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Résumé

L’apparition de convertisseurs multicellulaires parallèles entrelacés et magnéti-
quement couplés a conduit ces dernières années à améliorer les performances des
convertisseurs (en termes de densité de puissance, d’efficacité, de dynamique,. . .).
Le pendant de ces améliorations successives résulte en une nécessité d’équilibrage
précis des courants de phase, ce qui entrâıne une complexification de la commande
des ces convertisseurs.

Une première étape de détermination de la fonction de transfert d’une boucle
d’équilibrage des courants nous permet de déterminer la nature des correcteurs
d’équilibrage de ces courants. Cette étude nous permet d’appréhender des sys-
tèmes plus complexes avec différentes topologies de couplage magnétique entre les
bras du convertisseur parallèle.

Suite à une étude bibliographique mettant en avant le manque de précision des
techniques actuelles de mesure des courants de bras, nous proposons une technique
d’émulation analogique précise de ces courants ne nécessitant qu’un seul capteur.
Deux prototypes ont été réalisés et permettent de valider cette technique.

Enfin, face à l’intérêt grandissant que portent les industriels pour des architec-
tures modulaires, deux innovations permettant de s’affranchir d’un circuit spéci-
fique de supervision sont proposées. Dans un premier temps, une technique mo-
dulaire d’équilibrage des courants est proposée et validée expérimentalement : elle
permet, entre autres, une mesure différentielle précise des courants de bras. Ensuite,
une méthode de génération modulaire de porteuses triangulaires auto-alignées est
proposée et validée grâce à la réalisation d’une maquette de test. L’association de
ces deux techniques nous permet de proposer une architecture entièrement modu-
laire ne nécessitant plus de circuit de commande superviseur.
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� Inductances couplées � Transformateur inter-cellules

� Commande modulaire

i





Abstract

Development of interleaved power converters with coupled inductors has en-
hanced converters performances (better power density, efficiency, transient res-
ponse. . .). Such improvements lead to the necessity of a precise current-sharing in
the converter legs, and consequently to much more complex control strategy for
those converters.

First step is to determine current sharing loop transfer function in order to
choose the kind of sharing corrector and calculate its parameters. State-space re-
presentation is used to consider any coupling topology.

Because flux induced in coupled inductors must be controlled with accuracy,
a bibliography study emphasizes the lack of precision in present current-sensing
techniques. Then, a precise analogical emulation of currents in every leg, based
on only one current sensor, is proposed. Two prototypes have been developed and
validate this approach.

Finally, because of growing interest of industrial in modular architectures, two
innovations which avoid the use of central specific circuit are presented. First, a
masterless and modular current sharing technique is proposed and tested : it allows
a very precise differential current measurement and regulation. Then a modular
generation of self-aligned triangular carrier for interleaved converters is proposed
and confirmed by test. The association of both techniques leads to a full masterless
and modular approach for the control circuit of parallel converter with coupled
inductors.
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temps de mode différentiel 155
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clique - b) Retour à l’équilibre des courants de bras suite à un dés-
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échantillonneur de tension et la boucle d’équilibrage des courants . 109
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boucle d’équilibrage des courants . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112
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4.14 Influence d’une porteuse mal déphasée sur les courants de bras et
de sortie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132

4.15 Principe du générateur de porteuse triangulaire ; a) schéma de prin-
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commande d’activation (En) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 141
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Introduction générale

L’électronique de puissance est une discipline en constante évolution. Les inno-
vations de ces derrières années, tant au niveau des composants que des structures,
l’ont rendu indispensable aussi bien pour les systèmes stationnaires que pour les
applications embarquées et ceci quelque soit la gamme de puissance.

Cette thèse s’inscrit dans le projet national (GIS) 3DPHI (Three Dimensio-
nal Power Hybrid Integration). Une réflexion y est actuellement menée sur les
architectures de conversion pour déterminer celles qui semblent les mieux adaptées
à l’intégration, la modularité et la reconfiguration. Les convertisseurs multicellu-
laires, séries ou parallèles, offrent les degrés de libertés qui permettent d’aller dans
ce sens. Ils permettent, en modifiant le nombre de cellules, de s’adapter à un ca-
hier des charges nécessitant des fortes tensions ou de forts courants, d’améliorer
la qualité spectrale des formes d’ondes obtenues sans pour autant augmenter les
fréquences de découpage et d’imaginer des stratégies de reconfiguration pour faire
face à la défaillance d’un composant par exemple.

Cependant, les convertisseurs multicellulaires nécessitent des architectures de
commandes plus complexes. Les topologies séries nécessitent une boucle d’équi-
librage des tensions aux bornes des capacités de découplage afin de répartir les
contraintes en tension aux bornes des cellules de commutation. Les topologies pa-
rallèles nécessitent une boucle d’équilibrage des courants afin de répartir les dissi-
pations thermiques équitablement entre les bras du convertisseur. L’équilibrage des
structures parallèles reste néanmoins plus difficile à réaliser. En effet, la récente in-
novation en termes d’intégration de puissance que constitue le couplage magnétique
des bras nécessite un équilibrage très précis des courants. Un très faible déséqui-
libre en courant peut engendrer une saturation du noyau magnétique et mettre en
défaut le convertisseur : une mesure très précise des courants ou de leurs différences
doit alors être mise en œuvre.

De nombreuses structures de convertisseurs statiques peuvent tirer partie du
couplage magnétique des bras mis en parallèle. Elles nécessitent alors la mise en
œuvre de lois de commandes adaptées à ces architectures. Nous listons ci-dessous
ces différentes structures :

– Hacheurs dévolteurs (alimentation de processeurs, Voltage Regulator Mo-
dules dans la littérature),
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– Hacheurs survolteurs (Connexion d’une pile à combustible à un bus de tension
DC),

– Flyback (interconnexion de bus DC basse tension et haute tension),
– Onduleurs et redresseurs (alimentation de secours, variateurs de vitesse)

Notre travail s’est focalisé sur les lois de commandes adaptées pour un hacheur
dévolteur parallèle à bras magnétiquement couplés. Pour que cette étude bénéfi-
cie aux autres architectures de convertisseurs énumérées ci-dessus, il faut adapter
notre étude au cas par cas.

Nous nous sommes intéressés à différents aspects de la commande des convertis-
seurs parallèles. Nous avons commencé par déterminer les correcteurs d’équilibrage
des courants pour un convertisseur parallèle à bras magnétiquement couplés. Puis,
nous avons développé deux architectures très différentes d’équilibrage des courants,
toutes deux issues de techniques innovantes de mesure de courant. La première
est une architecture centralisée d’émulation des courants de bras, qui nécessite la
mesure d’un seul courant et qui, à terme, pourrait intégrer des fonctions de super-
vision. La seconde tire partie de la nature modulaire des convertisseurs parallèles.
Elle propose une architecture modulaire d’équilibrage basée sur une mesure dif-
férentielle des courants et une génération modulaire des porteuses triangulaire, le
but étant de permettre à ces architectures de s’affranchir d’un circuit spécifique de
supervision.

Le premier chapitre place le sujet de thèse dans le contexte bibliographique.
L’évolution des architectures et la nécessaire complexification des architectures de
commande y sont présentées. Ce chapitre met en évidence les deux tendances que
suivent les architectures d’équilibrage : l’approche centralisée et l’approche modu-
laire. Une présentation des différentes techniques de mesure des courants permet
de démontrer leur incompatibilité avec la nécessité de mesures précises et appairées
des courants pour les convertisseurs parallèles à inductances couplées.

Le deuxième chapitre met en place une représentation dans l’espace d’état d’un
convertisseur parallèle à bras magnétiquement couplés. Ceci nous permet de dé-
terminer la nature des correcteurs d’équilibrage quelque soit la topologie de cou-
plage et le nombre de bras du convertisseur. Des simulations en boucle fermée avec
différents correcteurs sont réalisées et permettent de synthétiser les avantages et
inconvénients de chacun des correcteurs.

Le troisième chapitre explore une méthode originale de mesure de courant dont
l’information sur les courants de bras est délivrée par un seul capteur de courant.
Nous proposons à partir de ce signal une approche centralisée d’émulation ana-
logique fine du convertisseur afin de reconstruire en temps réel et avec précision
les courants de chacun des bras. Deux réalisations de l’émulation analogique du
convertisseur sont mises en œuvre, une première permettant de stocker l’infor-
mation sous forme de courant dans des inductances et la seconde permettant de
stocker l’information sous forme de tension dans des condensateurs.
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Enfin, le quatrième chapitre propose des solutions d’architecture de commande
modulaire permettant d’intégrer le circuit de commande au plus proche de la cel-
lule de commutation et de s’affranchir du circuit mâıtre de supervision. Dans un
premier temps, nous présentons et réalisons une technique modulaire de calcul des
erreurs en courant utilisant des mesures précises de courants différentiels. Dans
un second temps, nous proposons une technique de génération modulaire de por-
teuses triangulaires. Un ASIC est réalisé et permet de valider ce concept. Ces deux
innovations constituent un pas en avant important vers une approche modulaire
affranchie du circuit de supervision.
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parallèle
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1.2.2.1 Caractéristiques et principe de fonctionnement 12

1.2.2.2 Ajout de la boucle d’équilibrage des courants . 15

1.2.2.3 Boucles mises en jeu pour les convertisseurs pa-
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6 1. Techniques de régulation des convertisseurs à structure parallèle

1.1 Introduction

Ce chapitre a pour objectif de dresser un panorama des techniques de régula-
tion des convertisseurs à structure parallèle. Ce panorama n’a pas pour vocation
d’être exhaustif, mais de permettre d’exposer les objectifs de la thèse tout en les
replaçant dans le contexte bibliographique.

Nous allons ici nous intéresser aux techniques de régulation des convertisseurs
parallèles et notamment aux topologies appelées VRM (Voltage Regulator Module),
qui font l’objet de constantes améliorations pour suivre la montée en puissance des
microprocesseurs exigeant une tension inférieure à 1V, un courant supérieur à 100A
et une dynamique très rapide [Com06], [Goo97], [Zha96]. Ces spécifications pré-
sentent un challenge pour la conception de systèmes d’alimentation performants et
moins encombrants. C’est donc dans un contexte innovant que les topologies VRM
et leurs structures de régulation ont dû évoluer pour satisfaire des contraintes de
plus en plus strictes.

Nous allons tout d’abord présenter la chronologie des évolutions qu’ont sui-
vies les topologies VRMs et les boucles de régulation qui leur sont associées ainsi
que les nouvelles contraintes qu’elles ont générées. Enfin, nous présenterons dans
une seconde partie, les différentes techniques de mesure des courants nécessaire à
l’équilibrage des courants des convertisseurs parallèles.

1.2 Evolution des topologies VRMs et de leurs

boucles de régulation associées

Les convertisseurs parallèles ont fait l’objet de nombreuses études au sein de
notre groupe de recherche. Ce qui a motivé et guidé l’évolution de ces structures est
une recherche de l’amélioration de la densité de puissance. Cet aspect est plus direc-
tement traité dans les thèses de Valentin Costan [Cos07] et Nadia Bouhalli [Bou09].
Nous allons présenter rapidement ces innovations successives des topologies de
conversion, et nous présenterons conjointement, de façon plus détaillée, les modifi-
cations des structures des boucles de régulation que cela a entrâıné.

1.2.1 Structure classique d’un VRM

1.2.1.1 Caractéristiques et principe de fonctionnement

Un VRM est un système d’alimentation de microprocesseur permettant de ré-
pondre à de sévères exigences en termes de courant, de performances dynamiques,
de coût et de fiabilité. La structure classique d’un VRM est décrite sur la figure (1.1).
Il s’agit d’un seul convertisseur DC/DC de type Buck. Pour améliorer les perfor-
mances de cette structure, on utilise un transistor MOSFET fonctionnant en mode
de redressement synchrone en lieu et place de la diode de roue libre pour réduire
les pertes en conduction [Mit97]. La figure (1.2), montre un exemple de VRM pour
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alimenter le microprocesseur “Pentium II” (2.8V/10A).

Figure 1.1 – Schéma électrique du convertisseur DC/DC simple Buck

Figure 1.2 – VRM alimentant le microprocesseur Pentium II [Bou09]

Un des problèmes majeurs des VRMs concerne le choix des éléments du filtrage
au niveau de la sortie : l’inductance et les condensateurs. Dans ce type d’applica-
tion, le choix n’est en général pas réalisé selon le critère habituel d’ondulation du
courant de bras et l’ondulation de la tension de sortie mais résulte d’un compro-
mis entre un bon rendement en régime permanent et une réponse transitoire très
rapide, tout en garantissant une variation de tension faible en sortie malgré des
à-coups de charge importants [Bou09].

1.2.1.2 Boucle de tension et AVP

La structure de régulation est alors très simple, il s’agit d’une seule boucle de
tension permettant de garantir une tension adéquate aux bornes du microproces-
seur. On a alors le schéma électrique ci-dessous qui permet d’imposer une tension
fixe aux bornes du microprocesseur. La tension de sortie Vout est comparée à une
référence Vref , cette comparaison engendre à travers un correcteur une tension d’er-
reur Vεv, aussi appelée modulante qui est l’image en tension du rapport cyclique D.
Le calcul de ce correcteur a été très étudié et est bien connu des concepteurs. On
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pourra retenir qu’il est constitué d’une action intégrale engendrant une erreur sta-
tique nulle et que sa fréquence de coupure en boucle ouverte est placée en général
à fdec/10 et au maximum à fdec/5. L’erreur issue du correcteur est alors compa-
rée à une porteuse triangulaire ou en dent de scie, qui générera ainsi les ordres
de commande des interrupteurs de la cellule de commutation. Dans le cas d’une
rectification synchrone l’ordre de commande u1 de l’interrupteur low-side (ls1) est
le complément de l’ordre de commande u1 de l’interrupteur high-side (hs1).

Figure 1.3 – Schéma électrique de l’AVP pour un convertisseur DC/DC simple
Buck

Une amélioration consiste à ajouter une boucle de courant dite AVP (Adaptive
Voltage Position) qui ajuste la tension de sortie en fonction du courant de charge.
En régime dynamique et suite à une variation très rapide du courant de charge,
le VRM doit maintenir la tension de sortie dans une fourchette bien définie pour
assurer le bon fonctionnement du microprocesseur. Lorsque les VRMs sont apparus,
ils ne présentaient pas d’AVP, le circuit d’asservissement permettait de maintenir
la tension de sortie fixe quel que soit le niveau de charge. Dans ce cas, la variation
maximale de la tension de sortie suite à un impact de charge est égale à la moitié
de la plage de tolérance (1.4) [Zha00].

Figure 1.4 – Réponse en régime transitoire dans les deux modes d’asservisse-
ment, (a) Boucle d’asservissement sans AVP, (b) Boucle d’asservissement avec
AVP [Zha00]

Une deuxième solution consiste à augmenter la plage de fluctuation de la ten-
sion de sortie suite à impact de charge. Il s’agit d’un contrôle du niveau de tension
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de sortie Vout en fonction du courant de charge Iout. Ce mode de contrôle est connu
dans la littérature sous le nom de “Adaptative Voltage Position” (AVP) [Zha00],
[Wai01], [Yao03]. D’après la figure (1.4), l’AVP permet de maintenir la tension de
sortie du VRM, proche de Vmax quand le courant de sortie Iout est faible. Lorsque
Iout est fort, l’AVP provoque la chute de tension de Vout et la maintient faible sans
dépasser la limite inférieure Vmin. Quand Iout décrôıt, l’AVP dans ce cas provoque
une augmentation de la tension de sortie et la maintient élevée sans dépasser Vmax.
Un tel comportement permet de doubler l’amplitude des variations brusques de
tensions occasionnées lors d’à-coups de charge. Ceci permet de diminuer considé-
rablement la taille de la capacité externe. La figure (1.5) montre la caractéristique
statique (Vout, Iout), en mode AVP, pour différents points de fonctionnement. La
tension de sortie régulée Vout est fonction du courant de charge, dans une fenêtre
comprise entre la tension maximale Vmax et la tension minimale Vmin.

Figure 1.5 – Caractéristiques statiques : sans et avec AVP [Bou09]

La figure (1.6) montre le schéma de principe de ce type de régulation.

Figure 1.6 – Principe de compensation de la tension de sortie avec AVP

Outre l’intérêt certain que présente cette technique en termes d’intégration de
puissance comme cela a été montré en [Sch03], cette technique permet, du point
de vue de la régulation, d’intégrer, au sein de la boucle de régulation, une boucle
de courant en cascade avec celle de tension. C’est ce que nous allons démontrer
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ci-après par le calcul. Ce calcul est réalisé dans le cas d’un simple buck, il peut en-
suite être généralisé pour un convertisseur parallèle. Dans ce 2ème cas, on n’injecte
pas au niveau de la boucle de tension Iout mais Iavg=Iout/q, q étant le nombre de
bras en parallèle.

Le courant I ′out, image du courant moyen de sortie Iout, s’exprime par :

I ′out = α · Iout (1.1)

. . . avec α : facteur d’atténuation.

