes c6té transformateur pour la solution compléte 30kW

La Figure IV-18 représente les données de différents dimensionnements (sur I'agencement des
bobinages notamment) pour chacune des trois options. La solution utilisant un transformateur de
15KkW semble donc, d’aprés ces données, présenter moins de pertes que les solutions a deux
transformateurs de 7.5kW. A ceci s’ajoute I'effet bénéfique de réduction des interconnexions entre
les différents sous éléments de ce convertisseur et du nombre de tétes de bobines. Le transformateur
retenu possede donc les caractéristiques suivantes :

F Nl NZ el ez
60kHz 6 4 200pm 300um
AB P, Ji2 Py Pror
0.196T 24.1W 7.9A. mm 2 38.6W 62.7W

Tableau IV-4 : Caractéristiques théoriques du transformateur dimensionné pour 15kW
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La configuration retenue pour les bobinages, permettant d’obtenir les résultats résumés dans le
Tableau IV-4, est un entrelacement quasi-complet entre primaire et secondaire, tel que représenté sur
la Figure IV-19 (représentation non a I'échelle) :

Pl ) ] Pl ® ]
( Q IS
P 0] ] P ) ]
( ] 1S [ © 1S
Pl Q ] Pl ® ]
( ® 1S [ [O) N
P [©) ] P ) ]
[ ® IS ( Q IS
Pl © ] P ® ]
( ® 1S
Pl [O) ] Pl ® ]

Figure IV-19 : Répartition des bobinages ; P : Primaire, S : Secondaire

Dans 'optique de présenter une solution proche pour les deux versions du convertisseur, le
choix a été fait d’utiliser le méme transformateur pour les versions 200V et 400V en sortie. Pour cela,
le bobinage secondaire a été divisé en deux groupes, mis en série dans la version 400V et mis en
paralléle indirectement pour la version 200V (2 ponts secondaires).

1V.4.1.4. Construction et essais

La principale étape de construction du transformateur concerne le bobinage ou la technologie
PCB s’est imposée. C’'est un aspect qui a été considéré en amont du dimensionnement (voir section
IV.4.1.1) et qui impose |'utilisation de conducteurs de 210um d’épaisseur pour le primaire et pour le
secondaire. Chaque spire a été congue sur du circuit simple couche. L'interconnexion entre les spires
d’'un méme enroulement a été faite par I'ajout de rubans de cuivre pré-étamés (Figure IV-20). Pour
simplifier I'assemblage des spires, nous avons opté pour une méthode électrique. L’'ensemble des
spires, non assemblées, ont été contraintes mécaniquement, suffisamment pour laisser passer un
courantimportant dans le bobinage. Le passage de ce courant va faire monter en température le cuivre
jusgu’a atteindre le point de fusion de I'étain assurant ainsi la brasure de toutes les connexions.

spireﬁ\

connexion
(cuivre pré-étamé) @

Figure IV-20 : Assemblage des spires
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L'assemblage du transformateur est représenté sur la figure suivante :

bobinages 1am

entrelacés

Figure IV-21 : Assemblage complet du transformateur

Les premiers essais du transformateur ont montré d’importants et problématiques effets
d’oscillations sur le courant, ici, au niveau du primaire comme illustré sur la Figure 1V-22 :

IRNIANERUN
AL |||
HEREEEEREN
e

Figure IV-22 : Ondulations sur le courant dans la ligne alternative du DAB

Ces ondulations, d’'une fréquence de I'ordre de 500kHz et de plus de 10A d’amplitude, sont
dues aux capacités parasites entre primaire et secondaire. En association avec I'inductance AC du DAB,
un circuit oscillant est constitué et excité par des échelons de tension générés par les ponts. Nous
savons que l'utilisation d’un transformateur planar présente l'inconvénient de capacités parasites
importantes, surtout pour les dimensions en question (surface d’une spire S, de I'ordre de 100cm?).
Un rapide calcul montre qu’entre deux spires jointives, séparées par une couche de FR4 d’épaisseur
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eprs de 350um (matériau de base pour les circuits imprimés de permittivité relative proche de 4), la
capacité inter-spire C;s vaut :

€0- €r FR4- Ssp

CiS = CFR4 = - =~ 1nF (1v-10)

€FR4
Cette valeur a pu étre vérifiée a I'aide d’'un pont RLC de référence HM8118. Afin de réduire
cette capacité inter-spire, nous avons inséré des cales en papier (permittivité €., ~ 2.5) sur une
surface Sy, d’environ 10% de la surface d’une spire (soit 10cm?) pour une épaisseur ep de 350um. Les
90% de surface restante étant de I'air (&, 45 = 1) :

Spiren+1 ~ _ P

Figure IV-23 : Réduction des capacités parasites par ajout de cales en papier

Par calcul, on obtient une capacité inter-spire C;s’, également validée par une mesure avec le
méme pont RLC, de :

Cis' = ! = ! 220pF
BT 1 1 1 —Feslp

IV-11
Crra ( )

+
Cp + Cair  £0-ErFRa- Ssp  €0-Erp-Sp n €0+ ¢ air- Sair
€FR4 ep €air

La réduction des capacités parasites (d’'un facteur 5) a eu pour effet immédiat une forte
réduction de I'amplitude des ondulations de courant :

5?-

T L]
HEEEEEEERE

Figure IV-24 : Réduction des ondulations sur le courant dans la ligne alternative du DAB

Lors des essais en puissance, nous avons observé a I'aide d’une caméra thermique I'évolution
de la température en surface du transformateur (ferrites situées au-dessus et bobinage au niveau des
tétes de bobines), sans systeme de refroidissement. Naturellement, la température au coeur du

PAGE129surR171



CHAPITRE IV : CONSTRUCTION ET ESSAIS DU CONVERTISSEUR

transformateur est plus élevée, mais a ce stade, nous ne souhaitions qu’observer la surface du
transformateur pour avoir une tendance :

o T

|111°C
[N B B L B B o

e .
20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Figure IV-25 : Dispositif de mesure de température au niveau du transformateur (caméra thermique)

Température des bobinages
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Figure IV-26 : Relevés de température des bobinages du transformateur en convection naturelle

Température des circuits magnétiques
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Figure IV-27 : Relevés de température des circuits magnétiques du transformateur en convection
naturelle
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A puissance légerement réduite (environ 12kW), les essais ont été stoppés avant
d’endommager le transformateur (environ 100°C c6té bobinage au bout de 20min). Si I'on suppose
que I'évolution de la température au niveau des bobinages et au niveau des ferrites, prise en compte
séparément, sont régis par deux systemes du premier ordre, la température du bobinage devrait
atteindre 105 a 115°C et les ferrites 150 a 180°C. Cette approximation ne tient pas compte de
I'interaction entre les bobinages et les ferrites. Rappelons-le, ces températures sont obtenues sans
systeme de refroidissement. Initialement, il était prévu d’évacuer la chaleur issue des pertes vers la
surface du transformateur par conduction (bobinage et ferrites en contact proche) et de ventiler. Pour
assurer une bonne conduction, les spires et les ferrites doivent étre les plus rapprochées possibles,
venant en contradiction avec la réduction des capacités parasites, qui suppose I'éloignement des
spires, nécessaire pour le bon fonctionnement du DAB.

S’est alors imposée la nécessité d’imaginer un systeme de refroidissement plus complexe,
permettant de ventiler I'intérieur du transformateur (utilisation de I'air disponible entre chaque spire
et entre les ferrites et le bobinage). Ceci est rendu possible par la mise en place d’un systéme de
canalisation d’air et d’ajout de cales en polymére (impression 3D) disposées sur les spires et ne génant
pas la circulation de I'air. Afin d’assurer une ventilation efficace et une réduction de la température
des conducteurs, nous avons rehaussé la fenétre de bobinage du transformateur, au prix d’une
augmentation d’environ 6% du volume du circuit magnétique (et donc des pertes fer). Afin de remplir
au maximum la fenétre de bobinage, I'épaisseur des cales en polymere a été fixée a 700um :

calg\e

épaisseur 700pum

Figure IV-28 : Augmentation de la hauteur de fenétre de bobinage (gauche) et ajout de cale en
polymere sur les spires (droite). Assemblage complet (bas).

Le bon refroidissement du transformateur est assuré :

= D’une part, par une boite a air, permettant de forcer la circulation de I'air autour des ferrites
et entre les spires. Cette boite a air est également une aide au maintien mécanique de
I'ensemble du transformateur.