Comme le montre cette dernière figure, le courant I ′out circule dans la résistance
RFB pour créer, en régime permanent, une chute de tension VDROOP à travers la
résistance RFB tel que :

VDROOP = RFB · α · Iout (1.2)

La tension de sortie, Vout s’exprime à partir des équations précédentes comme
suit :

Vout = Vref −RFB · α · Iout (1.3)

. . . avec Vref : tension de sortie de référence.

La figure (1.7) montre la caractéristique statique (Vout, Iout) en tenant compte
de Vref et de VDROOP ainsi que le schéma équivalent du VRM.

Figure 1.7 – Schéma équivalent du VRM en tenant compte de VDROOP [Bou09]

La tension Vεv, à la sortie de l’amplificateur opérationnel (Fig. 1.3 et Fig. 1.6)
est une image du rapport cyclique D. Cette tension Vεv s’exprime comme suit :

Vεv = (1 +
Z2(p)

Z1(p)
) · Vref (p)−

Z2(p)

Z1(p)
· Vout(p)− Z2(p) · α · Iout(p) (1.4)
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. . . avec Z1(p)=RFB et Z2(p)=Rc +
1

Cc(p)

D’après la relation (1.4), la tension Vεv est fonction de la tension Vout et du
courant Iout (en régime petit signal, Vref (p) est nulle). L’AVP implique ainsi la
mise en œuvre implicite d’une boucle en courant comme nous le présentons dans
le schéma bloc figure (1.8). Étant donné que I ′out est la représentation à un facteur
d’échelle près du courant moyen de sortie Iout, le rapport cyclique D sera donc
sensible à toute variation de ce courant.

Figure 1.8 – Schéma bloc équivalent d’une boucle AVP

Dans ce cas :

Vεv = CI(p) · (Iref (p)− α · Iout(p)) (1.5)

. . . avec : Iref (p)=CV (p) · (Vref (p)− Vout(p)) d’où :

Vεv = CV (p) · CI(p) · (Vref (p)− Vout(p))− CI(p) · α · Iout(p)) (1.6)

On voit par cette expression que la tension Vεv, image du rapport cyclique D,
est fonction, en dynamique, du courant moyen de sortie.

Avec Vref (p) = 0 et par identification avec l’équation (1.4), on montre bien
l’équivalence, en dynamique, de l’AVP avec une régulation cascade tension-courant :

CI(p) = Z2(p)etCI(p) =
1

Z1(p)
(1.7)

Pour résumer, la boucle de régulation en mode AVP permet :
– En statique, que la tension de sortie soit régulée à une valeur dépendant du

courant de charge ;
– En dynamique, d’obtenir les propriétés dynamique d’une régulation cascade

tension-courant.
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NB : On voit bien apparâıtre un signe moins (-) dans la relation (1.4) qui est
représentatif d’une contre réaction : si Iout augmente, le rapport cyclique D dimi-
nue et inversement.

Nous ne détaillerons pas plus les techniques d’asservissement de tension, qui ne
constituent plus, aujourd’hui, un frein au développement des VRMs, notamment
grâce à la technique de l’AVP.

1.2.2 Convertisseurs multicellulaires parallèles

1.2.2.1 Caractéristiques et principe de fonctionnement

Dans le but d’augmenter la densité de puissance, une solution pourrait consis-
ter à augmenter la fréquence de découpage du convertisseur de type Buck, per-
mettant ainsi de réduire la valeur de l’inductance sans augmenter les ondulations
du courant de bras. Mais dans ce cas les pertes par commutation dans les semi-
conducteurs de puissance augmentent. Pour surmonter ces compromis, les concep-
teurs ont adopté la topologie de convertisseurs multicellulaires parallèles entrela-
cés [Zho98], [Zho99a].

La figure (1.9) montre la topologie d’un VRM pour un courant de sortie supé-
rieur à 50A. Il s’agit de ‘q’ convertisseurs DC-DC de type Buck mis en parallèle et à
sortie filtrée. Les inductances de filtrage sont toutes identiques (L1 =L2 =L3 = . . .
=Lq=L) et indépendantes. Ces convertisseurs partagent les mêmes condensateurs
d’entrée Cin et de sortie Cout. D’après la figure (1.9), chaque convertisseur DC-DC
est réalisé avec une rectification synchrone. Les q bras parallèles sont parcourus par
le même courant moyen Iout/q (Iout : courant de sortie). Le courant sera réparti sur
les ‘q’ bras, limitant ainsi les contraintes sur chaque interrupteur et augmentant la
surface d’échange thermique. Les signaux de commande ont le même rapport cy-
clique D et sont déphasés de 2π/q pour optimiser le spectre des courants d’entrée et
de sortie [Zum04]. Les tensions délivrées par les ‘q’ cellules de commutation sont des
tensions carrées de niveaux 0 et Vin et déphasées de 2π/q. Les ‘q’ tensions forment
un système de tensions équilibrées (tensions de même fréquence fondamentale et
de même contenu harmonique). La mise en parallèle de plusieurs convertisseurs à
commandes entrelacées offre de nombreux avantages [Cos07] :

– amélioration des formes d’ondes à l’entrée et à la sortie du convertisseur
(ondulation faible à q · fdec) ;

– possibilité d’atteindre des puissances élevées avec des composants standards
de plus faible calibre et donc plus performants (fiabilité, durée de vie, rapi-
dité...) ;

– réduction du coût total du convertisseur, par l’utilisation de composants stan-
dards de calibre plus faible ;

– distribution de la puissance sur plusieurs bras et donc une meilleure réparti-
tion des dissipations thermiques ;

– modularité du convertisseur qui permet notamment de répondre à d’éven-
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tuelles modifications du cahier de charges.

Figure 1.9 – Convertisseurs parallèles entrelacées

La figure (1.9) montre la forme d’onde du courant de sortie d’un convertisseur à
‘q’ bras parallèles entrelacées : la fréquence apparente du courant est égale à ‘q’ fois
la fréquence de découpage. La même forme d’onde du courant de sortie se répète
tout les (1/q)·Tdec.

L’effet de l’entrelacement des courants de chaque bras peut être décrit par le
rapport des ondulations absolues ∆Iout/∆Ioutmax (Ioutmax : ondulation du courant
maximale pour D=50% et q=1). Le tracé de l’évolution de ce rapport en fonction
du nombre de bras en parallèle et de la valeur du rapport cyclique (1.10) permet
de mettre rapidement en évidence la caractéristique suivante : l’augmentation du
nombre de cellules en parallèle entrâıne une augmentation du courant de sortie et
une réduction du rapport ∆Iout/∆Ioutmax . On divise par q2 l’ondulation relative du
courant de sortie.

Un autre effet de l’entrelacement des courants de bras est l’annulation ponc-
tuelle de l’ondulation du courant de sortie. Les résultats de la figure (1.10) montrent
qu’il existe q-1 valeurs du rapport cyclique pour lesquelles l’ondulation du courant
de sortie s’annule. Ces valeurs dépendent du nombre de cellules entrelacées et sont
égales à : k/q avec kε[1 . . . q].

Par ailleurs, on peut constater par le calcul que l’entrelacement de q cellules de
commutation permet de réduire la valeur de la capacité de sortie de (1/q) [Com06].
D’une manière générale, l’entrelacement est une solution adoptée dans les VRMs
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Figure 1.10 – Ondulation réduite du courant de sortie [Cos07]

Figure 1.11 – Carte mère d’un Pentium IV (1.3V/70A) incluant un VRM à trois
bras parallèles entrelacés à inductances séparées [Bou09]



1.2. Evolution des topologies VRMs et de leurs boucles de régulation associées15

permettant de réduire l’inductance équivalente
(
Lfeq =Lf/q

)
pour améliorer le

temps de réponse en régime transitoire et réduire la capacité de sortie puisque la
valeur de cette dernière est principalement imposée par les contraintes en régime
transitoire.

1.2.2.2 Ajout de la boucle d’équilibrage des courants

Une des caractéristiques attendue de ces structures est la distribution stable et
équitable de la puissance et donc du courant à travers les modules de puissance.
Les modules mis en parallèle ne sont pas identiques car ils peuvent présenter des
imperfections. Ces dernières peuvent être liées aux composants actifs (résistances
en conduction différentes, seuils de conduction différents), aux composants passifs
(résistances différentes des bobinages) ou aux circuits de commande (les signaux
n’ont pas le même rapport cyclique). Si rien n’est fait pour équilibrer les courants
entre les divers modules alors il se peut que certains modules subissent un courant
excessif. Ceci peut alors causer un stress thermique sur les modules concernés et
mettre en péril la fiabilité et la durée de vie du convertisseur dans son ensemble.

Les structures VRM ne sont pas en pratique des architectures qui garantissent
un bon équilibrage des courants. Afin de répondre aux exigences de rendement
de ces structures, les cellules de commutation sont conçues comme de très bonnes
sources de tension, c.-à-d. des sources de tension avec de très faibles résistances en
séries. En effet, on peut, en valeur moyenne et sans AVP, représenter une topologie
VRM par le schéma présenté figure (1.12). Les cellules de commutation sont alors
modélisées par des sources de tension Di ·Vin contrôlées par les rapports cycliques
Di, et mises en série avec de très faibles résistances séries Roni . Ces sources de
tension en série avec leur résistance respective sont mises en parallèles et connec-
tées à la charge. Dans le cas d’un VRM, Roni est la résistance équivalente due à
la présence des résistances à l’état passant RDSon des interrupteurs de la cellule
de commutation, des résistances séries des bobinages DCR et des résistances de
câblage. En général, la résistance à l’état passant des interrupteurs est prépondé-
rante par rapport à la résistance série des bobinages et du câblage.

On peut mâıtriser les valeurs des rapports cycliques, en revanche les valeurs des
résistances équivalentes peuvent présenter de forts désappairages. La figure (1.13)
présente les caractéristiques des sources de tension de la figure (1.12). On re-
marque figure (1.13)-(a) qu’un faible déséquilibre des sources de tensions causé
par un désappairage résistif, peut entrâıner un fort déséquilibre des courants de
bras. Un cas plus problématique est présenté figure (1.13)-(b). Plus les sources
de tensions tendent vers l’idéal plus leur caractéristique ressemblera à une droite
quasi-horizontale. Dans ce cas, un très faible déséquilibre des sources de tension
peut induire qu’un seul bras conduit presque tout le courant Iout.

C’est à partir de ce constat que sont apparues les premières techniques d’équi-
librage des courants de bras. L’idée mâıtresse étant que si c’est à cause de la très
faible résistance série de la source de tension qu’il est difficile d’équilibrer les cou-
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Figure 1.12 – Schéma électrique d’un convertisseur parallèle en statique

Figure 1.13 – Déséquilibre en courant causé par un désappairage résistif (a) Cas
classique de désappairage, (b) Cas de sources de tension quasi-idéales
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rants, il suffit de dégrader la qualité de cette source de tension en augmentant, phy-
siquement ou par la commande, la résistance série équivalente. Il est alors apparu
des techniques d’équilibrage en boucle ouverte que l’on trouve dans la bibliogra-
phie sous le nom de “droop current-sharing”. Plusieurs schémas ont été proposés
dans la littérature [Irv00], [Ayy04], [Ho07], mais au regard des faibles performances
en termes de précision (≈ 10%), cette technique a rapidement laissée la place aux
techniques de régulation en boucle fermée.

On met alors en place ce que l’on appelle une boucle d’équilibrage des courants
que l’on trouve sous le nom de “current-sharing” dans la bibliographie. L’idée étant
de compenser tout désappairage résistif et toute dissymétrie introduite par le cir-
cuit de commande, par une correction de rapport cyclique sur chacun des bras du
dispositif. De manière très basique, cette boucle fermée consiste à capter chacun
des courants de bras, les comparer à leur valeur moyenne et à partir de l’erreur
obtenue, générer une correction de rapport cyclique pour annuler l’erreur et donc
le déséquilibre de chacun des courants. Cette nouvelle boucle d’équilibrage des cou-
rants utilise autant de mesures de courant et de correcteurs d’équilibrage qu’il y
a de bras mis en parallèle. Le parallélisme a permis d’améliorer les performances
des VRM, mais engendre une complexification certaine des structures de régulation.

La boucle d’équilibrage en courant va donc produire une correction des rapports
cycliques selon un mode différentiel. Un mode différentiel, par opposition au mode
commun, ne modifie pas la composante moyenne du courant de sortie. Ceci revient
à dire qu’à tout instant la moyenne des rapports cycliques de correction <di> est
nulle, ceci étant possible puisque par construction, la moyenne des erreurs <εi> de
chacun des bras est nulle. Un schéma simple présente sur la figure (1.14) ce mode
différentiel en courant.

Après plusieurs années de recherche dans le domaine du “current-sharing” une
publication [Luo99] publiée en 1999 proposait une classification de ces méthodes
dans le but de comparer les avantages et inconvénients de chacune d’elles en termes
de fiabilité, stabilité, précision, mise à l’échelle, modularité, complexité, immunité
au bruit et tolérance de panne. Nous n’allons pas reprendre la classification propo-
sée par cette revue car le cadre général qu’elle propose ne permet pas d’y intégrer
nos travaux. Par exemple, en ce qui concerne la génération d’un courant moyen de
référence pour la boucle de current-sharing, le schéma général proposé ne permet
aucunement une vision purement modulaire comme nous le proposons au chapitre
4. Nous n’allons donc présenter que certaines des techniques énumérées dans cette
revue, en insistant sur celles qui sont toujours au goût du jour et disponibles sous
forme de circuits spécifiques dans le commerce.

NB : Nous ne présenterons les techniques de mesure des courants associées à
ces architectures que dans la prochaine section (1.3).

a. Boucle d’équilibrage par circuit spécifique central
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Figure 1.14 – Boucle d’équilibrage des courants pour les convertisseurs parallèle

Une des manières les plus classiques permettant de mettre en œuvre une boucle
d’équilibrage des courants est d’utiliser un circuit spécifique qui joue le rôle de
contrôleur externe, c’est le cas des circuits HIP6311 [Inta] et ISL6307 [Intb].

Ces circuits centralisent alors toutes les mesures de courants de bras Ii du
convertisseur ; ils calculent la moyenne Iavg, puis comparent chacun de ces cou-
rants à la moyenne calculée. On obtient ainsi une erreur εi en entrée du régulateur
qui fournira le rapport cyclique de correction noté di. Cette correction est addi-
tionnée au rapport cyclique global D provenant de la boucle de tension, elle aussi
intégrée dans le contrôleur, pour fournir le rapport cyclique Di au modulateur qui
enverra le signal PWM au Driver. Ce dernier imposera l’ordre de commande ui à
l’interrupteur “high-side” hsi et son complément ui à l’interrupteur “low-side” lsi
du bras ‘i’, modifiant ainsi le courant Ii jusqu’à ce qu’il égale le courant moyen
Iavg. Le schéma de cette structure est présenté figure (1.15), schéma de principe
issu de la datasheet [Inta] du circuit spécifique HIP6311.

Ce système permet avec un seul circuit de gérer la boucle de tension et son
AVP, la boucle d’équilibrage des courants, la génération des porteuses entrelacées.
Cependant, il nécessite en plus des drivers un circuit spécifique et de multiples
connexions entre ce dernier et les drivers des cellules de commutation. Ces mul-
tiples connexions ne sont pas un gage de fiabilité du système et elles dégradent sa
modularité.

b. Premier pas vers une boucle d’équilibrage des courants modulaire
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Figure 1.15 – Structure d’un circuit spécifique pour une approche centralisée de
l’équilibrage des courants [Inta]

Une autre technique nommée“single-wire”[Lin00], [Mat03] ou“share-bus”[Lee98],
[Hua03] est très utilisée. Ce qui diffère de la méthode précédente est le calcul du
courant moyen. Cette technique très simple et breveté, est présentée sur le schéma
de principe figure (1.16).

Les images en tension des courants de chacun des bras sont connectées à tra-
vers des résistances de mêmes valeurs à un bus qu’elle partage (share bus). Le
potentiel pris par ce bus est alors l’image en tension VIavg du courant moyen Iavg
et la tension aux bornes des résistances est l’image de la différence entre le courant
moyen et le courant de bras. C’est donc l’image de l’erreur εi à annuler. Une seule
interconnexion est nécessaire via le bus de partage, ce qui augmente la modularité
du système. On peut noter qu’un système parfaitement modulaire devrait pouvoir
se passer d’un bus en commun.

A partir de cette technique, des drivers de cellule de commutation intégrant
la boucle d’équilibrage de courant ont été développés. Cependant ils nécessitent
toujours d’être associés à un circuit superviseur fournissant le rapport cyclique
général et les porteuses déphasées. Cette technique est utilisée dans les modules
IR3086 [Reca] supervisée par le circuit IR3084. Un schéma de principe décrivant les
connexions entre le module et son circuit de supervision est présenté figure (1.17).

Ce système est stable et la précision du circuit de contrôle dépend de l’appai-
rage des résistances internes connectées au bus. En revanche, ce système ne tolère
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Figure 1.16 – Technique du “share bus” pour le calcul des erreurs d’équilibrage
des courants

Figure 1.17 – Structure d’un circuit spécifique pour une approche plus modulaire
de l’équilibrage des courants
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pas la perte d’un bras qui diminuerait le courant moyen calculé, sauf si l’on peut
déconnecter la résistance connectée au bus qui lui est associée.

Une solution à ce problème est apportée par les circuits spécifiques UC3902 [Ins]
et UC3907. Il s’agit d’une version mâıtre-esclave du dispositif “single wire”, que l’on
trouve étonnamment sous le nom de “democratic current-sharing” dans la littéra-
ture [Jov94], [Iu07], [Qia09]. Le principe présenté figure (1.18) consiste à ce que le
bras qui conduit le plus de courant impose son courant de bras comme référence
aux autres bras.

Figure 1.18 – Technique du “democratic currrent-sharing” pour le calcul des er-
reurs d’équilibrage des courants

Ce schéma est très proche de la figure (1.17). La résistance est remplacée par
une diode idéale Dε qui permet d’attribuer le statut de mâıtre au bras conduisant
le plus de courant. Il conserve ainsi les avantages en termes de modularité du circuit
précédant. De plus, la perte d’un bras ne constitue plus un problème puisqu’elle ne
participe plus au calcul de la référence. En revanche, la présence de diode diminue
les performances au niveau des transitoires pour le“current-sharing”. De plus, cette
technique nécessite un décalage d’offset du courant mâıtre de 2.5% afin d’éviter des
changements trop fréquents de courants mâıtres imposant leur référence. On peut
en conclure que, par construction, l’équilibrage des courants n’est pas précis.

Ces techniques sont donc une avancée intéressante vers des structures de régula-
tion plus modulaires. Cependant la recherche d’indépendance vis-à-vis d’un circuit
de supervision spécifique (Masterless dans la littérature) n’est pour l’instant pas
possible pour des convertisseurs parallèles entrelacés, qui nécessitent des porteuses
déphasées et une boucle de tension intégrant un AVP. Pour des raisons de coûts,
les industriels cherchent de plus en plus à développer des dispositifs complètement
modulaires indépendants d’un circuit spécifique de supervision. Nous essaierons de
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répondre à cette nécessité lors du chapitre 4.

1.2.2.3 Boucles mises en jeu pour les convertisseurs parallèles

En guise de conclusion, nous présentons ci-dessous (Fig. 1.19) un résumé des
différentes boucles mises en jeu pour des convertisseurs parallèle. Il est important
de bien distinguer les boucles de régulation que sont la boucle de tension et la
boucle de courant d’une part, de la boucle d’équilibrage des courants qui n’est pas
à ce titre une boucle de régulation mais une boucle d’équilibrage.

Figure 1.19 – Boucles de régulation et boucle d’équilibrage en courant des conver-
tisseurs parallèle

Kmod est le gain de modulation qui convertit la tension d’erreur en un rapport
cyclique. Avg est une combinaison linéaire des courants de bras donnant la valeur
moyenne des courants de bras Iavg. On verra dans le prochain chapitre que la
fonction de transfert H(p) est différente entre les boucles de régulation tension-
courant et la boucle d’équilibrage des courants.

1.3 Panorama des techniques de mesures des cou-

rants dans le cas des convertisseurs statiques

multi-phases à inductances non couplées

Il existe de nombreuses méthodes pour mesurer le courant de bras [Zho99b],
[Zha04], [Don06], [Par08]. Les trois méthodes les plus employées sont les suivantes :

1.3.1 Mesure du courant par une résistance série

Cette méthode est très classique pour mesurer le courant de bras. Elle consiste
tout simplement à insérer une résistance Rsense en série avec l’enroulement de
chaque bras. La figure (1.20) montre le principe de cette méthode. Si la valeur de
la résistance est connue, le courant de bras est déterminé en mesurant la tension
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aux bornes de cette résistance. La relation (1.8) montre le rapport entre le courant
Isen et le courant de bras IL.

Isen =
Rsense

Risen

· IL (1.8)

Figure 1.20 – Mesure du courant par une résistance série [Intb]

Cette méthode engendre des pertes ohmiques importantes et donc dégrade le
rendement du convertisseur. De plus la précision de l’équilibrage dépend directe-
ment de la tolérance des résistances. Il faut donc trouver des résistances de très
faibles valeurs pour ne pas trop dégrader le rendement, qu’elles soient capables
de dissiper les pertes ohmiques et qu’elles soient très précises pour avoir un bon
équilibrage. En se basant sur ces trois contraintes on peut difficilement avoir une
précision inférieure à 1% sur des composants pouvant dissiper 2W et engendrant
une perte de 10% de rendement (Ii=20A, q=5, Rsense=5mΩ).

1.3.2 Mesure du courant par la résistance RDSon

Il est possible de mesurer le courant de bras en mesurant la tension aux bornes
du MOSFET ‘M2’ puisque le MOSFET à l’état passant se comporte comme une
résistance RDSon, dans la partie ohmique de la caractéristique (IDS, VDS) (IDS :
courant drain-source, VDS : tension drain-source) [Zha04]. Le principe de cette
méthode est illustré sur la figure (1.21). La relation (1.9) montre le rapport entre
le courant Isen et le courant de bras IL.

Isen =
RDSon

Risen

· IL (1.9)

Cette méthode, contrairement à la précédente, n’engendre pas de pertes sup-
plémentaires. Cependant, comme le montre la relation (1.9), le courant capté est
directement proportionnel à la résistance du MOS à l’état passantRDSon. Or comme
nous l’avons présenté précédemment, c’est principalement ce désappairage résistif
des RDSon entre les différentes cellules de commutation qui cause le déséquilibre en
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Figure 1.21 – Mesure du courant par la résistance RDSon [Intb]

courant. On est donc en train de mesurer l’image du courant par l’intermédiaire
de ce qui est la cause même du déséquilibre. On risque donc de ne pas voir le
déséquilibre par cette méthode.

Si l’on prend l’exemple du MOS de puissance IRF1010Z [Recb], sa résistance
statique drain source à l’état passant RDSon a une valeur typique que l’on note
<RDSon>=5.8mΩ et résistance max RDSonmax =7, 5mΩ, soit une erreur maximale
en pourcentage εR%max =30% par rapport à <RDSon>, on peut écrire :

RDSon =<RDSonmax> ·(1 + εR%max) (1.10)

Si l’on considère que le déséquilibre en courant est uniquement dû au désap-
pairage des RDSon, alors l’erreur maximale εImax entre les courants moyens dans
deux bras, l’une présentant la résistance typique et l’autre la résistance max, peut
s’exprimer ainsi :

εImax =

[
Vin − Vout
<RDSonmax>

]
·
[

εR%max

1 + εR%max

]
(1.11)

Soit une erreur exprimée en pourcentage par rapport au courant du bras pré-
sentant la valeur typique du RDSon :

εI%max =
εR%max

1 + εR%max

= 23% (1.12)

Cette erreur en courant peut, en fonction du dimensionnement du système et
plus particulièrement du coupleur magnétique, engendrer une panne du système.

1.3.3 Mesure du courant par la résistance DCR

Le principe de cette méthode est illustré sur la figure (1.22) dans le cas d’induc-
tances indépendantes. Cette technique utilise un filtre passe bas R.C pour extraire
la tension aux bornes de la résistance DCR des enroulements. La relation entre la
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tension Vc aux bornes de la capacité du filtre et le courant de bras IL s’exprime à
travers la transformée de Laplace suivante :

Vc(p)

IL(p)
= DCR ·

1 +
L

DCR
· p

1 +R · C · p
(1.13)

Avec cette technique, les valeurs de l’inductance L et de la résistance DCR
doivent être connues pour déduire celles du filtre. Si la constante de temps du filtre
RC (= R·C) est supérieure à la constante de temps de l’inductance (= L/DCR),
on ne peut extraire que la valeur moyenne du courant IL. Si la constante de
temps du filtre RC (= R·C) est égale à la constante de temps de l’inductance
(= L/DCR), la tension Vc est dans ce cas égale à la tension aux bornes du DCR et
donc proportionnelle au courant de bras IL (composantes continue et alternative).
L’amplificateur sur la figure (1.22) envoie un courant Isen image du courant de bras
à travers la résistance Risen. L’expression (1.14) donne la relation entre le courant
Isen et le courant de bras IL.

Isen =
DCR

Risen

· IL (1.14)

Figure 1.22 – Principe de mesure du courant à travers la résistance de l’enroule-
ment [Intb]

Par un simple calcul avec les valeurs usuelles suivantes : IL=10A et DCR=1mΩ,
on remarque que la tension aux bornes du condensateur peut être très - voire trop
- faible pour une mesure précise : Vc=10mV.
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La mesure issue de cette méthode est directement proportionnelle à la résistance
série du bobinage (DCR) qui peut varier d’un bobinage à l’autre. La précision de
cette méthode de mesure dépend donc de l’égalité entre les DCR des différents
bobinages. Dans [Dal00], une erreur de l’ordre de 25% sur la mesure de courant
est mise en évidence. Dans [Fz05], une technique avec auto-calibrage du filtre R.C
pendant la phase de démarrage est proposée et présente une erreur plus faible de
l’ordre de 7.7%.

1.3.4 Conclusion sur les techniques de mesure de courant

Toutes les méthodes de mesure des courants classiquement utilisées pour les
VRMs sont dépendantes de l’appairage des capteurs de courant. Dépendance avec
l’appairage des Rsense dans le cas du “Resistive sensing”, dépendance avec l’appai-
rage des RDSon dans le cas du “RDSon current-sensing” et enfin dépendance avec
l’appairage des DCR dans le cas du “DCR current-sensing”. Toutes ces techniques,
fournissent des mesures imprécises des valeurs absolues de chacun des courants
de bras. Jusqu’à maintenant, ces techniques étaient suffisantes pour l’équilibrage
des courants moyens dans les convertisseurs parallèles à bras non couplés. Nous
allons montrer dans la prochaine section qu’elles ne sont pas adaptées au cas des
convertisseurs parallèles à bras magnétiquement couplés. Enfin, nous explorerons
aux chapitres 3 et 4 de cette thèse, de nouvelles méthodes de “current-sensing”
basées sur des mesures relatives entre chacun des courants de bras.

1.4 Convertisseurs multicellulaires parallèles à bras

magnétiquement couplés

1.4.1 Caractéristiques et principe de fonctionnement

Un problème inhérent aux convertisseurs parallèles entrelacés réside dans l’im-
portance de l’ondulation du courant dans les bras. Avec l’ondulation relative du
courant de bras ∆Ii/Ii=q2.(∆Iout/Iout), il est aisé de conclure qu’à taux d’ondula-
tion donné en sortie, cette technique d’entrelacement n’est pas favorable pour un
parallélisme important [Cos07].

Une solution à ce problème est de coupler entre elles les inductances de chaque
cellule. Ce nouveau composant est appelé coupleur magnétique. De nombreux
travaux [Won00], [Won01b], [Won01a], [Li02], [Li04], [Zum05], [Gal06], [Cou09],
[For10] ont introduit l’idée de coupler entre elles les inductances de chaque cellule
pour améliorer les performances des VRMs. Le couplage magnétique des bras des
convertisseurs parallèles entrelacés permet en particulier d’augmenter la fréquence
apparente de l’ondulation du courant de bras.

La figure (1.23) présente l’architecture d’un convertisseur à q bras parallèles
et couplés. Une étude assez complète est présentée dans [Gal06] montrant le prin-
cipe de fonctionnement de ces coupleurs magnétiques. En effet, avec le couplage des



1.4. Convertisseurs multicellulaires parallèles à bras magnétiquement couplés 27

bras, les courants des ‘q’ cellules sont tous quasi-identiques et sont une fraction 1/q
du courant de sortie. A titre d’illustration, sur la même figure (1.23), on montre
les formes d’ondes respectives des tensions du point milieu des trois cellules de
commutation (V1, V2 et V3), des courants des 3 bras (I1, I2 et I3) et du courant de
sortie (Iout) : les 3 courants de bras et le courant de sortie ont la même fréquence
apparente, soit 3·fdec (3 : nombre total de bras et fdec : fréquence de découpage).
C’est en fait l’inductance de fuite du coupleur qui joue le rôle de l’inductance de
filtrage. La figure (1.24) montre un exemple de carte mère (Foxconn 975X7AB) qui
intègre un VRM à 5 bras couplés pour alimenter les microprocesseurs “Intel Core
Duo”.

Figure 1.23 – Convertisseurs parallèles entrelacés à bras magnétiquement cou-
plées [Bou09]

La figure (1.25) illustre les formes d’ondes des courants de sortie et des courants
de bras sur charge résistive pour les deux structures avec q = 3 : inductances in-
dépendantes et coupleur magnétique. Nous pouvons constater que les courants de
sortie sont les mêmes pour les deux structures. Par contre, au niveau des courants
de bras, ceux obtenus avec le coupleur présentent une ondulation neuf fois plus
faible que ceux obtenus avec les inductances séparées. Pour le coupleur, les cou-
rants de bras sont tous quasi-identiques et sont une fraction du courant de sortie.
L’ondulation du courant de sortie et des courants de bras à une fréquence égale à
3·fdec. L’effet de l’annulation de l’ondulation du courant de sortie pour des valeurs
particulières du rapport cyclique est également transposé aux courants de bras.

On remarque après calculs, que dans les deux cas, les pertes cuivre dues à la
composante continue du courant sont les mêmes. Par contre, les pertes cuivre ainsi
que les pertes en conduction dans les composants semi-conducteurs, dues à la com-
posante alternative du courant sont réduites avec le couplage magnétique des bras.



28 1. Techniques de régulation des convertisseurs à structure parallèle

Figure 1.24 – Carte mère incluant un VRM à cinq phases parallèles entrelacées à
bras magnétiquement couplées pour alimenter le microprocesseur “Intel Core Duo”
(130W) [Bou09]

Figure 1.25 – Formes d’ondes des courants pour les deux structures : inductances
indépendantes et transformateur inter-cellules [Cos07]
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A noter, enfin, que pour les mêmes contraintes au niveau de la sortie, on obtient
dans les cas couplé et non couplé la même valeur de la capacité de sortie Cout que
ce soit en régime permanent ou en régime transitoire. Dans le cas où l’on prend le
même condensateur de sortie Cout et que l’inductance de fuite du coupleur est égale
à l’inductance d’un bras du cas non couplé, les réponses dynamiques sont identiques
entre une topologie couplée et non couplée. Les résultats obtenus montrent que la
solution avec couplage magnétique des bras permet de réduire les ondulations des
courants de bras dans un rapport égal à q2.

Enfin, un autre avantage de la solution avec couplage magnétique est lié au
comportement de type transformateur et à la compensation des ampères-tours
qui conduit généralement à une réduction significative de volume du composant
magnétique.

1.4.2 Spécificités liées au couplage magnétique

Dans le cas de convertisseurs parallèles à bras non couplées, un mauvais équi-
librage des courants de bras met en péril la fiabilité et la durée de vie du système
à cause d’une distribution inégale des dissipations thermiques entre les différents
modules. Pour les convertisseurs parallèles à bras couplés, un mauvais équilibrage
des courants de bras est encore moins tolérable puisqu’il peut, en plus du problème
de fiabilité, causer une panne complète du système.

Pour illustrer ce propos, nous allons prendre l’exemple simple d’un transforma-
teur inter-cellule (ICT) présentant des fuites importantes au niveau des enroule-
ments afin d’assurer un bon lissage des courants de bras. Nous décrivons le schéma
électrique de cet ICT ainsi que son circuit équivalent aux réluctances ci-dessous
(Fig. 1.26). On distingue au niveau du circuit magnétique les jambes verticales
bobinées notées Jvb1 et Jvb2 de longueur moyenne `Jvb , des jambes horizontales
notées Jh de longueur moyenne `Jh et respectivement les réluctances du modèle
équivalent <Jvb et <Jh , ainsi que la réluctance de l’air <air. On considère que le
circuit magnétique présente toujours la même section et n’a pas d’entrefer.

. . . avec : <Jh =
`Jh

µ0 · µR · Smag
et <Jvb =

`Jvb
µ0 · µR · Smag

,

µ0 est la perméabilité du vide et µR la perméabilité relative du matériau magné-
tique ; Smag est la section du matériau magnétique.

On remarque que les réluctances des jambes horizontales ne sont parcourues
que par le flux magnétisant noté Φm, alors que les réluctances des jambes verticales
bobinées sont parcourues par la superposition du flux magnétisant et du flux de
fuite noté Φf . Comme le montre l’équation (1.15), un déséquilibre des courants
moyens I1 et I2 entre les enroulements du coupleur comportant le même nombre
de tour N , crée automatiquement une composante moyenne non nulle du flux
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Figure 1.26 – (a) Transformateur inter-cellule, - (b) Circuit équivalent aux réluc-
tances du transformateur inter-cellule

magnétisant.

Φm =
N

<Jh
· (I1 − I2) (1.15)

La figure (1.27) présente les formes d’ondes des flux pour un simple convertis-
seur buck avec deux bras magnétiquement couplés. Afin de simplifier les calculs on
se place dans le cas où `Jvb ≈ 0. On fait alors l’hypothèse que les flux sont induits
de manière très locale et dans le cas où I1>I2.