= D’autre part, par la séparation des 4 circuits magnétiques (environ 0.5cm). Cette séparation
permet de diviser par 4 la distance parcourue par I'air entre les spires. Les pertes de charge
sont réduites, ainsi que I'augmentation de la température de I'air. Les canaux d’air étant en
paralléle, le débit est multiplié par 4 pour une méme vitesse de I'air.
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Le principe de refroidissement du transformateur est illustré sur la Figure IV-29 :

11T T

¥~ Ventilateur

/\ Boite 2 air

(AAir entrant

Figure IV-29 : Systéme de refroidissement complet dédié au transformateur

Des essais complémentaires ont été effectués avec le systeme de refroidissement complet, cette
fois-ci, a puissance réduite (7kW) puis a puissance nominale (15kW). Des sondes PT1000 ont été
installées entre plusieurs spires. L’élévation de température AT apres stabilisation thermique est
comprise entre 8 et 13°C:

Température des bobinages

401
Twl
15kwW —T .
;5\35 - —TW3
EJ _Tw4
5
£30¢t
D 7kW
(o
5
=251
20 : : : : :
0 5 10 15 20 25

Temps (min)

Figure IV-30 : Relevés de température des bobinages du transformateur en convection forcée

Par cet essai, nous pouvons valider la méthode de refroidissement, permettant d’une part de
réduire I'échauffement du transformateur et d’autre part d’imaginer, par la suite, une mutualisation
du refroidissement de I'ensemble des composants du convertisseur. Cet aspect sera traité en section
IV.6 page 154. Nous pouvons cependant noter que le systeme de refroidissement, tel qu’utilisé pour
la maquette est surdimensionné par rapport aux nécessités. Il s’agit ici d’'une validation de principe.
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1V.4.2. Inductance de la ligne alternative du DAB

Le fonctionnement particulier de I'inductance du DAB avec une composante de courant
purement alternative, pose le probleme de la maftrise des pertes HF tant pour le bobinage que pour
le noyau magnétique. Dans un premier temps, avant de tenir compte des aspects technologiques,
établir la valeur de cette inductance est essentiel.

Comme indiqué dans le Chapitre III, la valeur de I'inductance est un élément crucial concernant
la zone de fonctionnement en ZVS et la puissance maximale transmise. Le choix de I'architecture
composée de deux étages, permettant au DAB de fonctionner en point fixe, est un net avantage sur la
valeur de I'inductance. Située au primaire du DAB, pour la version 400V, cette inductance est soumise
aux contraintes électriques suivantes :

Tension maximale Courant efficace
VM = 1250V iLAC eff = 27A

Tableau IV-5 : Contraintes électrique de I'inductance du DAB

En fonctionnant en point fixe, le DAB fonctionne dans des conditions idéales concernant le
mode ZVS, et ce, en théorie, quelle que soit la valeur de I'inductance. Cependant, nous devons
souligner I'impact de cette valeur en pratique. Dans le cas d’une valeur trop basse, le déphasage
permettant I'accroissement du courant dans l'inductance serait alors trés faible, et la finesse de
réglage de ce parameétre serait alors source de problémes. A I'inverse, une valeur d’inductance trop
importante aurait comme conséquence d’une part, de ne pas pouvoir fournir la puissance totale et
d’autre part, d’avoir a réaliser une inductance plus volumineuse et donc sujette a plus de pertes.

Nous avons donc opté pour une valeur de compromis sur la base des parameétres suivants :

= la fréquence du courant alternatif est la fréquence de découpage du DAB, soit 60kHz,
conformément au dimensionnement du transformateur, soit une période de signal
d’environ 16.67s,

* Letemps de déphasage t,, max entre les ponts primaire et secondaire a puissance nominale
ne doit représenter qu’une faible fraction de la période du courant. Nous I'avons fixé a
environ 1ps (soit un déphasage relatif @rumax de 6% par rapport a la période de
découpage),

= Latension d’entrée du DAB V; est fixée a 650V et la puissance de dimensionnement Pg est
de 15kW.

D’aprés I'équation ( llI-25 ) et en tenant compte des différentes conditions énoncées
précédemment, la valeur de I'inductance est donc proche de 23uH :

Ve. Vi, 1-2
Lac = s Vi @r max( lor max|) S Lac ~ 23uH (IV-12)
m.Ps.FDEC

La construction de cette inductance passe par un choix adapté du noyau magnétique et par un
agencement judicieux du bobinage. Compte tenu des effets liés a la fréquence, I'utilisation de noyau
magnétique a entrefer réparti n’est pas une option compte tenu des niveaux de pertes fer nettement
supérieures a ceux des ferrites ([8], [9]). Comme pour le transformateur, nous avons choisi un matériau
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de type ferrite MnZn dans une forme toroidale (B64290L0699X087) dont les caractéristiques sont
résumées dans le Tableau IV-6.

, . Permeéabilité Pertes fer Volume du
Matériau . . Surface de fer
relative volumiques noyau
N87 W = 2200 Peyol = 400kW.m™3"  Acp,. = 305.6mm? V., = 465cm™3

* : Données pour F = 100kHz, T = 80°C, Byax @sinus = 0-2T
Tableau IV-6 : Caractéristiques du tore B64290L0699X087

Le choix de la valeur de I'entrefer et du nombre de spires est le résultat d’'un compromis entre
induction maximale, encombrement, minimisation de I’entrefer. Tout d’abord, nous pouvons
déterminer le nombre de spires nécessaire, limitant la valeur maximale de I'induction a partir des
éléments précédents et de la loi de Lenz :

dq)LAC Ac Lac’ dBLAc

Vi = Nipg gt = Ny - =2 —2¢ (IV-13)

L’évolution temporelle de la tension aux bornes de I'inductance vy, . et de I'induction By, . sont
représentées sur la Figure IV-31 :

-IVszV:\:S/m L -|:§ A3 -|:§ -|:§

>t e
‘ T
LAC L .
Biac dt=At=t,

|\ SO I
ol | U

Figure IV-31 : Allure de la variation d'induction dans l'inductance du DAB

En fixant, par exemple, une variation d’induction maximale ABy,, . de 0.25T, qui correspond a
des valeurs couramment utilisées lors des dimensionnements, il en résulte, avec ce noyau, un nombre
de spires N, . de:

Vu. t
Ny, =% 5N, =~ 16 (1V-14)
Acr,e- DB,
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Connaissant le nombre de spires, la valeur de I'entrefer e peut étre calculée en s’appuyant sur
le schéma suivant et en posant quelques hypothéses simplificatrices :

= Leflux magnétique dans I'entrefer suit une trajectoire rectiligne, perpendiculaire a la surface
de fer. Cela suppose que le flux traversant I'entrefer est concentré sur une surface
équivalente a la surface du noyau.

= Laperméabilité relative du noyau magnétique 1, est nettement supérieure a la perméabilité
relative de l'air. Cette hypothese est généralement toujours valide. Cette hypothese
implique que la réluctance du noyau magnétique (core) R. est nettement inférieure a la
réluctance de I'entrefer R, et peut donc étre négligée.

Rc LAC

(DNpacl S Rerac

Figure IV-32 : Schéma de principe du dimensionnement de I'inductance du DAB (gauche) et le schéma
équivalent électrique selon la loin d’Hopkinson (droite)

1
clac (1v-15)
H‘O' IJ'I‘ LAC' AC LAC

Avecl.y, . la distance parcourue par le flux magnétique dans le noyau
e

H‘O' AC LAC

RC LAC ~

Re Lac & (Iv-16)

Avec |1, la perméabilité du vide est égale a 4m.1077H.m™1. En supposant que I'inductance
fonctionne en régime linéaire (pas de saturation du noyau), on peut poser :

LAC' I LAC NLACZ
YNI=YRdp - Ny, ..Ip,,. = Re b - Lpc = R (1v-17)
2
(IV-17) > e = Nipe™-Actac o ~ 4.3mm (1v-18)

Lac

En réalité, I'hypothése d'homogénéité du champ dans le noyau et l'entrefer n'est pas
véritablement valide pour de tels épaisseurs. On parle classiquement d'épanouissement des lignes de
champ, qui nécessite de majorer la valeur de I'entrefer calculé avec le modéle élémentaire. Plutét que
d'effectuer de longues simulations par éléments finis, nous avons fait quelques essais avec un tore
coupé en deux et un bobinage provisoire. Il en est ressorti qu’un entrefer d’environ 6mm était
nécessaire pour obtenir une valeur d’inductance adéquate.
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Pour la réalisation proprement dite de cette inductance, rappelons quelques pratiques visant a
minimiser les pertes HF, que nous avons illustré avec des simulations par éléments finis 2D :

= Laprésence d’entrefer implique d’éloigner au maximum les bobinages pour limiter les effets
de proximité avec un champ magnétique externe,

L

&) Density Plot: |J|, MA/m~2

Density Plot: |1, MA/m~2

Figure IV-33 : Exemple d'inductance avec entrefer : bobinage proche de I'entrefer (gauche),
bobinage éloigné de I'entrefer (droite). Données issues de simulation sous femm.