On visualise :

– les ordres de commande u1 et u2 des bras 1 et 2 ;
– le flux magnétisant Φm : sa valeur moyenne <Φm> est supérieure à 0, et sa

composante alternative dépend de la soustraction des composantes alterna-
tives ΦJvb1 − ΦJvb2 ;

– - les flux Jvb1 et Jvb2 : leurs composantes moyennes sont égales respectivement
à <Φm> et -<Φm>, leur composante alternative dépendent respectivement de
l’intégration des tensions créneaux à la fréquence de découpage V1(t) et V2(t).

On montre que ce déséquilibre en courant peut engendrer une saturation locale
au niveau des jambes verticales bobinées Jvb1 et Jvb2 . La section du matériau ma-
gnétique étant la même tout du long du circuit magnétique et l’amplitude du flux
magnétisant étant très faible par rapport à celle du flux de fuite Φf , les jambes
horizontales ne peuvent saturer qu’après saturation profonde des jambes bobinées.

La section Smag des jambes verticales bobinées est dimensionnée en général en
fonction de la valeur crête de l’induction au niveau de l’enroulement. Si l’on prend
en compte le possible déséquilibre des courants la section minimale critique notée
Smagmin est la suivante :

Smagmin =
1

N ·Bsat

· (Lf · Î1 + Lm · (Î1 − I2)) (1.16)
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Figure 1.27 – Déséquilibre et saturation des flux causée par un déséquilibre des
courants dans les enroulements

. . . avec Lm=
N2

<Jh
=
N2 ·µ0 ·µR ·Smag

`Jh
: L’inductance magnétisante, Lm=

N2

<air
:

L’inductance de fuite et Bsat une constante représentant l’induction de saturation
du matériau magnétique.

Dans l’expression (1.16) la différence des courants moyens est pondérée par
l’inductance magnétisante Lm (�Lf ) et peut, au moindre déséquilibre, s’ajouter
au flux de fuite et saturer le circuit magnétique. Ce phénomène est localisé au
niveau des jambes verticales bobinées. Lorsque cela se produit, le matériau magné-
tique est saturé et il est assimilable à de l’air ; les bras du convertisseur ne sont
plus magnétiquement couplés, les courants de bras ne sont plus à une fréquence de
q · fdec mais à fdec et peuvent présenter de fortes ondulations à cause de la faible
inductance de fuite. Ces fortes ondulations, si elles dépassent le dimensionnement
du dispositif, peuvent alors dégrader fortement son fonctionnement, sa fiabilité et
son rendement, voire entrâıner la destruction des composants du convertisseur.

On peut remarquer que les paramètres dimensionnant sont principalement : Bsat

et Lm qui est proportionnel à la perméabilité relative µr du matériau magnétique.
Le tableau (2.1) et le graphique (Fig. 1.28) ci-dessous, montrent les caractéristiques
de différents matériaux : les ferrites, la première génération de nanocristallins et en-
fin la nouvelle génération de nanocristallins. Ce tableau est une comparaison entre
les paramètres des différents matériaux pour mieux comprendre les problèmes liés
aux déséquilibres des courants. Comme cela est souligné dans [dl05], les nano-
cristallins sont plus réservés à des applications de puissance à fréquence modérée
(<100kHz) alors que les ferrites sont plus dédiées aux applications de faible puis-
sance et de fréquences élevées.

Au premier abord, l’intérêt des nanocristallins par rapport aux ferrites est que
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Ferrites Ferroxcube Nanocristallins Nanocristallins Arcelor
3F3 Vitroperm 500F Mittal kµ cores

Bsat 0,4 T (typ.) 1,2 T (typ.) 1,25 T (typ.)

µr 2000 30000 - 80000 200 - 3000

Table 1.1 – Caractéristiques de matériaux magnétiques

Figure 1.28 – Caractéristiques B(H) des matériaux magnétiques Vitroperm com-
parés à une ferrite classique [VAC]
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l’induction de saturation est quatre fois plus grande ; l’utilisation de nanocristal-
lins présente donc un intérêt certain en termes d’intégration de puissance puisqu’à
section constante on peut concentrer quatre fois plus de flux dans un nanocris-
tallin. Toutefois lorsque la fréquence est élevée, les pertes magnétiques deviennent
trop importantes, et il faut réduire le niveau d’induction à des valeurs qui peuvent
être bien inférieures à l’induction de saturation. Les ferrites restent donc intéres-
santes en haute fréquence (f >100kHz) car leurs pertes évoluent moins vite avec
la fréquence et qu’elles peuvent finalement être utilisées à des niveaux d’induction
identiques ou supérieurs.

Pour la première génération de nanocristallin (Vitroperm 500F), cette aug-
mentation du Bsat est aussi accompagnée d’une forte augmentation (×40) de la
perméabilité relative µr. Cette augmentation de la perméabilité, et par proportion-
nalité de l’inductance magnétisante, est à double tranchant. D’un côté, cela permet
d’augmenter le facteur Lm/Lf et donc de réduire l’ondulation à fdec des courants
de bras. De l’autre côté, comme le montre la figure (1.28), à Bsat constant, plus
la perméabilité est élevée, plus la plage acceptable de déséquilibre de courants est
réduite. On a donc un système extrêmement sensible aux déséquilibres en courant.
La nouvelle génération de nanocristallins (kµ cores) permet de contrôler la per-
méabilité sans dégrader l’induction de saturation. On peut ainsi trouver un bon
compromis entre l’amplitude de la composante à fdec des courants de bras et la
sensibilité au déséquilibre des courants de bras.

Une des solutions rencontrées pour les ferrites, consiste à ajouter un entrefer,
réparti ou non, au niveau du matériau magnétique afin de diminuer la perméabi-
lité relative et d’augmenter la plage admissible du déséquilibre en courant. Cette
solution n’est pas satisfaisante car elle diminue le facteur Lm/Lf et augmente l’on-
dulation à fdec des courants de bras.

Au regard des nouvelles contraintes qu’imposent les convertisseur parallèle à
bras magnétiquement couplées il semble primordial d’innover dans le sens de tech-
niques d’équilibrage de courant plus précises et basées sur de meilleures techniques
de mesure des courants de bras. On pourra ainsi alléger les contraintes au niveau
des coupleurs magnétiques.

1.5 Conclusion

Ce chapitre introductif a présenté le cadre bibliographique dans lequel se situait
cette thèse. Il semble maintenant évident que les dispositifs d’équilibrage et de me-
sure des courants doivent évoluer afin de satisfaire les contraintes importantes im-
posées par les nouvelles structures de convertisseur à bras magnétiquement couplés.

Quelques structures de boucles d’équilibrage des courants ont été présentées et
toutes faisaient appel à des régulateurs d’équilibrage des courants. Cependant, le
calcul de ces régulateurs qui assurent la stabilité et la bonne dynamique du dis-
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positif est introuvable dans la littérature pour des convertisseurs parallèles à bras
couplés. Le chapitre 2 va donc s’attaquer à cette étude primordiale de calcul de
correcteur d’équilibrage des courants.

Enfin nous allons présenter deux approches permettant un dispositif d’équili-
brage précis des courants :

Dans le chapitre 3, nous présenterons une approche centralisée avec une ému-
lation analogique du convertisseur de puissance à partir de la mesure d’un seul
courant. Cette émulation analogique permet une reconstruction précise et en temps
réel des courants de bras ; elle rend possible un bon équilibrage.

Dans le chapitre 4, une mesure différentielle des courants de bras nous permet
de proposer une structure d’équilibrage des courants avec une approche purement
modulaire. Et pour finir, ce chapitre présente la réalisation d’un dispositif permet-
tant une génération de porteuses déphasées de façon modulaire.
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2.3.1 Mise en place de la représentation d’état . . . . . . . . . 41
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2. Détermination de la fonction de transfert d’une boucle d’équilibrage des

courants et calcul des correcteurs

2.1 Introduction

Comme nous l’avons montré dans le chapitre 1, une boucle d’équilibrage des
courants de bras est nécessaire dans les convertisseurs parallèles afin de répartir
équitablement la puissance et donc la répartition thermique entre les différents
bras du système. Cependant, au regard de la bibliographie, aucune étude n’a pour
l’instant mis en évidence la fonction de transfert en boucle ouverte d’une boucle
d’équilibrage des courants de bras, pour les convertisseurs parallèles à bras magné-
tiquement couplés.

Nous allons nous pencher sur le cas simple d’un convertisseur à deux bras
magnétiquement couplés, puis nous tenterons de généraliser le résultat quelque
soit la topologie de couplage des bras entre elles et quelque soit le nombre de
bras. Nous commencerons l’étude par une approche empirique petit signal qui nous
permettra de dégager très rapidement la fonction de transfert d’un mode différentiel
en courant. Cette approche sera ensuite confirmée dans la partie suivante par une
étude rigoureuse et systématique dans l’espace d’état. Une routine informatique
mis en place sous Maple nous permettra de généraliser le résultat de la fonction
de transfert obtenue quelque soit la topologie de couplage et le nombre de bras.
Connaissant la fonction de transfert en boucle ouverte, une étude nous permettra de
définir les correcteurs d’équilibrage des courants appropriés en termes de précision,
de dynamique et de stabilité. Enfin, des simulations sous Pspice nous permettrons
de confirmer nos résultats.

2.2 Détermination de la fonction de transfert d’un

mode différentiel pour un convertisseur à deux

bras couplés

L’analyse petit signal va nous permettre de déterminer, à partir de variations
en petit signal des valeurs moyennes du système, la fonction de transfert de l’équi-
librage en courant d’un convertisseur parallèle à deux bras couplés. Les constantes
de temps du système étant considérée bien plus lente que la fréquence de décou-
page, les cellules de commutations ont été remplacées par des sources de tension
moyenne Vin contrôlées par le rapport cyclique Di et mises en série avec des ré-
sistances Ron. Ce dispositif est donc représenté aux valeurs moyennes sur la figure
2.1 avec son dispositif d’asservissement et un déséquilibre différentiel créé au ni-
veau des rapports cycliques (+d(p),−d(p)). Il faut noter que le circuit est, par
construction, parfaitement symétrique (pas de désappairage : Ron1 = Ron2 = Ron),
le déséquilibre est introduit par la commande.

Les deux bras sont magnétiquement couplés à travers des enroulements iden-
tiques (même nombre de tours N , même réluctance <) dont l’inductance propre est
exprimée de la manière suivante : Lp=Lm+Lf , avec Lm : l’inductance magnétisante
et Lf : l’inductance de fuite. La mutuelle M entre les deux enroulements est équi-
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convertisseur à deux bras couplés 37

valente à l’inductance magnétisante : M =
√
Lm · Lm> 0 . La tension aux bornes

des enroulements du coupleur magnétique s’exprime de la façon suivante (2.2) :

{
VL1(t) = Lp · İ1 −M · İ2

VL2(t) = Lp · İ2 −M · İ1

(2.1)

On passe en variable de Laplace (p) :

{
VL1(p) = Lp · p · I1 −M · p · I2

VL2(p) = Lp · p · I2 −M · p · I1

(2.2)

La valeur des courants de bras Ii dépendent du rapport cyclique général D
corrigé par les rapports cycliques de correction di. Afin de ne pas modifier la valeur
du courant moyen de sortie Iout, les rapports cycliques de correction di sont générés
de manière différentielle, c.-à-d. que la valeur moyenne des rapports cyclique de
correction notée < di > est nulle car la valeur moyenne des erreurs en courant
notée <εi> est nulle.

Figure 2.1 – Commande différentielle d’un convertisseur à deux bras magnétique-
ment couplés

NB : Cette représentation du dispositif n’est pas complète puisque la contre
réaction opérée par le correcteur d’équilibrage n’est pas représentée. Si le correc-
teur était présent l’erreur ε1 =+i générerait à travers le correcteur une correction
négative −d afin d’annuler l’erreur en courant. Cette contre réaction n’est donc
pas prise en compte dans ce calcul, elle le sera dans la prochaine section avec une
approche dans l’espace d’état qui prendra en compte tous les gains de la boucle de
contre réaction.
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Le système d’équation suivant est établi à partir de la figure (2.1) :{
E1(p) = (D + d(p)) · Vin = Vout +Ron · I1(p) + VL1(p)

E2(p) = (D − d(p)) · Vin = Vout +Ron · I2(p)− VL2(p)
(2.3)

D’où :


(D + d(p)) · Vin = Vout +Ron · (

Iout
2

+ i(p)) + (Lp +M) · p · i(p)

(D − d(p)) · Vin = Vout +Ron · (
Iout
2
− i(p))− (Lp +M) · p · i(p)

(2.4)

La figure (2.2) est le schéma différentiel petit signal de la figure (2.1). Afin de
déterminer la constante de temps d’un mode différentiel en courant, on introduit
un déséquilibre purement différentiel des rapports cycliques de correction, ce qui
a pour conséquence de créer un déséquilibre purement différentiel des courants
moyens dans les bras. Il apparâıt après construction de ce schéma petit signal
que, contrairement à un mode commun en courant, le mode différentiel ne fait pas
intervenir la charge.

Figure 2.2 – Schéma différentiel petit signal d’un convertisseur à deux bras ma-
gnétiquement couplés

On peut donc mettre en équation ce schéma afin de trouver la fonction de
transfert d’un mode différentiel en courant. Autrement dit, cette mise en équation
doit nous permettre de déterminer quelle est la réponse fréquentielle d’une varia-
tion différentielle de rapport cyclique sur les courants moyens de bras. Le système
d’équation est alors le suivant :{

d(p) · Vin = Vout +Ron · i(p) + (Lp +M) · p · i(p)
−d(p) · Vin = Vout −Ron · i(p)− (Lp +M) · p · i(p)

(2.5)

On peut donc en déduire qu’une variation différentielle sur les rapports cycliques
entrâıne la réponse fréquentielle suivante sur les courants de bras :

G∆I(p) =
i

d
(p) =

K∆I

1 + τ∆I · p
(2.6)
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Cette fonction de transfert du mode différentiel en courant, notée G∆I(p), pré-
sente les gains K∆I et constantes de temps τ∆I suivants :

τ∆I =
Lp +M

Ron

=
2 · Lm + Lf

Ron

≈ 2 · Lm
Ron

, et : K∆I =
Vin
Ron

(2.7)

on notera la fréquence du mode différentielle comme suit :

f∆I =
1

2 · π · τ∆I

(2.8)

La boucle d’équilibrage des courants moyens des bras du convertisseur parallèle
est donc une fonction de transfert du premier ordre, dont le diagramme de Bode
asymptotique est présenté sur la figure (2.3). Cette fonction de transfert présente
un fort gain car la résistance équivalente Ron est la plus faible possible, et fait
intervenir une très forte constante de temps car celle-ci dépend de l’inductance
magnétisante et de l’inverse de Ron.

Le diagramme ci-dessous présente des cas de fonctions de transfert pour des
valeurs minimale et maximale de Ron. On obtient alors des valeurs minimales et
maximales du gain K∆I et de la fréquence du mode différentiel f∆I .

Figure 2.3 – Diagramme de Bode d’un mode différentiel pour un convertisseur à
deux bras magnétiquement couplés

Une caractéristique intéressante que présente cette fonction de transfert est que
sa fréquence de coupure fc∆I ne dépend pas de la résistance équivalente Ron. Ainsi,
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on n’a pas besoin de connâıtre exactement la valeur de Ron pour fixer la fréquence
de coupure de notre système en boucle fermée.

Le fort gain K∆I signifie qu’une très faible correction de rapport cyclique di
peut suffire à corriger le courant d’un bras Ii. La très forte constante de temps τ∆I

est synonyme en boucle ouverte d’une forte réjection du mode différentiel ceci peut
se traduire de différentes façons :

- Dans le cas d’une anomalie passagère sur les ordres de commande, un dés-
équilibre différentiel en courant peut être introduit. Après cette panne, les courants
se rééquilibrent parce que le système est symétrique, mais selon la constante de
temps très lente du mode différentiel. Nous présentons ci-dessous (2.4) une simula-
tion sous PSpice, illustrant le comportement à partir des conditions initiales (IC)
déséquilibrées des courants dans les deux bobinages couplés magnétiquement. Les
caractéristiques du transformateur inter-cellule sont les suivantes : Lm = 638µH ,
Lf =6µH, Ron1 =Ron2 =10mΩ, Rout=1Ω, D · Vin=12V. Le déséquilibre initial in-
troduit est de +1A et −1A autour du courant moyen en régime établi Iavg=5, 97A.
La valeur de la constante de temps du mode différentiel sera : τ∆I =127ms.