RAC lin = 4.31Q. m_l
Rac _
/RDC =315

RDC lin = 0.137Q. m_l

RAC lin = 1.77Q. m_l
Rac _
/RDC =129
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= Le fractionnement de I'entrefer est également une solution a privilégier car il permet, du
fait de la limitation de I'épanouissement des lignes de champs de réduire également
I'interaction avec le bobinage :

2.850 : >3.00 = 2.850 : >3.00
2.700 : 2.850 - 2.700 : 2.850
2.550 : 2.700 | 2.550 : 2.700
2.400 : 2.550 H 2.400 : 2.550
2.250 : 2.400 H 2.250 : 2.400
2.100 : 2.250 O 2.100 : 2.250
1.950 : 2.100 ! 1.950 : 2.100
1.800 : 1.950 1.800 : 1.950
1.650 : 1.800 1.650 : 1.800
1.500 : 1.650 1.500 : 1.650
1.350 : 1.500 1.350 : 1.500
1.200 : 1.350 1.200 : 1.350
1.050 : 1.200 1.050 : 1.200
0.900 : 1.050 0.900 : 1.050
0.750 : 0.900 0.750 : 0.900
0.600 : 0.750 0.600 : 0.750
0.450 : 0.600 0.450 : 0.600
0.300 : 0.450 0.300 : 0.450
0.150 : 0.300 0.150 : 0.300
<0.00 : 0.150 <0.00 : 0.150
Density Plot: |1, MA/m~2 Density Plot: |1, MA/m~2

EFERANANNEN)

\

\

Figure IV-34 : Exemple d'inductance avec entrefer : entrefer unique (gauche), entrefer divisé
(droite). Données issues de simulation sous femm.

RDC lin = 0.137Q. m_l

RAC lin = 1.6410. m_l RAC lin = 1.080Q. m_l
Rac _ Rac -
/RDC 11.9 /RDC 7.9

Dans le composant final, I'entrefer de 6mm sera réparti en quatre entrefers de 1.5mm en
découpant simplement un tore en 4 et en le ré-assemblant a I'aide d’un systeme de carcasses bloquant
les 4 sections.

Notons que les données renseignées sur les Figure IV-33 et Figure IV-34, issues des simulations
par éléments finis sous femm (2D) ne sont données qu’a titre d’information qualitative. Il n’est pas
raisonnable a ce stade d’espérer obtenir des informations précise d’accroissement de la résistance du
bobinage avec la fréquence, pour ce type de composant, avec une représentation simplifiée 2D. Nous
n‘avons pas réalisé de modélisation 3D car nous souhaitions privilégier I'utilisation de fil de Litz,
impossible a modéliser dans un bobinage toroidal.
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Pour la réalisation du bobinage, par retour d’expérience, nous avons opté pour I'association de
quatre bobines réparties sur la périphérie, au centre de chacune des sections du circuit magnétique.
Nous avons privilégié la mise en paralléle de bobinages utilisant un fil de Litz de faible section, a priori
plus performant qu'un fil de Litz dimensionné pour le courant total. La disposition du bobinage ainsi
réalisé est donnée Figure IV-35 ainsi qu'une vue de l'inductance assemblée :

B

1% a3

O &

Figure IV-35 : Répartition du bobinage de I'inductance AC c6té primaire du transformateur (gauche),
photo de I'inductance réalisée (droite)

Les 16 spires totales sont réparties en quatre groupes de 8 spires, mis en parallele deux a deux,
réparties symétriquement sur la ligne alternative.

Pour réduire les effets parasites de mode commun lors des commutations, I'inductance est
connectée avec 4 bornes entre le pont onduleur et le transformateur. Cela évite une connexion directe
entre le pont onduleur et le transformateur.

Comme pour le transformateur, des essais en puissance (12kW) ont été réalisés, dans un
premier temps sans systéeme de refroidissement (convection naturelle), et stoppés au bout d’une
vingtaine de minutes :

|111°C
I B B B B B B L |
20 30 40 50 60 70 80 90 100 110

Figure IV-36 : Dispositif de mesure de température au niveau de I’'inductance AC (caméra thermique)
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Température des bobinages
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Figure IV-37 : Relevés de température du bobinage de I'inductance AC en convection naturelle
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Figure IV-38 : Relevés de température des circuits magnétiques de I'inductance AC en convection
naturelle

Nous émettons toujours I’hypothese que la température du bobinage et du circuit magnétique
de l'inductance est régie par un systeme du premier ordre. Alors, la température maximale estimée
est d’environ 80°C pour le bobinage et 110°C pour le circuit magnétique.
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Un dispositif de refroidissement a également été mis en place pour cette inductance et deux
sondes PT1000 ont été installés sur une portion du circuit magnétique et au niveau d’un bobinage
(Figure 1V-36). Les relevés de température, a puissance nominale, sont représentés sur la figure
suivante :

70 Température de l'inductance AC
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Figure IV-39 : Relevés de température de l'inductance AC en convection forcée

La température du circuit magnétique ne devrait pas dépasser 55°C et le bobinage devrait
atteindre 45°C.
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IV.4.3. BOOST multicellulaire

Le dernier composant magnétique a réaliser est celui nécessaire a I'étage non-isolé, le BOOST
multicellulaire. Plusieurs solutions sont possibles pour la réalisation de ce composant de filtrage.

I
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——O
A3 43 4d a3 a3 03 5
Composant
IE magnétique
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C; 650V
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Figure IV-40 : BOOST multicellulaire, composant magnétique

Premierement, la solution évidente est le dimensionnement de 8 inductances séparées
(Np = 8). C’'est d’ailleurs cette solution qui a été mise en place dés le départ, pour des questions de
facilité de mise en ceuvre. La démarche liée au dimensionnement de ces inductances sera brievement
expliquée dans la section suivante.

Deuxiemement, vu le nombre relativement élevé de cellules en paralléle, nous avons envisagé
le dimensionnement et la construction d'un coupleur monolithique a 8 cellules, dans I'optique
d’obtenir un gain en masse et en rendement, par rapport aux inductances séparées. Cependant, pour
des questions de respect des délais, nous n’avons pas pu effectuer d’essais expérimentaux a la suite
de la fabrication de ce coupleur. Nous donnerons cependant quelques détails liés a sa conception et
ses performances estimées.
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1V.4.3.1. Inductances séparées

IV.4.3.1.1. Dimensionnement

La démarche de dimensionnement d’inductances de lissage, telles que celles nécessaires pour
le BOOST entrelacé multicellulaire du prototype, est relativement simple, en particulier si I'on utilise
des noyaux a entrefer réparti, ce qui sera le cas ici. Ces inductances « DC » fonctionnent avec une
composante en courant majoritairement continue. La part de pertes supplémentaires dans le bobinage
due a l'ondulation de courant (composante AC) est généralement négligeable et nous ne la
considérons pas lors du dimensionnement. Dans le cas d’inductances fonctionnant avec des
ondulations et des fréquences plus élevées, cette hypothese doit étre reconsidérée.
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Figure IV-41 : BOOST 2 niveaux, 8 cellules, schéma électrique (haut), formes d'ondes pour une
inductance (bas)

Rappelons les contraintes électriques auxquelles sont soumises ces 8 inductances :

Tension maximale Courant moyen

VLDCi MAX = Vi = 650V iLDCiMOY = ILDCi € [625 1875]A

Tableau IV-7 : Contraintes électriques des inductances du BOOST multicellulaire
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Le choix de la fréquence de découpage n’est pas initialement fixé dés le départ. Il résultera d’un
compromis lié au dimensionnement des inductances, mais également, aux performances des ponts de
puissance. Nous pouvons cependant a ce stade considérer une gamme de fréquence Fpgc goosT
comprise entre 40 et 60kHz. Augmenter la fréquence de découpage permet d’obtenir un composant
magnétique global plus performant (masse, pertes) dans une certaine limite, mais aura pour
conséquence de dégrader significativement les performances des composants a semi-conducteurs,
fonctionnant ici en commutation dure.

Nous avons dimensionné et estimé les performances de cet ensemble d’inductances pour le
point le plus critique, a savoir, pour une tension d’entrée de Vg = 200V. Pour une puissance totale de
30kW, chaque inductance est parcourue par un courant moyen I, de 18.75A. Rappelons les
équations principales nécessaires au dimensionnement d’inductance DC. Tout d’abord, la valeur de
I'inductance Lpc peut étre calculée a partir de I’équation suivante :

L Via. (1 — ) (Iv-19)
DC = 7 -
AILDC' FDECBOOST

Cette formule est un point de départ. Le choix de I'ondulation de courant, maximale pour
a = 0.5, et de la fréquence détermineront donc le dimensionnement qui sera également lié aux
éléments ci-apres :

= Lenoyausélectionné. En effet, la forme et le nombre de noyaux utilisés vont avoir un impact,
d’une part sur le champ d’induction DC Bpc, sur la variation d’induction ABpc, mais
également, sur la place disponible pour loger un certain nombre de spires (utilisation de fil
cylindriqgue massif).