Figure 2.4 – Retour à l’équilibre des courants de bras suite à un déséquilibre
différentiel, IC(Ii) : conditions initiales sur le courant Ii

- Dans le cas d’un système non symétrique, présentant par exemple des désap-
pairages résistifs au niveau des interrupteurs, un échelon du courant de charge
(par exemple de 0 A au courant nominal) ne va pas induire immédiatement des
courants de bras déséquilibrés. Ce déséquilibre va apparâıtre selon la constante de
temps du mode différentiel. Nous présentons ci-dessous (2.5) une simulation sous
PSpice, illustrant ce phénomène. Les caractéristiques du circuit sont les mêmes que
précédemment sauf que Ron1 = 9mΩ, Ron2 = 11mΩ. La valeur de la constante de

temps du mode différentiel sera donc là aussi : τ∆I =
2 · Lm
<Ron>

=127ms.
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Figure 2.5 – Déséquilibrage des courants de bras suite à un à coup de charge sur
un convertisseur à deux bras présentant un désappairage résistif

Pour ces deux cas, on confirme bien la valeur de la constante de temps τ∆I

d’un mode différentiel. Ainsi, en boucle ouverte, un déséquilibre différentiel peut
être introduit par la commande (rapports cyclique déséquilibrés), un désappairage
résistif ou les conditions initiales différentes. Les courants de bras se déséquilibrent
ou retournent à l’équilibre selon la même dynamique très lente du mode différentiel.
Une accélération du retour à l’équilibre est alors possible par un calcul du correcteur
d’équilibrage et son utilisation en boucle fermée.

2.3 Détermination de la fonction de transfert d’un

mode différentiel pour un convertisseur à q-

bras couplés

L’étude “plus lourde” de la réponse du système dans l’espace d’état permet de
complexifier la modélisation du système et de systématiser le calcul de sa fonction
de transfert. On peut ainsi prendre en compte des topologies de couplage plus
complexes et calculer la fonction de transfert du mode différentiel quelque soit le
nombre de bras.

2.3.1 Mise en place de la représentation d’état

Dans cette étude, les courants Ii de chacun des bras constituent les variables
d’état du système. La tension aux bornes du condensateur de sortie est aussi une
variable d’état, mais nous ne la prenons pas en compte pour deux raisons : pre-
mièrement elle n’intervient pas dans la détermination de la fonction de transfert
de la boucle d’équilibrage de courant ; deuxièmement, sa prise en compte alour-
dit inutilement l’écriture matricielle. De plus, une publication [LB09] prenant en
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compte la boucle de tension et les différents composants constituant la charge
prouve que celle-ci n’intervient pas dans le calcul de la fonction de transfert de la
boucle d’équilibrage différentielle des courants. A partir de ce constat, et pour sim-
plifier les calculs, la charge est modélisée par une simple résistance Rout. La mise en
équation sous forme matricielle présentée ci-dessous est aussi basée sur le schéma
présenté figure (2.1). En régime petit signal, pour un courant moyen constant, on
a :

E(p) = R · Ii(p) + LM · p · Ii(p) (2.9)

On peut alors, pour un convertisseur à q-bras, généraliser ces matrices :

Le vecteur colonne E est composé de q lignes :

E(p) =

E1(p)
...

Eq(p)

 =

(D + d1(p))·Vin
...

(D + dq(p))·Vin

 (2.10)

La matrice R est une matrice carré d’ordre q × q :

R =


Ron1 +Rout Rout · · · · · · Rout

Rout Ron2 +Rout
. . . . . .

...
...

. . . . . . . . .
...

...
. . . . . . Ronq−1 +Rout Rout

Rout · · · · · · Rout Ronq +Rout

 (2.11)

On considère par la suite le système symétrique, on a donc : Roni =Ron.

La matrice LM est une matrice q×q dont la composition dépend de la topologie
de couplage. Nous détaillerons différentes topologies de couplage et la matrice LM
associée par la suite (2.3.3).

Le schéma bloc de la représentation d’état est représenté figure (2.6). Chaque
bloc correspond à une matrice et chaque flèche correspond à une variable sous
forme de vecteur.

On peut déduire, à partir de la mise en équation matricielle (2.9), la forme
classique de l’équation d’état (2.12) :

p · Ii(p) = A · Ii(p) +B · Ei(p) (2.12)

Avec :

{
A = −LM−1 ·R
B = −LM−1

(2.13)
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Figure 2.6 – Représentation d’état du système et de la boucle d’équilibrage des
courants

A est la matrice d’état de dimension q × q et B est la matrice d’entrée de di-
mension q × q. Toutes deux dépendent de la topologie de couplage.

D est un paramètre représentant le rapport cyclique global, il est normalement
issu d’une boucle de tension ou d’une boucle de courant. On considère ici le cas
d’une boucle ouverte où D est imposé constant.

Ei est la tension fournie par chaque cellule de commutation. Ce vecteur colonne
est défini en (2.10).

εi est un vecteur colonne comportant q lignes et représentant l’erreur en courant
sur chacun des bras par rapport à la moyenne Iavg :

εi(p) =

ε1(p)
...

εq(p)

 =

I1(p)− Iavg
...

Iq(p)− Iavg

 (2.14)

Avec, dans le cas classique :

Iavg =
1

q
·

q∑
i=1

Ii (2.15)

di est un vecteur colonne comportant q lignes et représentant la correction de
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rapport cyclique nécessaire à l’équilibrage des courants :

di(p) =

d1(p)
...

dq(p)

 =

ε1(p) · C∆I1(p)
...

εq(p) · C∆Iq(p)

 (2.16)

Ii et p·Ii sont les vecteurs colonnes d’état comportant q lignes :

Ii(p) =

I1(p)
...

Iq(p)

 (2.17)

p·Ii(p) = p·

I1(p)
...

Iq(p)

 (2.18)

Vin est la tension d’entrée qui est une constante.

εr est une matrice de dimension q × q permettant le calcul des erreurs entre
chaque courant et leur moyenne à partir d’une combinaison linéaire des courants
de bras :

εr =



1− 1
q
−1
q
· · · · · · −1

q

−1
q

. . . . . .
...

...
. . . . . . . . .

...
...

. . . . . . −1
q

−1
q
· · · · · · −1

q
1− 1

q


(2.19)

NB : Dans le cadre d’une vision purement modulaire de l’équilibrage des cou-
rants, une autre combinaison linéaire des courants de bras est proposée au cha-
pitre 4.

C∆I(p) est la matrice diagonale de dimension q × q composée des régulateurs
d’équilibrage des courants :

C∆I(p) =

C∆I1(p) 0 0

0
. . . 0

0 0 C∆Iq(p)

 (2.20)

Ks représente le gain du capteur de courant qui est souvent en [V]/[A]. Kmod

représente le gain du modulateur. Dans le cas simple d’une variation de la valeur
de la modulante Vdi , on a : Kmod = 1/Vp, où Vp est la tension crête de la porteuse
triangulaire.
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2.3.2 Déséquilibre différentiel pour un convertisseur à q-
bras magnétiquement couplés

La représentation d’état de notre système étant complètement définie, on peut
maintenant calculer la fonction de transfert en boucle ouverte H∆I(p) d’un mode
différentiel en courant. On ouvre alors la boucle de la représentation d’état entre le
vecteur variable d’état Ii et le vecteur des stimuli Ĩi, comme cela est indiqué sur la
figure (2.6). En générant un stimulus différentiel petit signal à partir de notre vec-
teur des stimuli, on peut déterminer la fonction de transfert de mode différentiel en
boucle ouverte H∆I(p) de notre système. On note HIĨ(p) la matrice de fonction de
transfert qui permet d’observer l’impact d’un stimulus généré par Ĩi sur le vecteur
d’état Ii.

On a, pour q-bras, la relation suivante :

Ii(p) = HIĨ(p) · Ĩi(p) =

H11̃(p) . . . H1q̃(p)
...

. . .
...

Hq1̃(p) . . . Hqq̃(p)

 ·
Ĩ1(p)

...

Ĩq(p)

 (2.21)

Après calcul, on trouve la matrice fonction de transfert HIĨ(p) suivante :

HIĨ(p) =
Ii(p)

Ĩi(p)
= (I · p− A)−1 ·B · Vin ·Kmod · C∆Ii(p) · εr ·Ks (2.22)

I représentant la matrice identité.

Afin que le déséquilibre différentiel n’introduise pas de composante continue
non nulle du flux magnétisant dans les coupleurs magnétiques, on alterne les dés-
équilibres en courant entre deux bras adjacents. La figure (2.7) présente le cas du
déséquilibre introduit sur un convertisseur 6 bras magnétiquement couplés.

Une excitation purement différentielle comme nous l’avons déjà expliqué ne doit
pas générer de courant moyen en sortie. On peut en conclure, que pour pouvoir
alterner les déséquilibres d’un bras à l’autre, le convertisseur doit avoir un nombre
q pair de bras.

Il faut donc que les stimuli, que l’on peut assimiler à des sources de courant
alternatives qui vont opérer un balayage fréquentiel, soient de même amplitude et
de signes opposés entre deux bras adjacents. Dans le cas présenté ci-dessus, pour
voir l’effet d’un mode différentiel sur le courant I1 il suffit de calculer :

I1(p) = +Ĩ1(p) ·H11̃(p)− Ĩ2(p) ·H12̃(p) + Ĩ3(p) ·H13̃(p)

−Ĩ4(p) ·H14̃(p) + Ĩ5(p) ·H15̃(p)− Ĩ6(p) ·H16̃(p)
(2.23)
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Figure 2.7 – Mode différentiel pour un convertisseur 6 bras magnétiquement cou-
plés en cascade cyclique

Avec : ‖Ĩi‖ = ‖Ĩ‖ . Si on considère une amplitude unitaire pour les stimuli :
‖Ĩ‖= 1, alors la fonction de transfert d’un mode différentiel noté H∆I(p), est :

H∆I(p) = +H11̃(p)−H12̃(p) +H13̃(p)−H14̃(p) +H15̃(p)−H16̃(p) (2.24)

On peut donc généraliser pour un nombre q pair de bras :

Ii(p) = H∆I(p) =

q∑
k=1

(−1)k+1 ·Hik̃(p) (2.25)

On en déduit la fonction de transfert dans le cas général d’un mode différentiel :

Ii(p) = H∆I(p) =
K∆I

1 + τ∆I? · p
·Ks ·Kmod · C∆Ii(p) (2.26)

Avec : K∆I =
Vin
Ron

Le gain K∆I de cette fonction de transfert est toujours le même. En revanche
la constante de temps τ∆I? doit être définie en fonction de la topologie de couplage
et du nombre de bras. Le gain statique KBO de la fonction de transfert en boucle
ouverte H∆I(p) est donné par la relation suivante :

KBO = lim
p 7→ 0

(K∆I ·Ks ·Kmod · C∆I(p)) (2.27)

On retrouve une fonction de transfert similaire à celle trouvée en section 2.2.
La boucle de contre réaction étant prise en compte dans le calcul, on a bien tous
les gains (Ks et Kmod) et fonction de transfert (C∆I(p)) de cette boucle de contre
réaction dans la fonction de transfert en boucle ouverte H∆I(p).
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2.3.3 Prise en compte des topologies de couplage et calcul
des constantes de temps de mode différentiel

On peut donc maintenant généraliser cette démarche pour des convertisseurs
parallèle à q-bras. Il faut alors avoir connaissance de la matrice LM pour différentes
topologies de couplage. On a pu constater, lors de cette étude, que quelque soit le
nombre de bras et la topologie de couplage, le gain K∆I de la fonction de transfert
G∆I(p) n’est jamais modifié. Nous présentons ci-dessous les matrices LM ainsi que
les constantes de temps de mode différentiel associées qui ont été déterminées par
la routine développée avec Maple.

- Cas non couplé (nc) (M=0) :

Lnc =

L 0 0

0
. . . 0

0 0 L

 , τ∆Inc =
L

Ron

- Cas coupleur monolithique symétrique (ms) :

LMms =


Lp −M · · · · · · −M
−M Lp

. . .
...

...
. . . . . . . . .

...
...

. . . Lp −M
−M · · · · · · −M Lp

 ,

τ∆Ims =
2·Lm + Lf

Ron

- Cas association de Transformateur Inter-cellules (TIs) en cascade symétrique
(cs) :
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LMcs =


(q − 1)Lp −M · · · · · · −M
−M (q − 1)Lp

. . .
...

...
. . . . . . . . .

...
...

. . . (q − 1)Lp −M
−M · · · · · · −M (q − 1)Lp

 ,

τ∆Ics =
q ·Lm + (q − 1)·Lf

Ron

- Cas association de TIs en parallèle symétrique (ps) :

LMps =
1

L2
p −M2


(q − 1)Lp M · · · · · · M

M (q − 1)Lp
. . .

...
...

. . . . . . . . .
...

...
. . . (q − 1)Lp M

M · · · · · · M (q − 1)Lp



−1

,

τ∆Ips =
2·Lm ·Lf + L2

f

((q − 2)·Lm + (q − 1)·Lf )·Ron

- Cas association de TIs en cascade cyclique (cc) :
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LMcc =



2Lp −M 0 · · · 0 −M
−M 2Lp −M . . . 0

0
. . . . . . . . . . . .

...
...

. . . . . . . . . . . . 0

0
. . . −M 2Lp −M

−M 0 · · · 0 −M 2Lp


,

τ∆Icc =2 · 2·Lm + Lf
Ron

- Cas association de TIs en parallèle cyclique (pc) :

LMpc =
1

L2
p −M2



2Lp M 0 · · · 0 M

M 2Lp M
. . . 0

0
. . . . . . . . . . . .

...
...

. . . . . . . . . . . . 0

0
. . . M 2Lp M

M 0 · · · 0 M 2Lp



−1

,

τ∆Ipc =
2·Lm + Lf

2·Ron

On peut remarquer que les structures à TIs en cascades se prêtent bien à l’équi-
librage des courants par correction des rapports cycliques des cellules de commu-
tation. En effet, contrairement aux structures à TIs en parallèles, les structures
cascade disposent les enroulements des coupleurs magnétiques en série pour cha-
cun des bras. Ainsi, la correction de rapport cyclique permet de mâıtriser le courant
moyen de chaque enroulement du coupleur et donc le flux magnétisant moyen de
chaque circuit magnétique.

Au contraire, les structures à TIs en parallèles disposent les enroulements des
coupleurs magnétiques en parallèle pour chaque bras. Ainsi le courant de chaque
bras se divise dans différents enroulements (deux pour la topologie parallèle cy-
clique et q − 1 pour la topologie parallèle symétrique). Si on sait mâıtriser les
courants de bras par correction des rapports cycliques, en revanche il n’est pas
possible de mâıtriser l’égalité de la répartition de ces courants de bras dans les dif-
férents enroulements. Une répartition inégale des courants dans les enroulements
des TIs pourrait apparâıtre à cause du probable désappairage résistif des DCR des
bobinages placés en parallèle.

Une étude [Bou08], met en évidence le faible filtrage de la composante à fdec
et le nombre important de coupleurs mis en œvre pour les topologies parallèles
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symétriques. On peut alors définitivement disqualifier cette topologie de couplage
pour de la conversion de puissance. Des travaux réalisés au sein de notre labora-
toire [Cos07], [Bou09] ont démontré que la topologie cascade cyclique étaient la plus
intéressante en terme de densité de puissance, dans le cas d’un convertisseur cinq
bras dans le mode d’alimentation permutée [Cos07]. Les remarques précédentes sur
la possibilité d’équilibrage des courants confirment alors l’intérêt que nous portons
à cette structure. Ainsi, les expérimentations de nos travaux seront effectuées sur
un convertisseur à six bras magnétiquement couplés en topologie cascade cyclique.

A titre d’exemple, nous présentons ci-après la fonction de transfert issue de la
routine Maple pour le convertisseur présenté figure (2.7). Les matrices R et LMcc

de dimension 6×6 décrites ci-dessus permettent de déterminer les matrices A et B
dont on déduit la matrice HIĨ(p). On affecte alors les stimuli comme nous l’avons
présenté dans les relations (2.23) et (2.24). On obtient la fonction de transfert du
mode différentiel suivante :

H∆I(p) =

Vin
Ron

·Ks ·Kmod · C∆I1(p)

1 + 2 · 2 · Lm + Lf
Ron

· p

=
K∆I

1 + τ∆Icc · p
·Ks ·Kmod · C∆I1(p)

=G∆Icc(p) ·Ks ·Kmod · C∆I1(p)

(2.28)

Avec :

τ∆Icc = 2 · τ∆I =
4 · Lm + 2 · Lf

Ron

≈ 4 · Lm
Ron

(2.29)

La constante de temps, dans le cas d’un couplage en cascade cyclique (τ∆Icc),
est deux fois plus grande que dans le cas simple (τ∆I) étudié dans la section 3.2.
Ceci semble logique puisque le courant voit sur son chemin deux inductances cou-
plées et non une seule. Une simulation (2.8) en boucle ouverte de ce convertisseur
a été réalisée sous PSpice, dans le but de vérifier le facteur deux obtenu sur la
constante de temps.

Cette simulation confirme la constante de temps du mode différentielle. On a pu
vérifier plusieurs cas de couplage et de bras mis en parallèle avec cette routine de
calcul associée à une simulation sous Pspice. On valide ainsi la représentation faite
dans l’espace d’état ainsi que la généralisation de l’étude quelque soit le nombre
de bras et quelque soit la topologie de couplage.
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Figure 2.8 – a) Convertisseur à 6 bras magnétiquement couplés en cascade cy-
clique - b) Retour à l’équilibre des courants de bras suite à un déséquilibre diffé-
rentiel

2.4 Calcul des correcteurs d’équilibrage des cou-

rants

Le calcul du correcteur est illustré pour le cas simple à deux bras. Il peut ensuite
être adapté à tous les cas de figure en fonction des cahiers des charges. Nous allons
mettre en avant les points importants et les erreurs à ne pas faire lors du calcul
du correcteur. Bien évidemment, la recherche de stabilité est une obligation. La
boucle d’équilibrage des courants corrige les désappairages statiques du montage.
La rapidité de cette boucle n’étant pas importante, sa fréquence de coupure est
inférieure d’une décade à la fréquence de coupure de la boucle de tension pour ne
pas interagir avec elle. La fréquence de coupure de la boucle de tension est inférieure
d’une décade à la fréquence de découpage, afin d’obtenir une bonne réjection de
cette fréquence dans la boucle.

2.4.1 Influence d’un correcteur proportionnel

L’obtention d’une très grande précision sur l’égalité des courants n’est pas tou-
jours une obligation. Elle dépend fortement du dimensionnement du coupleur et
doit être mise en relation avec le gain statique KBO de la fonction de transfert en
boucle ouverte H∆I(p). En effet, si son gain statique est très élevé, alors l’erreur sta-
tique en boucle fermée peut être suffisamment faible du point de vue du cahier des
charges. On peut alors imaginer un simple correcteur proportionnel C∆I(p)=−Kp,
permettant d’ajuster cette précision. Le système en BO étant du premier ordre il
est inconditionnellement stable. Il faut alors vérifier que sa fréquence de coupure
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qui dépend de Lm est suffisamment éloignée de la fréquence de coupure de la boucle
de tension. Ces considérations sont résumées dans le diagramme de Bode (2.9) ci-
dessous.

Figure 2.9 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert en BO de H∆I(p)
avec un correcteur proportionnel

Dans cette solution très basique mais robuste, l’erreur statique et la rapidité de
la boucle d’équilibrage sont dépendants l’un de l’autre.

2.4.2 Influence d’un correcteur intégral

Dans certains cas, la précision est une priorité par rapport à la rapidité de l’équi-
librage. Dans le cas ou un équilibrage parfait est souhaité en régime permanent,
un correcteur intégral est utilisé afin d’avoir une erreur statique nulle en boucle
fermée. Il faut alors être prudent sur le positionnement de la fréquence de coupure.
Le correcteur est le suivant :

C∆Ii(p) = − 1

τi · p
= −2 · π · fi

τi · p
(2.30)
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En effet, comme nous l’avons montré dans la section précédente, la fréquence
de coupure de la fonction de transfert du mode différentiel G∆I(p) est bien plus
élevée (ex : de 2 décades) pour des inductances séparées que pour des inductances
couplées. Comme le montre la figure (2.10), une bonne stabilité peut être assurée
si la fréquence de coupure est telle que fcBO ≤ f∆I (marge de phase Mϕ ≥ 45̊ )

d’où : fi≤
f∆I

K∆I ·Ks ·Kmod

. Les deux cas de figure de stabilité et d’instabilité sont

illustrés (fig (2.10) et (2.11)) ci-dessous :

Figure 2.10 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert en BO de H∆Ii(p)
avec un correcteur intégral présentant une faible fréquence de coupure

Un intégrateur qui assure une bonne stabilité du système dans le cas non couplé,
peut présenter une fréquence de coupure trop élevée dans le cas couplé, et rendre le
système instable (2.11). Les préconisations des constructeurs de circuit spécifique de
“current-sharing”, sur le calcul de la fréquence de coupure doivent être reconsidérées
dans le cas d’une utilisation pour des convertisseurs parallèles à bras couplés. Il est
possible d’obtenir un système stable avec un simple intégrateur, mais il faut être
vigilant aux oscillations de ce système du second ordre dont la fonction de transfert
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Figure 2.11 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert en BO de H∆Ii(p)
avec un correcteur intégral présentant une trop grande fréquence de coupure
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s’exprime :

H∆IBF (p) =
1

1 +
τi

K∆I ·Ks ·Kmod

· p+
τi · τ∆I

K∆I ·Ks ·Kmod

· p2
=

1

1 +
2 · ξ
ω0

· p+
1

ω2
0

· p2

(2.31)

D’où : ω0 =

√
K∆I ·Ks ·Kmod

τi · τ∆I

Et : ξ =
1

2
·
√

τi
K∆I ·Ks ·Kmod · τ∆I

Ainsi pour éviter les oscillations on obtient un critère sur le placement de τi :
ξ≥0.7 =⇒ τi≥2.8 ·K∆I ·Ks ·Kmod · τ∆I

En pratique, ce critère est difficile à respecter car le gain K∆I · Ks · Kmod est
très élevé et la fréquence f∆I très faible ce qui a pour conséquence d’imposer une
constante de temps τi de l’intégrateur qui peut être de l’ordre de l’heure (2.5.2) ! Ce
qui n’est pas réaliste avec des composants discrets de faible taille. Cette solution, ne
semble pas très adapté car elle demande une connaissance précise des paramètres
du système, une constante d’intégration élevée et ne permet pas l’accélération du
retour à l’équilibre : τ∆IBF ≤τ∆I .

2.4.3 Influence d’un correcteur proportionnel intégral

Un cas plus contraignant peut être imposé par la nécessité d’avoir une erreur
statique nulle en régime permanent (action intégrale) et une bonne rapidité de
retour à l’équilibre (fcBO assez grand), tout en assurant la stabilité du système.
Il faut alors mettre en place un correcteur proportionnel intégral pour satisfaire
ces deux contraintes. Une bonne connaissance des paramètres du système est alors
nécessaire. Une illustration de cette régulation est présentée en figure (2.12).

Le zéro fi et le gain Kp du régulateur ont des rôles précis et sont alors placés
selon les règles suivantes :

– fi est nécessairement inférieur à la fréquence du mode différentiel f∆I . On
évite ainsi d’obtenir une pente à −40dB/dec. La fonction de transfert est
donc inconditionnellement stable.

– Kp permet de fixer la fréquence de coupure de la boucle d’équilibrage en
boucle ouverte. On peut donc calculer ce gain de la manière suivante :

Kp =
fcBO
f∆I

=
1

K∆I ·Ks ·Kmod

(2.32)

Le correcteur analogique réalisé et sa fonction de transfert sont présentés en
figure (2.13), avec les calculs des valeurs des composants :
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Figure 2.12 – Diagramme de Bode de la fonction de transfert en BO de H∆Ii(p)
avec un correcteur proportionnel intégral

Figure 2.13 – Correcteur proportionnel intégral implémenté de façon analogique
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2.5 Simulations

Maintenant que nous connaissons la fonction de transfert de la boucle d’équili-
brage des courants qui opère selon un mode différentiel et que nous savons réguler
cette fonction de transfert selon plusieurs cas de figures, nous allons pouvoir valider
toute cette approche théorique par des simulations avec le logiciel Pspice.

La validation de ces résultats n’a pas été faite de façon expérimentale. En effet,
les expérimentations développées pour les prochains chapitres mettent en oeuvre
une régulation purement analogique. Or celle-ci ne permet pas de générer d’im-
pulsions purement différentielles. Une expérimentation comprenant un régulateur
numérique permettrait de programmer une telle excitation à partir, par exemple,
des rapports cycliques de correction. Par choix, nous avons donc préféré consacrer
du temps au développement de nouvelles techniques de régulation.

Nous utilisons toujours le convertisseur à 6-bras que nous avons décrit précé-
demment. On considère que la tension moyenne imposée par les cellules de com-
mutation sont toutes égales à D ·Vin=48V. Le découpage n’est pas simulé puisque
les constantes de temps du système sont bien plus lentes que la période de dé-
coupage. La fréquence de découpage du convertisseur est : fdec = 40kHz. On fixe
alors la fréquence de coupure en boucle ouverte de la boucle d’équilibrage des cou-
rants inférieure ou égale à : fcBO = fdec/100 = 400Hz, soit une constante de temps
τ∆IBF =400µs. Nous considérerons pour les études de stabilité qui suivent des gains
unitaires pour Ks et Kmod. Les caractéristiques de la fonction de transfert G∆I(p)
sont les suivantes : K∆I =4800A, soit K∆IdB =73, 6dB,
τ∆I =254ms soit f∆I =630mHz,
fc∆I =3kHz.

Avec : Lm=638µH, Lf =6µH, Ron=10mΩ, Rout=500mΩ, Iout=6·Iavg ==95A.

Toutes les simulations qui seront présentées ci-après illustrent un rééquilibrage
des courants suite à une impulsion différentielle de déséquilibre générée grâce aux
conditions initiales des courants dans les bobinages. On peut ainsi observer l’accé-
lération du retour à l’équilibre grâce à l’utilisation en boucle fermée d’un correcteur
approprié.

2.5.1 Simulation de l’équilibrage des courants avec un cor-
recteur proportionnel

La fréquence de coupure en boucle ouverte est de 3kHz si on impose un gain
proportionnel unitaire Kp= 1 alors la fréquence de coupure fcBO sera trop élevée
par rapport à fdec/100. Il faut donc diminuer cette fréquence de coupure et lui
affecter un gain Kp = fcBO/fc∆I = 0.133. Le gain statique sera donc plus faible
KBO=Kp ·K∆I =640 (d’où : KBOdB =56dB), et l’erreur εi plus grande.

Pour faire apparâıtre un déséquilibre au départ et observer le comportement des
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correcteurs, on place des résistances Ron différentes : Roni =<Ron> +(−1)i · δRon ,
avec δRon =3mΩ et <Ron>=10mΩ.

On observe en simulation sur la courbe (2.14), les courants de bras Ii et les
images en tension des corrections de rapport cyclique V (di).

Figure 2.14 – Retour à l’équilibre des courants de bras avec un correcteur pro-
portionnel

En régime établi l’erreur en courant reste très faible εi = 7, 47mA. Le retour à
l’équilibre en boucle fermée est donc bien accéléré et correspond à la constante de
temps que nous attendions, soit 400µs.

2.5.2 Simulation de l’équilibrage des courants avec un cor-
recteur intégral

Dans un premier temps nous présentons le cas d’une correction intégrale respec-
tant le critère ξ=0.7. On se situe ainsi en régime faiblement amorti. La constante
de temps de l’intégrateur est alors très grande : τi=2940s.
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Figure 2.15 – Retour à l’équilibre des courants de bras avec un correcteur intégrale
correctement dimensionné
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Le système, suite à un déséquilibre différentiel, se rééquilibre avec un temps de
réponse de 1.8s. On observe, sur la figure (2.15), un dépassement de 340mA suite
à cette impulsion différentielle.

Notre objectif est maintenant de simuler un système avec un correcteur mal
dimensionné. Si on considère le cas d’un convertisseur parallèle à inductances sé-
parées la constante de temps du mode différentiel est τ∆Inc =L/Ron avec L qui, en
guise de comparaison avec un cas à inductances couplées, est équivalent à Lf . On a
donc une constante de temps du mode différentiel beaucoup plus rapide que dans
le cas couplé : τ∆Inc =Lf/Ron=600µs. Dans ce cas, si l’on veut respecter le critère
d’un système fortement amorti, on a : ξ≥0.7 =⇒ τi≥2.8 ·K∆I ·Ks ·Kmod · τ∆Inc ,
d’où : τi=8s.

On se place alors dans le cas d’un correcteur intégral calculé pour un système
non couplé alors qu’il est utilisé pour un système couplé. Le système en boucle fermé
(avec un intégrateur mal dimensionné) présente un coefficient d’amortissement très
faible (ξ=0.014) on devrait obtenir un système très oscillant.

Figure 2.16 – Retour à l’équilibre des courants de bras avec un correcteur intégrale
mal dimensionné



2.5. Simulations 61

Notre système étant initialement parfaitement équilibré, à t=10ms, on modifie
de + 1% le rapport cyclique de correction d1, cela entrâıne de fortes oscillations
sur tous les courants de bras.

2.5.3 Simulation de l’équilibrage des courants avec un cor-
recteur proportionnel intégral

Dans ce dernier cas, on reprend le même gain proportionnel Kp que celui que
nous avons calculé précédemment (2.5.1), et nous ajoutons une action intégrale
accordée sur la fréquence du mode différentiel f∆I . On a donc le calcul des compo-
sants suivants pour notre correcteur :

si on fixe C1=1µF, on en déduit R2=τ∆I/C1=250kΩ et enfin R1=R2/Kp=
2MΩ.

Avec de telles valeurs, on attend une réponse temporelle présentant une constante
de temps : τ∆I =400µs. La figure (2.17) montre le résultat de la simulation obtenue :

Figure 2.17 – Retour à l’équilibre des courants de bras avec un correcteur pro-
portionnel intégrale
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Un correcteur proportionnel intégral permet donc de répondre à un cahier des
charges exigeant une erreur nulle et un retour à l’équilibre rapide. Cependant il
est difficile à calculer car il demande une connaissance précise des paramètres du
convertisseur.

2.5.4 Conclusion sur les correcteurs d’équilibrage

En guise de conclusion nous présentons le tableau ci-dessous qui présente une
synthèse des avantages et inconvénients des différents correcteurs.

Proportionnel Intégral Proportionnel
Intégral

Avantages � Robuste,

� Rapidité du retour à

l’équilibre.

� Erreur nulle. � Rapidité du retour à

l’équilibre,

� Erreur nulle.

Inconvénients � Erreur non nulle

dépendante de la rapidité

choisie,

� Impact sur le

dimensionnement du

coupleur.

� Réglage délicat.

� Forte constante de

temps de l’intégrateur,

� Retour à l’équilibre

ralenti,

� Risque d’instabilité.

� Réglage délicat.

Table 2.1 – Définition des variables utilisées lors de la construction de notre
modèle

Le choix du correcteur se fait en fonction des priorités indiquées par le cahier
des charges. L’intégrateur pur présente un nombre important d’inconvénients et
n’est pas un choix adapté pour un système nécessitant un retour à l’équilibre ac-
céléré. Il est aussi moins intéressant que le proportionnel intégral qui présente plus
d’avantages et moins d’inconvénients. Le choix peut alors se jouer entre le correc-
teur proportionnel et le correcteur proportionnel intégral. On choisira un correcteur
proportionnel si le cahier des charges met l’accent sur la robustesse et si un éven-
tuel surdimensionnement lié à une erreur non nulle est tolérable. Enfin, on choisira
un correcteur proportionnel intégral si le cahier des charges met l’accent sur une
erreur nulle et que les paramètres du convertisseur sont connus, permettant ainsi
de calculer le correcteur adéquat.

2.6 Conclusion

Ce chapitre nous a permis de déterminer la fonction de transfert de la boucle
d’équilibrage des courants qui opère des corrections de rapports cycliques selon un
mode différentiel. Cette détermination qui constitue une nouveauté dans la litté-
rature, a été réalisée selon deux méthodes. Une approche petit signal assez simple
permettant d’arriver rapidement au résultat, puis une autre rigoureuse, réalisée
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dans l’espace d’état, permettant de mener les calculs sur des architectures com-
plexes de convertisseur de puissance. On peut alors augmenter le nombre de bras
et changer la topologie de couplage.

Cette étude nous a aussi permis de mettre en évidence la forte réjection du
mode différentiel que les convertisseurs parallèles à bras couplés présentent. Nous
avons alors présenté plusieurs correcteurs possibles en fonction de différents critères
tels que la précision d’égalisation et la rapidité de retour à l’équilibre des courants
de bras.

Enfin nous avons validé en simulation aussi bien la fonction de transfert en
boucle ouverte de la boucle d’équilibrage, que les correcteurs proposés pour le
fonctionnement en boucle fermé.

A l’issue de ce chapitre, nous disposons d’une méthode de calcul du correcteur
d’équilibrage.





Chapitre 3

Émulation analogique du
convertisseur

Table des matières
3.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66
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3.1 Introduction

Le chapitre précédent nous a permis de déterminer la fonction de transfert d’un
mode différentiel en courant, ce qui est indispensable pour calculer les correcteurs
d’une boucle d’équilibrage des courants. Le premier chapitre a montré que les mé-
thodes classiques de mesure des courants ne sont pas compatibles avec les besoins
actuels de précision de mesure des courants de bras dans les convertisseurs sta-
tiques multi-phases à inductances couplées. Il est donc maintenant primordial de
répondre au problème soulevé dans ce premier chapitre, c’est-à-dire avoir accès à
une information précise sur les valeurs de chacun des courants de bras. Si on y
parvient, on pourra réaliser dans son ensemble une boucle d’équilibrage précise des
courants de bras.

Ce chapitre explore une méthode originale de mesure de courant dont l’informa-
tion sur les courants de bras est délivrée par un seul capteur de courant. Ce capteur
” placé au bon endroit ”, fournira l’information de toutes les valeurs moyennes des
courants de bras.

Nous allons dans un premier temps nous intéresser à ce signal contenant l’in-
formation correspondant aux courants moyens des bras et voir comment l’on peut
traiter cette information. On pourra voir l’impact sur la structure du convertisseur,
et évaluer la faisabilité d’une extraction numérique de l’information.