Bpc = Dc (1v-20)
NLDC'AC Lpc: N Lpc
Avec Ij, p¢ le courant moyen dans une inductance, Ny . le nombre de spires, Ac . la
surface de fer et N, . le nombre de noyau superposés.
ABAC LDC' AiLDC
ACMAX = 2 =N A N (Iv-21)
Lpc*“cLpc Ve Llpg

Bipc Max = Bpc + Bacmax (1v-22)

Avec By, . max le champ d’induction maximal pour une inductance
= Le matériau magnétique. Il s’agit ici de noyaux a entrefer répartis toroidaux, de chez
Magnetics. Nous avons sélectionné les matériaux de la gamme MPP (Moly Permaloy
Powder Core), présentant les meilleures performances en termes de pertes fer. Le fabricant
met a disposition une formule empirique permettant de calculer les pertes fer, en fonction
du noyau sélectionné :

K
Pcvol = Kpe1-Bacmax 7¢2. FKpes (1v-23)

Avec Py, les pertes fer volumiques, F la fréquence (en kHz), et différents coefficients
empiriques Kp_1, Kp_, et Kp_3 dépendants du matériau sélectionné. Dans notre cas, la
fréquence du signal F est égale a la fréquence de découpage de I'étage BOOST

FpecBOOST-
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Un comparatif succinct des différents matériaux Magnetics est présenté dans le tableau ci-

dessous :
Gamme  Matériau Pertes fer volumiques Permea_b ilite Champ d 1nd1.1ct10n
relative de saturation
MPP® FeNiMa Pcyol = 450kW.m=3" . € [14;550] Bgat = 0.8T
Kool Mu® FeSiAl P, = 550kW.m™3" Wr € [14;125] Bsar = 1T
High Flux® FeNi Pcyol = 625kW.m=3" u. € [14;160] Bsat = 1.5T
* : Données pour F = 100kHz, Byax @sinus = 0-1T, 1 = 60

Tableau IV-8 : Comparatif des gammes proposées par Magnetics

= La perméabilité relative p., ce parametre liant le nombre de spire et la valeur de
I'inductance :

Lpc
2
NLDC

ALy, = (Iv-24)

Avec, AL le facteur d’inductance, dépendant de la perméabilité magnétique du noyau.

Apres différents essais de dimensionnement et considérant les pertes raisonnables des ponts
SiC a 60kHz, nous avons finalement fixé une valeur d'ondulation maximale autour de 40% du courant
DC maximal a cette fréquence de 60kHz, soit environ 8A. Ce compromis permet de limiter la taille des
inductances, tout en ne dépassant pas un courant efficace d'ondulation de quelques Ampéres. Toutes
ces considérations ont conduit a la réalisation de 8 inductances, présentant les caractéristiques
suivantes :

Référence circuit Nombre Perméabilité Surface de fer Surface de
magnétique de noyau relative (par noyau) bobinage
55090 NeLpe = 2 u. = 60 Acrye = 134mm? Ay, . = 610mm?
Nombre de Valeur . Volume de noyau
. ) Fréquence . Masse
spires d’'inductance magnétique (par noyau)
Np,. =40 Lpc = 280uH" F = 60kHz Verpe = 15.6cm3 my . = 3758

Tableau IV-9 : Caractéristiques pour une inductance

En ce qui concerne les performances de cet ensemble de 8 inductances, les pertes fer ont été
calculées a partir des équations ( 1V-23 ). Seules les pertes Joules DC ont été considérées (a 65°C), du
fait de la difficulté d'estimer les pertes dues a I'ondulation, sans passer par une modélisation
chronophage. Le courant efficace a 60kHz n'est pas négligeable (entre 3 et 4A) mais nous avons
considéré que le surcroit de pertes resterait dans des limites raisonnables, ce que confirment les
résultats expérimentaux présentés plus loin.

PAGE 144 sur 171



CHAPITRE IV : CONSTRUCTION ET ESSAIS DU CONVERTISSEUR

Les tableaux ci-dessous résument les performances théoriques pour le point le plus critique en
courant, a savoir, a tension d’entrée minimale Vg = 200V :

Caractéristiques magnétiques

Induction DC Induction AC Induction maximale ;::)ifliﬁ:esnftesr Pertes fer
Kpeq1 = 31.32

Bpc = 0.48T  Bpcmax = 0.107T By, max = 0.58T Kpc, =1.585 Pepy, =7.7W
Kpez = 1.37

Tableau IV-10 : Performances c6té magnétique pour une inductance

Caractéristiques du bobinage

Section de Longueur Résistivité du
conducteur totale cuivre @65°C

Swipe = 3:14mm? Iy, . =41m p, =211InQ.m Rpcr,, =27.5mQ Py . =9.7W

Résistance DC Pertes Joules

Tableau IV-11 : Performances coté bobinage pour une inductance

Les pertes totales pour une inductance P, pc sont estimées a 17.4W pour une masse de 375g.

Données globales
Masse totale Pertes fer totales Pertes Joules DC Pertes totales
totales
mLDC tot — 3kg PC Lpc tot= 61W PW Lpc tot = 77TW PLDC tot= 138W

Tableau IV-12 : Performances estimées pour 8 inductances

IV.4.3.1.2. Réalisation et essais

La construction de ces inductances avec 40 spires nécessite un bobinage sur deux couches, avec
les problémes d'isolement et de capacité parasite associés, si I'on choisit une méthode de bobinage
classique. Nous avons donc introduit une « piece d’espacement » dans I'ouverture centrale qui permet
de bobiner les spires superposées deux a deux au fur et a mesure de I'enroulement. Ainsi, la tension
maximale entre deux séries de deux spires est donc limitée a environ 30V et la capacité parasite
équivalente globale est trés fortement réduite (Figure 1V-42).

Figure IV-42 : Réalisation d’une l'inductance de I'étage BOOST
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Des essais ont ensuite été menés en placant deux inductances en série dans un pont SiC dont
les pertes sont expérimentalement connues (Chapitre II). On impose alors des conditions
correspondant au régime nominal, en courant continu dans un premier temps. Ensuite, en ajoutant
une ondulation (ajout d’un condensateur) et dont les commandes sont programmées de fagon
adéquates (régime proche d'une méthode d'opposition pour les 2 bras du pont) :

Essald o g g

ILDC
LDC1 0..25A

‘_mm_@)—.. |
@|Ve

111

LDCZ

LA

Figure IV-43 : Caractérisation des inductances DC

L'essai a courant constant permet de connaitre les pertes Joules DC (a la précision de la
méthode thermique pres). L'essai avec ondulation permet, dans des mémes conditions de
fonctionnement (méme courant moyen), d’obtenir des informations sur la quantité de pertes
supplémentaires liées aux pertes fer et aux pertes Joules AC. Cet essai est rendu possible par I'ajout
d’une source de tension (condensateur) entre la masse et le nceud reliant les deux inductances entres
elles. On se retrouve finalement avec une classique hacheur fonctionnant en opposition et ol nous
fixons le rapport cyclique correspondant a un passage d’'une tension de 200 a 600V (soit une
ondulation Al d’environ 10A). Enfin, les pertes dans les condensateurs sont négligées. La Figure I1V-44
montre les résultats obtenus.
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Figure IV-44 : Pertes dans les inductances DC

Les pertes totales dans deux inductances a 19A moyen sont de 40W, soit 20W par inductance,
a comparer aux pertes théoriques de 17.4W. Il en résulte une sous-estimation des pertes de I'ordre
de 15% pour les inductances DC en partie due a la non-prise en compte de 'ondulation de courant
(pertes Joules HF) lors du dimensionnement. Les pertes totales pour 'ensemble des 8 inductances
sont donc estimées a 160W.
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1V.4.3.2. Coupleur magnétique

IV.4.3.2.1. Dimensionnement

Afin de réduire encore les pertes, 'encombrement et la masse (160W de pertes totales, pour
une masse de 3kg), il nous a semblé intéressant d’envisager |'utilisation d’un coupleur magnétique
monolithique a 8 phases :

I;
46.2A
—»—O
RELR LR el oLl el et et ia
I |
50..150A lipc .
» > I
T
—— TNV
l’—"m = V]
0—:01”0" Ci 650V
V 1 ) G
200...500\/‘[<> T Cg L rm P
6.25...Cle5131.75A
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Les équipes montpelliéraine et toulousaine possédent une grande expérience en la matiere,
avec la réalisation de plusieurs coupleurs DC a leur actif introduits avec d’excellents résultats dans des
structures « hacheur » ([10], [11]).

La conception du coupleur pour notre application repose principalement sur |'utilisation d’une
routine d’optimisation (Figure 1V-45) sous Matlab développée au fil des années au sein de I'équipe
toulousaine au LAPLACE. Un prédimensionnement (géométrie, pertes) du coupleur est effectué en
fonction des données du cahier des charges et de la variable d’optimisation (volume, masse, ou encore
pertes). Ces résultats sont affinés grace a une estimation des pertes fer d’une part (modélisation par
la méthode iGSE) et des pertes joules d’autre part (simulations 2D sous femm). Les résultats obtenus
sont réinjectés dans la routine et permettent, apres dimensionnements successifs, de converger vers
un résultat final.

L'expérience dont dispose ces équipes a également été trés utile pour la réalisation de ce
composant magnétique. Malheureusement, pour des raisons de délais, nous n’avons pas pu mettre a
I’épreuve ce coupleur magnétique durant cette thése. Les éléments de performance qui seront
présentés dans cette section seront donc théoriques, en précisant que les résultats expérimentaux
obtenus dans les applications citées plus haut étaient tres proches de ceux du design.
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7 N\
Routine d'optimisation
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Figure IV-45 : Fonctionnement de la routine d'optimisation de coupleur

Dans notre cas, plusieurs parameétres ont été considérés. Tout d’abord, nous avons envisagé le
dimensionnement d’un coupleur fonctionnant a 60kHz, comme les inductances séparées. Nous avons
également exploré d’autres pistes, notamment la réduction de la fréquence, pour soulager les
composants a semi-conducteurs de I'étage BOOST. Il en est ressorti qu’un coupleur fonctionnant
plutét a 40kHz serait avantageux. Les données théoriques de ce coupleur sont résumées dans le
tableau ci-dessous :

Fréquence Nombre de cellules  Masse totale Volume de « fer »
F = 40kHz 8 myer = 3kg 460cm3
Elévation de température Pertes fer Pertes Joules Pertes totales
ATicr = 39°C P.icr = 21.5W Py 1cT = 84.2W Picr = 106W

Tableau IV-13 : Tableau récapitulatif des performances du coupleur
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Au cours de ce travail, nous sommes arrivés jusqu’a la réalisation du coupleur, dont une vue est
donnée ci-dessous :

Figure IV-46 : Photo du coupleur réalisé
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IV.5. Essais du convertisseur en boucle ouverte

IV.5.1. Mise en place des essais

Afin de valider les performances du convertisseur, il était nécessaire de mettre en place une
méthode efficace pour obtenir un fonctionnement du prototype a 15kW et réaliser parallélement des
mesures précises, au moins des pertes totales. Le choix s’est porté sur une « variante » de la méthode
d’opposition, déja évoquée dans ce manuscrit (voir Chapitre II) :

VE:VS

gz»—r:>

— \n O O™
<
ool Nl w!
o=

Figure IV-47 : Schéma de principe pour les essais du prototype

Cette méthode permet de faire fonctionner le systeme dans les conditions nominales, sans
introduire de charge et en utilisant une source d’alimentation qui ne fournit que les pertes du systeme.
Du fait des rendements visés, (n = 96%), une alimentation de référence 600V - 1kW est suffisante.

Pour la mesure du rendement, cette méthode permet non seulement de simplifier la démarche
mais également de gagner grandement en précision. En effet, les pertes du convertisseur
correspondent directement a la puissance fournie par la source et sont mesurées par une simple
méthode volt-ampéremétrique. En couplant ces résultats avec ceux obtenus par des méthodes
thermiques sur certains sous-ensembles (ponts SiC, inductances DC), il est alors possible de faire un
bilan de pertes relativement précis.

Cependant, une limitation de cette méthode est I'impossibilité de couvrir toute la gamme de
tension d’entrée. La sortie du DAB est rebouclée sur I'entrée du convertisseur BOOST, imposant de
fait Vg = V5. Nous pourrions ajouter un convertisseur DC/DC supplémentaire pour pouvoir balayer
toute la gamme de tension d’entrée. Simplement, cette solution souleve le probléme d’une nouvelle
source de pertes dans le systéme global et donc d’estimation correcte du rendement du prototype
seul. Ceci dit, le point le plus critique du point de vue des pertes se situant a basse tension (fort
courant), la méthode reste tout a fait cohérente pour démontrer la faisabilité du convertisseur.
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Le calcul du rendement nécessite la connaissance de la puissance utile P,,. Cette derniére valeur
s’obtient en mesurant le courant dans la boucle de retour qui est finalement le courant de « sortie »
du convertisseur Ig et en multipliant par la tension d’alimentation :

Pl.l = Vs.ls = VE'IS ( IV-25 )

Ppertes = Vg. Ipertes (1vV-26)
P

n= w (Iv-27)

Py + l)pertes

Les premiers essais ont été consacrés au convertisseur fonctionnant avec une tension de sortie
Vs de 400V, pour des raisons de simplicité de réalisation. L'idée dans un premier temps était de
montrer le bon fonctionnement de la maquette « sur table », comme l'illustre la photo suivante :

Gestlon de § Caméra
— BE ventllatlon ' -

Conditionnement des! | o= - -
k- ‘mesures de température =i S=_~C(arte Contréle/Commande

- =

Figure IV-48 : Photo essais de la maquette « sur table » version 400V en sortie

La surveillance des températures de I'ensemble des éléments du systeme est une démarche
importante lorsque I'on souhaite démontrer sa faisabilité. Pour cela, une caméra thermique a été
installée principalement pour observer (surveiller) la surface du transformateur et de I'inductance AC
lorsque ceux-ci ne présentaient pas de systeme de refroidissement (convection naturelle). Par la suite,
chacun des éléments s’est vu équipé d’un dispositif permettant d’évacuer les pertes et donc de limiter
la montée en température (convection forcée a air). Un ensemble de sondes de températures
(PT1000) a été installé pour obtenir des informations dans des endroits difficiles d’acces (température
des spires et des ferrites).
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IV.5.2. Essais du convertisseur, version 400V

Pour ce premier essai, nous ne disposions que d’un seul pont BOOST avec donc 2 inductances
au lieu de 4. Les inductances fonctionnent donc avec un courant doublé par rapport a celui
normalement prévu pour ce point de fonctionnement. Le schéma électrique des essais pour ce
convertisseur est le suivant :
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Figure IV-49 : Schéma électrique des essais du prototype de 15kW, version 400V en sortie

Le courant fournit par I'alimentation DC [ertes, image des pertes du systeme, est mesuré a I'aide
d’un multimetre Agilent 34405A. Le courant de « sortie » Ig, représentatif de la puissance utile est
obtenu via la mesure de la tension aux bornes d’un shunt de mesure Vig. Cette tension, ainsi que la
tension du bus intermédiaire V; sont elles aussi mesurées a I'aide de multimeétres de méme référence.
Des sondes de tension et de courant sont également installés pour observer a I'oscilloscope les formes
d’ondes principales, que sont les tensions et courants au primaire et au secondaire du transformateur :

800V

400V

ov

Figure IV-50 : Chronogrammes des tensions et courants du transformateur, version 400V

Les données correspondantes aux essais en puissance sont les suivantes :

. , , Tension Courant image des Courant de sortie
Tension d’entrée . Y ve .
intermédiaire pertes utile
Puissance de sortie utile Pertes totales Rendement
PS = 16.4kW Ppertes = 470W T| = 97. 22%

Tableau IV-14 : Performances du convertisseur, version 400V, a puissance nominale
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Notons que pour ce point de fonctionnement, I'objectif initial d’'un rendement n = 96% est
satisfait, avec un rendement de 97.22%.

Par la méthode thermique, nous avons estimé la répartition des pertes entre chaque pont de
puissance. Chaque pont est équipé de son propre systeme de refroidissement, les résistances
thermiques équivalente Rty g4 ont été obtenues apres calibration :

Différence de température entre dissipateur et air
Pont BOOST Pont DAB Primaire Pont DAB Secondaire
ATqapoost = 26°C ATgapap1 = 16°C ATqapas2 = 25°C

Pertes associées
PBOOST = 995W (212%) PDABl = 613W (13%) PDABZ = 957W (204’%)

Pertes totales des composants a semi-conducteurs

Poonts = 256.5W (55%)

Tableau IV-15 : Part des pertes dans les composants a semi-conducteurs, version 400V

Des essais complémentaires ont permis d’identifier la part des pertes dans les inductances DC
et AC dans les mémes conditions de fonctionnement et a 'aide de la méthode thermique. Il en est
ressorti les données résumées dans le tableau ci-contre :

Inductances DC Inductance AC Transformateur (par déduction)

PLDC = SOW PLAC = 635W PTransfo = 100W

Tableau IV-16 : Pertes dans les composants magnétiques

Ces différents éléments permettent d’établir la répartition des pertes au sein du systéme global
et d’orienter le concepteur sur les pistes d’amélioration :

DAB Secondaire

95,7W Inductances DC

50w

Inductance AC

DAB Primaire
63,5W

61,3W

Transformateur
100W

Figure IV-51 : Répartition des pertes a puissance nominale, version 400V
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IV.6. Intégration

Les essais de la maquette ont été réalisés dans un premier temps « sur table ». Chaque élément
(pont de puissance, transformateurs, inductances) et leurs systemes de refroidissement respectifs
étaient alors installés et gérés indépendamment. Au cours de cette thése, nous souhaitions proposer
un prototype a caractére plus « industriel ». C'est pourquoi, une phase d’intégration a été menée en
paralléle. L'intégration du prototype a eu pour criteres majeurs la mutualisation du systeme de
refroidissement et la réduction des connexions entre les différents composants.

Nous précisons cependant qu’aucune simulation thermique n’a été effectuée pour valider
I'intégration de ce prototype, compte-tenu des nombreuses données collectées sur les maquettes
préliminaires. Une surveillance des températures par caméra thermique et sondes de températures
(PT1000) a été mise en place pour valider le comportement du prototype a température ambiante.