Dans un deuxième temps nous allons proposer à partir de ce signal une émula-
tion analogique fine du convertisseur afin de reconstruire en temps réel les courants
de chacun des bras.

Enfin nous allons mettre en œuvre deux réalisations de l’émulation analogique
du convertisseur, une première permettant de stocker l’information sous forme de
courant dans des inductances et la seconde permettant de stocker l’information
sous forme de tension dans des condensateurs.

3.2 Une méthode de mesure de courant astu-

cieuse

La méthode de mesure de courant présentée dans ce chapitre est basée sur
la mesure d’un seul courant, porteur de l’information de chacun des courants de
bras. Ce courant est noté Ibras. Au-delà de l’intérêt qu’il peut y avoir à utiliser
un seul capteur quelque soit le nombre de bras, cette technique permet d’éviter
les erreurs de mesures provenant de plusieurs capteurs ayant des disparités sur
leurs caractéristiques. Ainsi, même si le signal issu de cet unique capteur présente
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immanquablement un offset, cela n’aura pas d’influence sur les différences relatives
entre courants de bras (3.3).

3.2.1 Origine d’un signal riche en information

Le positionnement de ce capteur est présenté figure (3.1) dans le cas d’un
convertisseur à 3-bras magnétiquement couplés dans une topologie cascade cy-
clique. Le capteur utilisé est nécessairement un capteur non intrusif (par exemple
à effet hall) ayant la capacité de capter un fort courant continu, typiquement 100A,
présentant une composante alternative à haute fréquence qui peut atteindre 3MHz.

Figure 3.1 – Positionnement du capteur de courant Ibras sur un convertisseur
parallèle

Cette méthode de mesure de courant a une incidence sur la structure du conver-
tisseur car le capteur se situe sur la ligne de bus continu Vin entre les condensateurs
de découplage et les interrupteurs “high-side” des cellules de commutation nommés
hsi. Afin d’obtenir le signal désiré, les condensateurs de découplage sont alors éloi-
gnés de leur cellule de commutation respective. Une topologie en étoile permettant
d’optimiser l’éloignement entre les condensateurs de découplage Cdeci et leur cellule
de commutation est présentée figure (3.2). L’électrode négative du condensateur est
placée au plus proche de sa cellule de commutation alors que son électrode positive
est reliée à un point commun sur lequel sont connectés : la tension d’alimentation,
le capteur de courant, et les électrodes positives des autres condensateurs. Elle peut
être généralisé quelque soit le nombre q de bras. Les q condensateurs peuvent être
remplacés par un condensateur de capacité équivalente q · Cdeci .

Des chronogrammes du courant mesuré Ibras en fonction du rapport cyclique
D et dans le cas du convertisseur présenté figure (3.1), sont présentés ci-dessous
figure (3.3). Les ordres de commande ui des bras ne sont présentés que pour le cas
où D<1/3.
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Figure 3.2 – Topologie en étoile permettant de diminuer l’éloignement entre
condensateur de découplage et cellule de commutation
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Figure 3.3 – Chronogramme de Ibras en fonction du rapport cyclique D
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Les paliers de courant observés sur Ibras proviennent de la mise en conduc-
tion des interrupteurs hsi permettant ainsi le passage du courant vers la charge.
Lorsque seul l’interrupteur hsi est passant alors pendant, Ibras est l’image du cou-
rant dans la phase i, et la forme d’onde du courant sur l’intervalle de conduction
de hsi permet de déterminer la valeur moyenne et l’ondulation (non représentée
sur le chronogramme) du courant dans cette phase. Lorsque deux interrupteurs hsi
sont passants, alors pendant cet instant, Ibras est l’image de la somme de ces deux
courants et reproduit la somme des composantes moyennes ainsi que la somme
des composantes alternatives. On comprend ainsi que si le capteur avait été situé
au niveau de la borne positive de la source de tension avant les condensateurs de
découplage, alors celui-ci ne “verrait” pas les paliers de courant de Ibras. En effet, la
composantes alternative de Ibras est fournie principalement par les condensateurs
de découplages qui sont habituellement placés au plus proche de leur cellule de
commutation respective.

On peut finalement généraliser la forme du courant Ibras en fonction du rapport
cyclique. On se situe donc dans le cas général où le rapport cyclique est défini tel
que :

� (k − 1)/q<D<k/q, avec q le nombre de bras et l’entier kε[1..q] :

Le signal Ibras se compose donc d’une succession de paliers de courants, syn-
chronisés sur les ordres de commande des bras, qui sont alternativement “bas” puis
“haut” et ainsi de suite. Les paliers “bas” étant composés de la somme de k − 1
courants, les paliers “haut” étant composés de la somme de k courants.

� D=k/q, avec q le nombre de bras et l’entier kε[1..q] :

Le signal Ibras se compose donc d’une succession de paliers de k courants, syn-
chronisés sur les ordres de commande des bras.

L’exemple ci-après présente le signal Ibras synchronisé sur les ordres de com-
mande des bras dans le cas où le nombre de bras q = 6 et le rapport cyclique
2/6<D<3/6 (k=3).

On peut vérifier grâce à ce chronogramme que la succession des paliers de
somme de courant fait bien apparâıtre, à chaque changement de palier, l’infor-
mation sur le courant instantané d’un courant de bras. En effet, le passage d’un
palier “bas” à un palier “haut” fait apparâıtre (flèche montante) l’information d’un
courant Ii suite à la fermeture de son interrupteur respectif hsi par l’ordre de com-
mande ui. De même, le passage d’un palier “haut” à un palier “bas” fait disparâıtre
(flèche descendante) l’information d’un courant moyen Ij suite à l’ouverture de
son interrupteur respectif hsj par l’ordre de commande uj. Ainsi, par comparaison
entre deux paliers successifs de courant on peut obtenir de façon séquentielle et
cyclique l’information sur chacun des courants moyens des bras du convertisseur.
En une période, la séquence des 2 · q paliers “hauts” et “bas”, peut être considérée
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Figure 3.4 – Forme d’onde de Ibras pour un convertisseur 6 bras et 2/6<D<3/6
(k=3)

comme un système à 2 · q équations et q inconnus. On peut d’ailleurs constater que
toutes ces informations peuvent être récoltées en une demi-période de découpage
quelque soit le nombre de bras du convertisseur statique.

Dans le cas particulier, où D = k/q avec kε[1..q], le passage d’un palier de k
courants à un nouveau palier de k courants, fait à la fois apparâıtre l’information
d’un courant Ii+1 et disparâıtre l’information d’un courant Ii−1. En une période,
la séquence des q paliers de k courants, peut être considérée comme un système
de q équations à q inconnus. On peut donc résoudre ce système d’équation en une
période de découpage.

Une réalisation pratique de cette mesure de courant a été réalisée dans le but
de mettre en œuvre une émulation analogique des courants. Cette réalisation pré-
senté figure (3.5) est héritée d’un convertisseur de puissance (buck à 6-bras ma-
gnétiquement couplées en cascade cycliques) réalisée lors de la thèse de Valentin
Costan [Cos07] et a été modifié pour satisfaire les besoins de notre technique de
mesure de courant.

Ainsi les longueurs de pistes entre les condensateurs de découplage et les cel-
lules de commutation sont volontairement dégradées. Le signal obtenu sur notre
maquette de test est présenté figure (3.6) pour un rapport cyclique inférieur à 1/6.

La voie 1 représente Ibras, les voies 2, 3 et 4 représentent respectivement les
ordres de commandes u4, u5 et u6. Cette mesure a été réalisée en boucle ouverte.
On peut ainsi observer à partir du signal Ibras le déséquilibre existant entre chacun
des bras. Le déséquilibre le plus franc provenant du 5ème bras.

Comme on peut le remarquer avec les figures (3.6) et (3.7) ce signal est forte-
ment bruité et très différent du signal simulé sous P-Spice. Ce bruit est constitué
de fortes oscillations à environ 10MHz provenant de la maille de commutation
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Figure 3.5 – Positionnement de la pince de courant Tektronix TCP303 dans un
convertisseur statique multi-phases à inductances couplées en cascade cyclique

Figure 3.6 – Mesure du courant Ibras sur le convertisseur 6-bras magnétiquement
couplés D=8%, Iout=3A
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qui présente des longueurs de câbles importantes et variables selon les ordres de
commutation

Figure 3.7 – Mise en évidence d’oscillations haute fréquence sur la mesure du
courant Ibras

La voie 1 représente Ibras, les voies 2, 3 et 4 représentent respectivement les
ordres de commandes u4, u5 et u6.

3.2.2 Exploitation des résultats par une approche numé-
rique

Les performances d’échantillonnage numérique ont largement été améliorées ces
dernières années. On peut désormais échantillonner un signal à une fréquence de
120MHz pour une précision de 12 bits.

Le signal Ibras est une succession répétée d’un palier image de la somme de k−1
courants et d’un palier image de la somme de k courants avec kε[1..q]. La durée
des paliers dépend de la période de découpage et du rapport cyclique. La durée
des paliers de la somme de k − 1 courants est différente de la durée des paliers de
la somme de k courants. Les instants d’échantillonnage pour ces paliers doivent
donc être différents. Il faut dans ce cas aussi penser à un algorithme décidant des
instants d’acquisitions qui diffèrent en fonction du rapport cyclique.

Cependant, dans un cas non idéal où l’on prend en compte les composantes al-
ternatives des courants de bras, le moindre phénomène de “jitter” peut induire une
erreur sur la valeur du courant mesuré, et d’autant plus pour des signaux bruités
présentant de très fortes oscillations. On peut ainsi remarquer sur la figure (3.5)
qu’un décalage de 10ns induit une erreur sur l’information de 50%.

Il faut bien noter que le cas expérimental présenté figure (3.5) n’est pas un pire
cas. La fréquence de découpage est égale à 40kHz et la fréquence apparente de Ibras
à 240kHz. Dans le cas d’application VRM la fréquence peut être plus élevée d’une
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décade.

On pourrait alors envisager un filtrage passe-bas du signal mesuré. Cependant
cela peut être très problématique dans le cas où le rapport cyclique est proche de
k/q avec kε[1..q]. Ce cas est présenté figure (3.8) dans le cas d’un rapport cyclique
légèrement supérieur à 1/6. En effet, dans ce cas, des paliers de courants très brefs
peuvent être lissés par le filtrage et l’information sur le niveau du palier de courant
peut être perdue ou erronée. On retrouve le même problème pour un rapport
cyclique légèrement inférieur à 1/6.

Figure 3.8 – Forme d’onde de Ibras (voie 1) pour D=20% et Iout=3A ; voie2=u4,
voie3=u5, voie4=u6

Une autre possibilité consisterait à faire un filtrage analogique (filtre réjecteur)
de l’oscillation ce qui permettrait de conserver les impulsions et simplifierait un
échantillonnage numérique de l’information.

De plus, le traitement numérique des mesures, qui permettrait, par la suite, un
calcul des rapports cycliques de correction, nécessite une horloge à haute fréquence.
Pour toutes ces raisons préalablement citées nous avons décidé d’orienter notre
étude vers une émulation analogique temps réel du convertisseur.
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3.3 Etude de la faisabilité d’une émulation du

convertisseur

Plutôt que de poser le problème en termes d’échantillonnage-blocage, il nous
a semblé plus judicieux d’essayer de reconstruire analogiquement et en temps réel
les courants de bras à partir du signal mesuré. Les calculateurs analogiques offrent
d’indéniables avantages car ils permettent de réaliser des structures hautement pa-
rallélisables. Les opérateurs analogiques fonctionnent par principe en parallèle et
la complexité des systèmes à simuler ne constitue pas de difficultés significatives
pour les temps de calculs.

Les simulateurs analogiques travaillent avec des bandes passantes très élevées
de l’ordre de quelques dizaines de Méga Hertz, et permettent ainsi la simulation
de systèmes électrotechniques quelquefois très difficiles voire impossible à réaliser
avec des simulateurs numériques qui restent dépendants d’un calcul séquentiel des
tâches et d’une fréquence d’horloge limitée.

Cependant les systèmes analogiques présentent des inconvénients comme les
dérives des valeurs des composants dans le temps et en fonction de la température,
les offsets et le vieillissement.

De plus, l’évolution et les progrès réalisés dans la conception de circuits électro-
niques et micro électroniques laissent envisager la possibilité de réaliser des émula-
teurs analogiques fonctionnant à des fréquences plus élevées et n’ayant besoin que
d’un nombre restreint de circuits intégrés spécifiques, de types ASICs, offrant une
grande flexibilité et des performances élevées dans un volume minimal.

3.3.1 Méthode originale d’émulation du convertisseur à deux
capteur de courant

Cette méthode consiste à reproduire à une très petite échelle courant/tension
le convertisseur de puissance de façon analogique et en temps réel. Une émulation
“classique” du convertisseur consisterait à recopier la source de tension d’entrée
et simuler la charge que l’on estime. La méthode originale d’émulation que nous
proposons se base sur la recopie du courant Ibras dans le but de reproduire préci-
sément les déséquilibre de courant. Les deux systèmes convertisseur et émulateur
fonctionnent en parallèle, l’émulateur reproduisant, à un facteur d’échelle près les
courants de bras du convertisseur. On a ainsi indirectement et en temps réel accès
à tous les courants de bras que l’on peut par la suite équilibrer. L’émulateur -
image du convertisseur de puissance reproduite à petite échelle - est alors soumis
aux stimuli suivants :

– le courant Ibras affecté du rapport d’échelle 1/ki ;
– le courant de charge Iout affecté du rapport d’échelle 1/ki ;
– la tension d’entrée Vin affectée du rapport d’échelle 1/kv ;
– les ordres de commandes des interrupteurs respectivement ui pour les inter-
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rupteurs “high-side”notés hsi et ui pour les interrupteurs “low-side”notés lsi.
Les ordres de commandes sont communs à l’émulateur et au convertisseur de
puissance

La figure (3.9) présente le principe d’émulation analogique temps réel des cou-
rants de bras dans le cas d’un convertisseur à 3-bras magnétiquement couplés. Le
principe est généralisable quelque soit le nombre de bras.

Toutes les variables émulées sont affectées d’une étoile. Ainsi le courant du
premier bras I1 est émulé à un facteur d’échelle 1/ki et est noté I1?, on a donc
I1?=I1/ki.

Figure 3.9 – Schéma de principe de l’émulation analogique d’un convertisseur

Il est important de noter que cette émulation ” fine ” du convertisseur est cen-
sée pouvoir reproduire avec exactitude aussi bien les composantes continues que
les composantes alternatives des courants de bras.

Nous allons tout d’abord vérifier la validité de ce principe par une simulation.
Nous utilisons les mêmes modèles électriques simples pour l’émulateur et le conver-
tisseur de puissance, et nous affectons les stimuli envoyés à l’émulateur des facteurs
d’échelle ki=1e6 et kv = 100. Les coupleurs magnétiques de l’émulateur sont aussi
affectés d’un facteur de mise à l’échelle. Le calcul de ce facteur sera expliqué par la
suite dans ce même chapitre. Tous les composants émulés sont affectés d’une étoile
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afin de les distinguer lors des explications. Par exemple, l’interrupteur hsi du pre-
mier bras noté hs1 sur le convertisseur de puissance, est noté hs1? sur l’émulateur.

Les figures (3.10) et (3.11) présentent le schéma électrique simulé ainsi que les
chronogrammes de l’image des flux réels et émulés ainsi que les tensions de sor-
tie réelles et émulées. On visualise en simulation la différence des courants entre
deux bras adjacents. Cette différence de courant est l’image du flux magnétisant
dans le coupleur. Il faut noter que la visualisation de l’image des flux nous permet
de vérifier indirectement la bonne reproduction des variables d’état que sont les
courants de bras, et surtout d’apprécier la précision avec laquelle les composantes
alternatives et continues de ceux-ci sont émulés. Ainsi, pour vérifier le bon fonction-
nement des dispositifs d’émulation que nous allons développer, nous présenterons
systématiquement les chronogrammes en régime permanent de ces variables d’état.

Un désappairage résistif est introduit sur un des bras de la partie puissance
et nous allons ainsi vérifier si l’émulateur reproduit cette même erreur alors que
celle-ci n’est pas présente en son sein.

Figure 3.10 – Schéma électrique de validation du principe de l’émulation analo-
gique Vin = 150V, D ≈ 50%, Iout = 300A, Ron = 10mΩ, Lm = 1.4mH, Lf = 6µH,
ki=1e6 et kv = 100

Suite à l’introduction du désappairage résistif sur la partie puissance, on re-
marque que les flux ont atteint un régime permanent avec des composantes moyennes
non nulles dues au déséquilibre des courants. Bien que le désappairage résistif ne
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Figure 3.11 – Simulation de validation du principe de l’émulation analogique

soit pas présent sur l’émulateur, celui-ci reproduit parfaitement les flux et tension.
Ceci est possible, et même logique, car la différence de courant est présente dans
le signal mesuré qui est imposé, comme stimulus, par une source de courant. On
force ainsi les courants déséquilibrés ou équilibré dans les bras de l’émulateur.