Les sous-ensembles du convertisseur (ponts de puissance, transformateur et inductance)
étaient tous dotés d’un systeme de ventilation fonctionnant grace a une canalisation puis une
aspiration de I'air de la source des pertes, vers I'ambiant.

Dans sa version « intégrée », le méme principe a été retenu. Pour ce faire, nous avons opté pour
I"utilisation d’'une bofte a air, acheminant I’air chaud issu des différents éléments, puis extrait vers
I'extérieur par lintermédiaire de ventilateurs. Chronologiquement, la phase d’intégration du
convertisseur s’est d’abord concentrée sur I'étage isolé :

Carte numérique

( Ventilateurs )

ﬁBoTteéair : i l ! i:

] : 1.
Acheminement Radiateurs
de l'air chaud -

du transformateur !

== ponts de puissance

. 1 Bus barre
(tension d'entrée
= B | ctdesortie du DARB)
Transformateur
et boite a air
associée

K Inductances )
AC

Figure IV-52 : Intégration du DAB ; vue en perspective (gauche) & vue arriéere (droite)
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Ventilateur
Carte numérique }

Boite a air/\

Capteurs
de courants

Inductances DC
1/cellule

Bus barre
(tension d'entrée et

Retour capteurs de sortie du BOOST)

de courant

Figure IV-53 : Intégration de I'étage BOOST ; vue avant (gauche) et vue arriére (droite)

IV.6.1. Validation de I'intégration, version 400V

La premiere étape a été la validation du bon refroidissement apres intégration de la maquette.
Pour cela, nous avons effectué un essai a puissance nominale, dans les mémes conditions électriques
que l'essai décrit dans la section 1V.5.2. Nous avons principalement observé les températures des
composants magnétiques de |'étage isolé (transformateur et inductance AC) :

Tg(l)npérature circuits magnétiques (transformateur)

% Température bobinages (transformateur)
Tcl Twl
80 ) 80 — w2
—T
w3
—T
70 70 w4
o o
< <
L60F g60r
2 3
o £
8.50F 8.50F
g g
= =
40
30
20 | | | | | | 20
0 10 20 30 40 50 60

0 10 20 30 40 50 60
Temps (min)
Figure IV-54 : Température des circuits magnétiques (gauche) et des bobinages (droite) du
transformateur apreés intégration

Temps (min)

PAGE155SUrR 171



CHAPITRE IV : CONSTRUCTION ET ESSAIS DU CONVERTISSEUR

Température inductance AC

90r
Tcl
80+ _Twl
70
o
&
L60r
=
I=]
R Y A VU S N A S
S50t
g
F
401
30F
20 L L L L L :
0 10 20 30 40 50 60

Temps (min)
Figure IV-55 : Température de I'inductance AC aprés intégration

Les essais apres intégration ont montré des températures convenables pour ces composants
(inférieures a 60°C pour le transformateur et inférieures a 90°C pour I'inductance AC). L'intégration
de la maquette a donc démontré son intérét sur la mutualisation du systeme de refroidissement, mais
également, sur la diminution des différentes connexions, réduisant les perturbations d’ordre CEM.

1V.6.2. Essais du convertisseur, version 200V

1V.6.2.1. Equilibrage des courants secondaires

Dans un premier temps, il était important d’évaluer le déséquilibre entre les deux secondaires
du transformateur. Ce déséquilibre est di aux imperfections de cadblage du transformateur
(inductances de fuite, résistances de bobinage et de connexions) et aux résistances a I’état passant des
composants a semi-conducteurs, symbolisée en premiére approximation par un couple
inductance/résistance en série. Une représentation simplifiée du DAB est représentée ci-dessous :

Pa

1 I'2a
. ;\ VacZa

I'op
V2b TVaCZb

Figure IV-56 : Représentation simplifiée du DAB, version 200V

PAGE 156 SUR 171



CHAPITRE IV : CONSTRUCTION ET ESSAIS DU CONVERTISSEUR

Un essai a puissance réduite (300V au primaire, 100V au secondaire) et avec un courant de
sortie de 30A a permis de relever les formes d’ondes illustrées sur la Figure IV-57. Un déphasage
identique est appliqué aux deux secondaires (@, = ©@p).

jz::“«w )" W ]‘W'MW’———N' ] YN TELEDYNE Ry

ov

- MMWWMW N

“2us us

Figure IV-57 : Déséquilibre entre les courants secondaires

Le courant différentiel iy; est obtenu a partir du capteur de courant décrit dans la section
IV.2.3.2.2 et aprés avoir renseigné la sensibilité du capteur dans I'oscilloscope. Ce déséquilibre, pour
ce point de fonctionnement a puissance réduite, est de I'ordre de 6A créte a créte, sans compter les
ondulations a trés haute fréquence.

La premiere action corrective a laquelle nous avons songé est I'attribution d’un déphasage
différent pour chaque secondaire (¢, # @y). La finesse de réglage, en temporel, est de 20ns (période
d’horloge de l'oscillateur sur la carte FPGA), ce qui correspond a une finesse de réglage 8, de
déphasage de 0.43°. Nous avons donc imposé, pour les mémes conditions d’essai a puissance réduite,
un déphasage de @, = @, + 8. Les formes d’onde obtenues sont illustrées sur la Figure IV-58 :

400V
200V
ov
-200V

-400V

Figure IV-58 : Déséquilibre entre les courants secondaires, déphasage différent entre les deux
secondaires

On observe directement ici qu’une action par la commande numérique pour tenter de
compenser le déséquilibre des courants secondaires est trés sensible et ne permet pas un équilibrage
efficace et robuste. Cette option n’est donc pas adaptée.
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Si I'on reprend le schéma simplifié Figure 1V-56, en supposant une étude au premier
harmonique, on peut poser les équations suivantes dans le domaine complexe :

Vacr = (r; + 1. jw). I; +Vy (Iv-28)
Vacza = E —(rza + 12a-j(’0)-12_a (1v-29)
Vaczb = Vap — (r2p + Iop. jw). I2p (1v-30)

Les tensions V,, et V,, d’une part, et les tensions V,.,, et V,.,p, d’autre part sont équilibrées

naturellement par la « mise en parallele » des deux secondaires. L’expression du courant de
déséquilibre peut donc s’écrire :

Id_l:lZ_a_IZ_b:(Zib_ZiZ;))_-Z(Z_Z_E) (IV-31)

L2b-L2a

Avec @ =Ty, + lhs.jw (1Iv-32)
Zap = Tap + Ip. jo (1v-33)
Voa =Vop = V3 (1v-34)
Vacza = Vaczb = Vacz (I1v-35)

Naturellement, le courant de déséquilibre sera d’autant plus important que I’écart entre les
deux impédances des secondaires le sera. C'est pourquoi, nous avons opté pour un équilibrage
« passif » en déplacant l'inductance, initialement au primaire, vers le secondaire. En déplacant
I'inductance au secondaire, I'impédance globale de chaque secondaire est augmentée, et de fait, le
déséquilibre entre elles est atténué.

Cette action a permis d’obtenir un équilibrage naturel, sans nécessité d’introduire une
commande différente pour chaque pont. Les deux inductances réalisées (une pour chaque secondaire)
ont été dimensionnées selon la méme démarche que décrite précédemment dans la section IV.4.2. La
figure suivante illustre I'opération effectuée :

o B

L i igd g g .

Figure IV-59 : Déplacement de l'inductance aux secondaires
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Un essai a puissance nominale cette fois-ci a permis de valider la méthode, comme l'illustre la
figure suivante :

I’\‘ TELEDYNE LECROY
WoOK

600V

200V

ov
-200V -100V
-200V

-600V

Figure IV-60 : Déséquilibre réduit entre les courants secondaires, inductance placée au secondaire

On remarque ici que les deux courants secondaires sont identiques. On peut noter également
I’effet bénéfique supplémentaire qu’est la réduction des oscillations a trés haute fréquence.

1V.6.2.2. Validation des performances du convertisseur a 200V

L’équilibrage des courants secondaires étant a présent validé, nous avons mis en place I'essai
permettant de valider le fonctionnement du convertisseur dans sa version a tension de sortie de 200V :

. , , Tension Courant image des Courant de sortie
Tension d’entrée . P .
intermédiaire pertes utile
Vg = Vg = 204V V; = 632V Ipertes = 3.59A Is = 76.5A
Puissance de sortie utile Pertes totales Rendement
PS = 15.6kW Ppertes = 733W T| - 95- 5%

Tableau IV-17 : Performances du convertisseur, version 200V, a puissance nominale

Pour cet essai, les inductances ajoutées au secondaire du transformateur ne disposaient pas de
systeme de refroidissement (convection naturelle). Les températures atteintes jouent naturellement
de facon non-négligeable sur le rendement. Il s’agit d’une piste d’amélioration pour ce convertisseur.
Précisons cependant qu’il s’agit du point de fonctionnement le plus défavorable (tension d’entrée de
200V). Nous sommes donc optimistes pour le respect du rendement de 96% imposés par le cahier
des charges pour des tension d’entrée supérieures (contraintes allégées au niveau de I'étage BOOST).
De plus, précisons ici que I'étage BOOST non-isolé fonctionnait a la méme fréquence que le DAB soit,
60kHz. Naturellement, une réduction de la fréquence de découpage pour cet étage aurait un impact
certainement favorable sur le rendement global du convertisseur. Cette réduction de la fréquence
serait d’autant plus intéressante avec le remplacement des inductances DC par le coupleur
précédemment décrit dans la section IV.4.3.2.
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IV.7. Régulation du convertisseur

IV.7.1. Description Générale

Lors de la conception du convertisseur et des essais en puissance, nous avions évoqué la
possibilité de réguler le convertisseur. L’ objectif final est d’obtenir une tension de sortie controlée avec
de bonnes performances en régulation de charge, méme si le cahier des charges qui nous a été fixé ne
contient pas de prescription a ce propos. Nous avons donc fait une étude théorique basée sur 'usage
de modeles moyens et de simulations pour définir les caractéristiques et les réglages d'une chaine de
régulation. Comme nous l'avons déja précisé, le temps nous a manqué pour mettre en ceuvre
expérimentalement cette chaine mais tous les éléments matériels existent sur le prototype avancé
pour réaliser cela.

Le convertisseur étant composé de deux étages, nous avons opté pour une double régulation.
La premiére concerne la tension intermédiaire V; générée par le BOOST avec l'introduction d'une
boucle de courant d’entrée interne afin d'améliorer la dynamique de réponse aux variations de charge.
La seconde permet la régulation de la tension de sortie Vg générée par les deux étages DAB mis en
paralléle et doit étre également munie de boucles de courant internes afin de réaliser I'équilibrage
entre ces deux étages. La consigne de la tension intermédiaire V;_cons doit étre est fixe et proche de
Vs/m avec I'objectif de maintenir le DAB dans le régime optimal quelle que soit la tension de sortie.
La figure ci-dessous indique la disposition générale envisagée.

1 - R N A
,E ’ n?n(z—lf\ LAC m 52
I o
: CT % CT
VE<> ::CE e 1 s
boca ||| %} o =¥

£ W
PWM BOOST Lic m M
2 A L ILDC1—MES % ot
S
Cp[ i1B (p) Q i) o v T
4

ILDcz-MEsi
Corty 5 (P)
PWM DAB I

ILDCS-MES L x L s1-MEs il

Coiig 5 (P) H@“ Coriyp (P) Corvp (P) ‘—®H

IsszEs3
Gty (MH%)

Figure IV-61 : Régulation de la tension de sortie du convertisseur
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Pour mettre en place cette régulation du point de vue théorique, nous avons dans un premier
temps établi des modeéles moyens des deux étages, les conditions d'usage de ces modeles étant
remplies (filtrage) [8]. Ces modeles permettent d’établir les différentes fonctions de transfert du
systeme en considérant une variation légére autour d’'un point de fonctionnement pour chaque
grandeur du systéme (analyse petits signaux). Par la suite, pour un signal X, on notera X sa composante
« petits sighaux » et X sa composante continue (a I'échelle de la fréquence de découpage).

Ainsi, il est possible d’utiliser les outils de I'automatique linéaire a temps continu et régler les
parametres des différents correcteurs a I'aide de critéres classiques comme la marge de gain ou la
marge de phase.

1V.7.2. Modélisation et boucles du BOOST

Dans la réalité, le BOOST est constitué de 8 cellules en parallele, chacune étant munie d'une
inductanceLpc. Son comportement peut étre décrit a partir d'un modele a une cellule dont
l'inductance d'entrée est Lpc/8. C'est I'un des intéréts de l'association de cellules qui permet
d'améliorer la dynamique intrinséque de la structure.

La fonction de transfert pour la régulation de la structure BOOST est donnée ci-apres, dans
I'nypothese d'une structure monocellulaire :

1_L.¢.p

Vi Vi 8-a?® © (Lpc/8+1).p A (1v-36)

(1—(1) 1+ I'.Ci.p +LDC'Ci'p2 (1—(1)2 <1+ I'.Ci. + LDc.Ci.pZ) ! )
1—-a) 8.(1—-w (1-a0)?  8.(1—a)?

Avec r la résistance série de I'inductance.

\7i=

Il en découle les deux équations suivantes, I'une utile pour la boucle de tension, I'autre, pour la
boucle de courant :

v 1_‘171.&2.13 v .

~ i 8.(1— R i N

Vi=I—.E' ! Vg ) 'ILDC_I_.I'V-—'li (1v-37)
V:

) 1 1 oo 1+1-Gop ~ N
= . . 1. . . V-
'LpC 1—a 1+ I. Clp +LDC'Ci'p2 i (1—(X)2 1+ I'.Ci. + LDc.Ci.pz « ( )

1-a) 8(1—-w 1-w)?  8.(1-w)?

A partir de ces fonctions de transfert, on peut établir un schéma bloc du BOOST avec ses
régulations aux petits signaux (Figure IV-62). Chaque boucle est munie d'un filtre de mesure (premier
ordre) placé a la sortie des capteurs de courant et de tension et d'un correcteur proportionnel-
intégral :

L’équation générale du correcteur est donnée selon la formule suivante :

1+tp
C =K-— V-39
p1(p) o ( )

Et I’équation du filtre associé au capteur (de tension ou de courant) :

1
Heire (p) = Kiire - T tmp (1v-40)
1lt-
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v

L L Vi 1
1—«a r.Ci.p , Lpc.Cj.p? T TV
1+=—"5+ 1 14+2-C.p
Boucle interne de courant 1-o 8(01-0a M
iLpc-cons P Y. J a li . __Lnc J N
K gt iEP (x i Ly Gep Ipc |v '-wEg-o2 P Vi
iB 7° 5 » -E R
Tig-P a 1-o r.Gip , Lpc.Gip I Vi
Ha-oz TR -wz ‘ 1+y-Gop
ILbCc-MES B,
1+ Thiei-p
14 Typ.p Vi—-MES By
- I
vE TyB-P ‘—% 1+Tfiltv-p

Vi—CcoNs

Boucle externe de tension

Figure IV-62 : Schéma bloc, régulation du BOOST (représentation petits signaux)

Dans cette représentation, la tension d’entrée Vi est supposée constante, ses variations dans la
gamme d'usage du systeme étant lentes. Le courant de sortie (courant intermédiaire i;) est une
perturbation dont nous verrons l'impact a 'aide de simulations. La démarche est classique, on regle
tout d'abord la boucle de courant interne, on établit ensuite la fonction de transfert en boucle fermée
du nouveau bloc ainsi constitué qui va intervenir dans la boucle de tension puis on regle finalement
cette derniére.

Dans cette configuration, les différents parametres utilisés sont indiqués ci-dessous. Les
correcteurs des boucles de tension et de courant ont été réglés en respectant une marge de phase de
45° et en ne considérant pas l'influence du courant de sortie. Son impact sera étudié en simulation, ce
qui est beaucoup plus souple que d'étudier analytiquement le comportement de la boucle fermée

compléte en présence de variations de charge.

By Tile v B; Trilt i
0.01 0.2ms 0.01V/A 0.2ms
Kys Ty Kip TiB

1 0.5ms 0.2 0.2ms

Tableau IV-18 : Parameétres de régulation pour le BOOST
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1V.7.3. Modélisation et boucles du DAB

Les fonctions de transfert du DAB dans les mémes hypotheses de modélisation, et pour un

ensemble composé de deux DAB en parallele, sont beaucoup plus simples :

Vii(1—-2.9r1) Vii(1-2.9r)) 1

\75_

= P Prz — sy — '
4Lpct-Fpec-Cs1.P " 4Laca-Fpec-Cs2.p 2 2Cgp.p °8  2Cga.p

ig,  (Iv-41)

Le schéma bloc utilisé pour étudier la régulation est donné ci-dessous, avec la méme logique
que précédemment ; introduction de filtres sur les capteurs de courant et tension et de correcteurs
proportionnels-intégral. Dans ce cas, on peut noter que les boucles de courant nécessaires a
I'équilibrage ne permettent pas d'améliorer les performances dynamiques de la boucle externe

puisqu'elles introduisent un terme qui s'apparente a une perturbation.

152-MES | Ty p [
- Is1
1s1-MES Bi

T+ Theip |
Is1-cons w. o Atmupp| PRI V(-2 po) 2Cs.p
TP i pp @ 4Lac2- Fpec- Cs-p

~ ~

Is2—CONS _— 1+ Typ.p k— PRr2| V.(1-29gry)
A % 22 tppp L@ 4Lac1-Fpec. Cs. p
1s2-MEs Boucles d'équilibrage des courants

L g 1tTnp “VS—MES By
VP tpp % 1+ Ty p

5 Boucle externe de tension
Vs—_cOoNs

Figure IV-63 : Schéma bloc, régulation du DAB (représentation petits signaux)

De la méme fagon, les correcteurs ont été réglés en I'absence de variation du courant de charge,
avec toujours l'objectif d'observer le comportement dynamique a I'aide de simulations. Les différents

parametres de cette chaine de régulation sont donnés le tableau ci-dessous :

By Tile v B; Trilt i
1 0.2ms 1mV/A 0.2ms
Kyp Typ Ki1p = Kizp Titp = Tizp
3 1ms 0.1 1ms

Tableau IV-19 : Parameétres de régulation pour le DAB

PAGE163 surR171



CHAPITRE IV : CONSTRUCTION ET ESSAIS DU CONVERTISSEUR

IV.7.4. Vérification des performances a partir de simulations

A partir des éléments précédents, nous avons réalisé différentes simulations a I'aide du logiciel
PSIM, ce qui permet d'avoir une tres bonne idée du comportement réel de la structure, les
convertisseurs étant complétement représentés, avec en particulier I'impact du découpage, non pris
en compte dans les modéles moyens. Le schéma de simulation est le suivant :

Ci N2 =Cs 2y @ls :DV

f)
CPLLi1_D
D : e
CPl.v B Vi_cons

Figure IV-64 : Schéma électrique (PSIM), régulation de la tension de sortie du convertisseur

Pour limiter les temps de calcul, le BOOST n'est constitué que d’une seule cellule munie d'une
inductance d'entrée Lpc/8. Nous avons conservé une fréquence de découpage égale a celle d'une
cellule. De ce fait, I'ondulation de courant est beaucoup plus élevée que dans la réalité mais cela a peu
d'importance compte-tenu de I'objectif de ces simulations qui est d'observer les évolutions des
composantes basse fréquence. De plus, toutes les tensions issues des capteurs sont filtrées donc cette
ondulation n'est que faiblement réinjectée dans la boucle. La charge est constituée d'un générateur
de courant controlé qui permet d'imposer des impacts de charge et qui n'introduit pas
d'amortissement. C'est donc une situation défavorable, bien adaptée a I'évaluation de la robustesse
de la régulation.

Nous avons réalisé de nombreuses simulations en introduisant progressivement les différents
niveaux. Les résultats présentés plus loin ont été obtenus avec un échelon de courant de charge variant
entre 70 et 140A (demi-charge/pleine charge), pour une tension de sortie fixée a 200V.

Les chronogrammes de gauche recouvrent une demi-période du créneau de charge tandis que
les chronogrammes de droite constituent un zoom qui permet de voir I'évolution du courant AC lors
de la transition de courant de charge et donc le mode de fonctionnement du DAB. Dans la situation
ou les deux boucles de tension sont actives, la consigne de tension du BOOST est en proportion
constante de la consigne de tension du DAB, pour rester dans la zone de bon fonctionnement de ce
dernier.
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La simulation de la Figure IV-65 correspond au cas ou le BOOST n'est pas régulé, avec un rapport
cyclique imposé en boucle ouverte pour obtenir une tension intermédiaire proche de 600V. Le DAB
est muni d'une boucle de tension et des boucles d’équilibrage des courants. Un déséquilibre résistif a
été introduit entre les deux étages DAB. Pour une meilleure visualisation des transitoires, la valeur
moyenne a été retranchée aux tensions Vg et V;. Dans cette situation, les transitoires sur le BOOST
sont trés importants et induisent des contraintes significatives sur le courant d'entrée du BOOST, avec
des répercussions sur les courant intermédiaires. La tension de sortie est correctement contrélée. On
constate également sur le zoom (Figure IV-65 droite) que le mode ZVS est maintenu pendant
guasiment tout le transitoire. Cependant, méme si ces transitoires seraient finalement amortis dans la
réalité (ici la variation de charge est a 50Hz donc tres rapide), cette configuration n'est gueére
acceptable.
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Figure IV-65 : Résultats de simulations. BOOST non régulé, DAB régulé en tension et équilibrage des

courants
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Figure IV-66 : Résultats de simulations. BOOST régulé, DAB régulé en tension et équilibrage des
courants
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La Figure IV-66 montre I'évolution des mémes grandeurs dans le cas ol le BOOST est régulé en
tension avec une boucle interne de courant d'entrée. Comme on pouvait s'y attendre, le transitoire est
maitrisé, en particulier sur le courant d'entrée. Le comportement du DAB est quasiment inchangé, les
perturbations liées au transitoire du BOOST en boucle ouverte ont simplement disparu.

Ces différents résultats démontrent que le principe d'une double régulation sans couplage entre
les deux groupes de boucles, a I'exception de consignes en tension proportionnelles, fonctionne et
permet d'obtenir des performances tres satisfaisantes, en tout cas dans une approche théorique.
Néanmoins, on sait bien que des problemes de mise en ceuvre peuvent étre rencontrés, en particulier
du fait du bruit inévitable réinjecté dans toute la chaine de commande par le découpage. Cet ensemble
devrait étre testé chez ECA, dans la prolongation industrielle de ce travail.
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CHAPITRE V:
CONCLUSION GENERALE
ET PERSPECTIVES

Dans I'objectif de proposer de nouvelles architectures de conversion de puissance, avec
isolation galvanique, I'entreprise ECA-Robotics voulait une démonstration de faisabilité d’'un
convertisseur DC/DC isolé haute fréquence et a forte puissance (30kW). Ce saut technologique a pour
ambition d’orienter les projets futurs de I'entreprise vers ce type d’architecture. Le gain sur le volume
et la masse est I'objectif principal, tant les contraintes mécaniques sont de plus en plus exigeantes.
Deux possibilités sur la tension de sortie ont été étudiées, amenant ainsi a la réalisation de deux
convertisseurs, I'un fournissant une tension de 200V et 'autre, une tension de 400V.

La principale difficulté rencontrée dans ce travail est la forte variation de la tension d’entrée,
entre 200 et 600V. Si I'on considére une architecture isolée devant gérer cette large plage de tension,
les courants efficaces, notamment vus par le transformateur, sont nettement disqualifiant compte
tenu de I'objectif de rendement. Cet aspect a été traité dans le Chapitre III, ol nous avons comparé
différentes architectures prometteuses a partir d’'un modele de pertes dans les composants a semi-
conducteurs développé dans le Chapitre II.

Nous avons rapidement orienté ce travail vers la conception d’une architecture a deux étages.
Un premier étage non-isolé permet de gérer cette variation de tension, le deuxieme étage fournissant
I'isolation demandée. Cette direction avait pour objectif principal la réduction des contraintes en
courant pour I'étage isolé, fonctionnant dans des conditions nettement plus favorables et donc
présentant des performances exceptionnelles.

Cette orientation a permis, dans des conditions des plus contraignantes, d’obtenir des
rendements tres élevés, en régime permanent, pour les deux convertisseurs : 97.2% pour la version
Vs = 400V et 95.5% pour la version Vg = 200V, alimentées respectivement avec des tensions
d’entrée de 400 et 200V. Pour des tensions d’entrée dans la gamme la plus basse, le rendement est
naturellement moins élevé. Cependant, nous sommes confiants sur la tenue de ce critere (n = 96%)
sur la plage de tension nominale (entre 300 et 600V). Ce démonstrateur a permis de valider le réel
intérét d’une structure a deux étages pour une application a forte variation de tension d’entrée,
chaque étage possédant un rendement supposé au-dela de 98%.
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Des pistes d’amélioration de ce rendement ont été également évoquées, notamment par
I'utilisation d’un coupleur magnétique, dimensionné et construit par les équipes montpelliéraines et
toulousaines. Ce coupleur permettrait d’'une part, de réduire les pertes « magnétiques » dans |'étage
BOOST non-isolé, tout en permettant, d’autre part, de réduire les pertes par commutation dans les
composants a semi-conducteurs dans ce méme étage en autorisant un fonctionnement a fréquence
de découpage plus basse.

Une technique de réduction des capacités parasites entre les spires du transformateur a ouvert
la voie a une méthode de refroidissement particulierement efficace et originale. Bien que cette
méthode soit difficilement industrialisable, nous pensons qu’il s’agit d’une piste intéressante et a
développer davantage.

Un aspect malheureusement développé partiellement concerne la régulation de ce
convertisseur. Des essais a courant de sortie régulé ont pu étre mis en place et validés pour faciliter
les mesures de rendement. Cependant, par manque de temps, la régulation de la tension de sortie n’a
pu étre abordé que sur le plan théorique et par simulation. Il s’agit d’un des principaux axes de travail
a développer par la suite.

De nombreux autres aspects ont été écartés, sur le plan théorique en tout cas, pour assurer le
respect de I'objectif initial, a savoir, la livraison d’un prototype répondant au cahier des charges. De ce
fait, la CEM n’a été abordée que par la mise en place de « bonnes pratiques ». La tenue mécanique n’a
évidemment pas fait I'objet d’étude approfondie. Ce sont des exemples d’axes de travail a développer
par la suite au sein de I’entreprise.
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