Le principe d’émulation analogique des convertisseurs statiques multi-phases à
inductance couplées est donc possible. Afin d’envisager une réalisation de l’ému-
lateur, il semble primordial d’étudier la faisabilité de modélisation analogique des
composants de puissance.

3.3.2 Modélisation des éléments du convertisseur en vue
d’une réalisation de l’émulateur

L’émulation des circuits électriques utilisée en électrotechnique est assujettie à
la connaissance des équations physiques et des lois, loi des nœuds, loi des mailles,
qui régissent le système à simuler. Il est alors nécessaire de modéliser les compo-
sants du convertisseur de puissance (interrupteurs, diodes, coupleurs magnétiques)
de façon analogique. Cette modélisation va nous permettre d’apprécier la faisabilité
d’une réalisation intégrée de l’émulateur par la conception d’un ASIC. La thèse de
Michel Zecri [Zec00] décrit largement les possibilités de l’émulation analogique des
composants d’électronique de puissance.

Nous allons dans un premier temps proposer des modélisations analogiques des
composants du convertisseur de puissance puis simuler leur mise en œuvre dans
l’émulateur analogique.
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3.3.2.1 Modélisation analogique des composants du convertisseur

a. Emulation analogique d’une diode

Les interrupteurs à commutation spontanée sont très largement utilisés en élec-
tronique de puissance. Leur fonctionnement est établi à partir de la détection du
passage à zéro de la tension ou du courant. Cette fonction est naturellement rem-
plie par les diodes mais en simulation analogique, l’utilisation de diodes réelles
pose le problème de la chute de tension qui est non négligeable par rapport aux
valeurs maximales émulées (±15V). Pour simuler ce type d’interrupteur il est alors
indispensable de compenser cette chute de tension [Zec00].

Le principe de cette compensation de la chute de tension de diode est illustré
figure (3.12). Il consiste à opposer une tension flottante de même valeur que celle
du composant semi-conducteur. Cette opposition permet d’obtenir à l’état passant
une tension nulle aux bornes de l’ensemble. Une source de courant fermée sur
une résistance dite de compensation réalise la tension flottante sans pour autant
perturber le système. A l’état bloqué cette compensation est inactive.

Figure 3.12 – Schéma électrique pour l’émulation de diodes compensées

b. Emulation analogique d’un interrupteur commandé à l’ouverture et à la fer-
meture

Afin de réaliser un interrupteur commandé susceptible de représenter tous les
interrupteurs commandés, on peut s’inspirer de la modélisation du transistor MOS-
FET dans la mesure où celui-ci utilise une source de courant pilotée en tension. Le
modèle d’un tel interrupteur est présenté dans la figure (3.13).

Le fonctionnement de ce modèle est lié à la tension VGS comme pour un inter-
rupteur réel.

– Quand la tension VGS est nulle, la source de courant contrôlée en tension est
inactive et la diode compensée en parallèle s’oppose naturellement au passage
du courant : c’est l’état bloqué de l’interrupteur. La conduction inverse est
possible.
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Figure 3.13 – Schéma électrique pour l’émulation d’interrupteur commandé

– Quand la tension VGS positive est suffisante, la source de courant est active
et laisse passer le courant : c’est l’état passant de l’interrupteur.

Ce principe d’émulation des interrupteurs réels commandés à l’ouverture et à
la fermeture offre l’avantage d’éliminer la chute de tension directe grâce au modèle
de diode compensée.

c. Emulation analogique d’un coupleur magnétique

Le développement d’un modèle analogique d’un coupleur magnétique n’est pas,
à priori, d’une grande facilité. En effet, le transformateur, même si il est très large-
ment utilisé, est un système complexe qui fait intervenir des grandeurs de natures
différentes (interface magnétique électrique). De surcrôıt, la modélisation des trans-
formateurs reste encore imparfaite et fait toujours l’objet de nombreux travaux de
recherche [Zec00].

On va utiliser le modèle aux réluctances du transformateur. Cette modélisation
repose sur l’analogie qui existe entre les grandeurs électriques et magnétiques. Nous
considérons donc le nombre d’Ampères tours comme équivalent à une source de
tension capable de créer dans la résistance, analogue à la réluctance du circuit
magnétique, un courant image du flux à travers le circuit magnétique. Pour étudier
ces phénomènes, nous le circuit électrique et le modèle aux réluctances du circuit
magnétique selon le schéma de la figure (3.14). Ce modèle permet une analyse
très physique des phénomènes qui régissent son fonctionnement en négligeant les
phénomènes non linéaires, ce qui est tout à fait justifié dans le domaine normal de
fonctionnement du coupleur.

Cette figure met en évidence l’analogie physique existant entre le modèle aux
réluctances et sa représentation électrique.

La mise en œuvre du modèle de coupleur doit prendre en compte les différents
facteurs d’échelle. Les calculs présentés ci-dessous permettent un dimensionnement
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Figure 3.14 – Schéma électrique pour l’émulation du coupleur magnétique

du coupleur respectant le facteur d’échelle.

En se basant sur la figure (3.14) on note :

– X la grandeur réelle liée au convertisseur,
– X? la grandeur réduite émulée.

Kv et Ki sont les facteurs d’échelle de tension et courant préalablement défini.
On va déterminer le facteur d’échelle des réluctances K<.

V =Kv · V ?, I=Ki · I? et le flux : φ=Kφ · φ?

On peut en déduire le facteur d’échelle pour une résistance : KR=Ki/Kv.

Au niveau du convertisseur : φ1 =
1

n1

·
∫
V1 · dt, si l’on met à l’échelle :

φ1?=
Kv

n1 ·Kφ

·
∫
V1 ? ·dt

Pour une réalisation électrique : φ1?=
G12

R1 · C1

·
∫
V1 ? ·dt où R1 ·C1 correspond

à la constante de temps de l’intégrateur accordée sur la constante de temps de
découpage τdec.

On a donc : R1 · C1 =
n1 ·Kφ

Kv

, d’où : Kφ=
Kv · τdec
n1 ·G12

G12 représente le gain de la source de flux φ1? contrôlé par l’intégrale de la
tension aux bornes de l’enroulement.

Au niveau du convertisseur : n1 · I1 =<f1 · φf1 , si l’on met à l’échelle :

I1?=<f1 · φf1 ? ·
Kφ

n1 ·Ki

Au niveau de l’émulateur : I1?=<f1 ? ·φf1 ? ·G11

G11 représente le gain de la source de courant I1? contrôlé par la force magnétomotrice<f1?
·φf1?.

On a donc :

<f1? = <f1 ·
Kφ

n1 ·Ki ·G11

(3.1)
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d’où :

K< =
n2

1 ·Ki ·G11 ·G12

τdec ·Kv

(3.2)

3.3.2.2 Simulation de l’émulateur analogique

Nous allons, pour valider le principe d’émulateur analogique, ajouter un degré
de complexité à ce principe en y intégrant les modèles analogiques des diodes et
coupleurs (notés C12, C23 et C31) préalablement décrits. On pourra ainsi évaluer
l’influence d’une telle modélisation sur l’émulation analogique du convertisseur. Les
figures (3.15) et (3.16) présentent le schéma électrique de simulation ainsi que les
chronogrammes permettant d’observer la fidélité avec laquelle les variables d’état
du convertisseur sont émulées.

Figure 3.15 – Schéma électrique de validation de l’émulation analogique avec
réalisation électrique des composants émulés, Vin = 150V, D≈ 50%, Iout = 300A,
Ron=10mΩ, Lm=1.4mH, Lf =6µH, ki=1e6 et kv=100.

Dans ce cas, aucun désappairage résistif n’est introduit. L’émulateur analogique,
constitué des modèles analogiques des composants du convertisseur de puissance
mis à l’échelle, reproduit parfaitement les flux des coupleurs ainsi que la tension
de sortie.
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Figure 3.16 – Simulation de l’émulation analogique avec réalisation électrique des
composants émulés

3.3.3 Sensibilité de l’émulateur analogique à un désappai-
rage des sources de courant

Dans les parties précédentes, nous avons simulé un cas idéal de fonctionnement
du convertisseur de puissance où seul un désappairage résistif avait été introduit
sur la partie puissance. Ces deux simulations ont démontré l’intérêt d’une telle dé-
marche. Nous allons maintenant tenter de voir comment se comporte l’émulateur
suite à une erreur introduite sur un des stimuli.

Le cas d’un seul bras avec des modèles très simples du circuit réel et de l’ému-
lateur (figure (3.17)) est en fait déjà un cas d’étude intéressant pour comprendre le
comportement de notre émulateur. Dans le cas d’une égalité des sources de courant,
l’émulation de la partie puissance est parfaite et la tension théorique aux bornes
de la source de courant Ibras? est nulle.

Si on se place dans le cas où hs1? est fermé, les deux sources de courants de
l’émulateur sont connectées en série dans la même maille et il leur est impossible
d’imposer des courants différents. Ce sont donc les imperfections des modèles qui
vont régir le comportement du système : si les interrupteurs ne sont pas parfaits,
la différence des courants peut exister, si les sources de courant ont une impédance
non infinie, leur courant peut être modifié par l’apparition de tensions à leur bornes.
Dans le cas de nos réalisations, nous avons choisi d’ajuster l’impédance de la source
Ibras? pour choisir l’amplitude de la tension de compensation Vmc−Vin? nécessaire
pour obtenir un courant Ibras? égal au courant Iout?. On affecte une erreur de 2%
à la source de courant Ibras?.
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Figure 3.17 – Schéma électrique simplifié d’un désappairage des sources de courant

Une étude nous a permis de déterminer la valeur moyenne théorique de <
Vmc/Vin?> :

< Vmc >

< Vin? >
= (1−D) +

RIout

RIout +RIbras

·D (3.3)

La figure ci-dessous donne l’évolution de <Vmc/Vin?> en fonction du rapport
cyclique pour différents rapport des résistances parallèle des sources de courant.
On souhaite que ce rapport tende vers 1 afin d’annuler la tension aux bornes de la
source de courant Ibras?, ainsi : <Vmc − Vin?>→ 0. On en conclue que le design
des sources de courant doit tenir compte de ce rapport afin de limiter cette tension.

Par conséquent, la tension aux bornes de Ibras? n’étant plus nulle, la tension
de sortie Vout?=D · Vmc 6=D · Vin? ne sera plus émulée correctement. De plus le
non maintien à Vin? de Vmc va aussi modifier la tension alternative aux bornes
de l’inductance L? et par conséquent l’émulation de la composante alternative du
courant. On peut donc aussi s’attendre à une mauvaise émulation de la composante
alternative du flux.

En résumé, un désappairage des sources de courant devrait se traduire par trois
phénomènes :

– Une dérive du nœud de tension Vmc qui va permettre de résoudre l’incompa-
tibilité électrique présentée ;

– Une émulation erronée de la tension de sortie suite au non maintien de Vmc
à Vin? ;

– Une émulation erronée de la composante alternative des courants de bras et
donc des flux.
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Figure 3.18 –<Vmc/Vin?> en fonction du rapport cyclique pour différents rapport
des résistances parallèle des sources de courant

La simulation de l’émulateur analogique présenté figure (3.15) est réalisée à
nouveau en ajoutant une erreur de gain de +2% sur la source de courant Ibras?. Le
résultat est présenté figure (3.19).

Cette simulation nous permet de confirmer les observations faites sur le cas
simple du convertisseur buck monophasé. On observe bien que le nœud de tension
Vmc n’est pas tenu à Vin?=3V. Comme nous l’avions prévu, si une des sources débite
plus de courant que la source de courant qui est en série, on crée une incompatibilité
électrique qui va instantanément se résoudre par une dérive brusque de la tension
Vmc. C’est ce que l’on observe sur Vmc pour chaque nouvelle commutation. Dans ce
cas, où Ibras? est légèrement supérieur à ce qu’il devrait être, le nœud de tension
Vmc devient supérieur à Vin?, et par conséquent :

– La tension de sortie émulée est erronée. Elle présente une forte composante
alternative issue des variations de Vmc et sa composante continue est supé-
rieure à kv · Vout ;

– L’émulation de la composante alternative du flux qui dépend de la tension
aux bornes des bobinages est erronée, elle aussi est supérieure à ce qu’elle
devrait être ;

– En revanche, la modification de la valeur moyenne de Vmc permet l’égalisa-
tion des courants moyens : les flux moyens sont donc bien émulés.

Si l’on veut rester fidèle à la partie puissance, il faudrait théoriquement que
la tension aux bornes de la source de courant soit nulle et donc que Vmc = Vin?.
En effet, afin d’être le plus représentatif possible de la partie puissance, il semble
important d’annuler cette chute de tension aux bornes de la source de courant
Ibras?, qui n’a pas d’équivalent sur le convertisseur de puissance. Le nœud de la
tension Vmc, commun aux deux sources de courant, était bien égal à Vin? dans
toutes les simulations précédentes car aucune incompatibilité électrique n’avait été
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Figure 3.19 – Simulation d’un désappairage des sources de courant au niveau
de l’émulateur Vin = 300V, D ≈ 50%, Iout = 300A, Ron = 10mΩ, Lm = 1.4mH,
Lf =6µH, ki=1e6 et kv=100

introduite. Maintenir Vmc à Vin? permettrait de garder une bonne émulation de la
tension de sortie et de la composante alternative des courants et donc des flux.

Il faut donc réfléchir à un dispositif permettant à la fois de maintenir en moyenne
la tension Vmc à une tension désirée, dans notre cas <Vmc>=Vin?, sans perdre le
bénéfice du réappairage des sources de courant. On peut alors proposer le dispositif
simple de contrôle de l’appairage des sources de courant présenté figure (3.20). Son
principe consiste à contrôler par la tension Vctrl la source de courant Ibras?. Si la
tension < Vmc > est différente de Vin? cela signifie que les sources de courant ne
sont pas appairées en moyenne. Une légère variation de <Vmc> par rapport à Vin?
va générer une différence de potentiel aux bornes de Rint, le condensateur Cint va
se charger et modifier la valeur de la tension de contrôle. La conséquence de cette
contre réaction est que la source de courant Ibras? va débiter un courant tel que
< Vmc >= Vin?. Ainsi plutôt que de laisser la tension < Vmc > varier au gré des
erreurs introduites par le capteur, on contrôle le courant que la source débite en
scrutant le maintien de la tension <Vmc> à Vin?.

La source de courant est modulée par la tension Vctrl selon l’expression suivante :

Vctrl(t) = Vin ?+
1

(Rint//RIbras) · Cint
·
∫

(Vin ?−Vmc(t)) · dt (3.4)

Ce dispositif de contrôle de l’appairage des sources de courant est implanté au
niveau de l’émulateur analogique présenté figure (3.15). Une simulation identique
à la figure (3.19) est présentée en figure (3.21) avec une erreur de gain de +2% sur
la source de courant Ibras?.
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Figure 3.20 – Schéma électrique du dispositif d’appairage des sources de courant

Tout d’abord, on remarque que la tension de sortie ainsi que la composante
alternative du flux est parfaitement émulée car la tension Vmc est bien tenue à
Vin?= 3V. Le dispositif d’appairage des sources de courant a alors automatique-
ment généré le gain Vctrl de la source de courant Ibras? tel que les sources soient
appairées en valeur moyenne. Ainsi, on a : 1.02·Ibras?·Vctrl=Ibras?, d’où Vctrl=0.98V
comme on l’observe en simulation.

Si ce dispositif permet de réappairer une erreur en gain de Ibras? ou Iout?, il
ne permet aucunement de corriger une erreur d’offset de Ibras?. Un soin particulier
doit donc être pris dans le design du circuit permettant de générer le stimulus Ibras?
afin d’éviter tout erreur d’offset.

Il est intéressant de noter que ce dispositif permet aussi de réappairer les sources
de courant, dans le cas où l’erreur provient de la source de courant Iout?. En ima-
ginant que l’on affecte à Iout un mauvais facteur d’échelle noté ki], on a alors
Iout? = ki] · Iout. Dans ce cas on devrait s’attendre à ce que le dispositif de ré-
appairage des sources affecte la source de courant Ibras? du gain Vctrl tel que :
Vctrl · ki = ki]. Le dispositif permet alors un réappairage des facteurs d’échelle des
deux sources de courant en série. Cette remarque est d’autant plus intéressante
qu’elle permet de se passer du capteur de courant Iout, que l’on peut remplacer par
une source de courant contrôlé par une tension ajustable choisie judicieusement.
Cela revient à moduler le facteur d’échelle ki, mais n’affecte en rien la précision
sur la différence entre les courants émulés.

Le choix de la constante de temps (Rint//RIbras) · Cint a été fait de telle sorte
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Figure 3.21 – Simulation d’un désappairage des sources de courant au niveau
de l’émulateur Vin = 300V, D ≈ 50%, Iout = 300A, Ron = 10mΩ, Lm = 1.4mH,
Lf =6µH, ki=1e6 et kv=100

que le phénomène d’appairage des deux sources obéisse à une constante de temps
plus lente que la période de découpage. Une explication de ce choix est détaillée en
annexe .

3.4 Mise en œuvre de l’émulation analogique du

convertisseur

Les parties précédentes ont démontré la faisabilité d’un émulateur analogique
et sa robustesse dans différents cas de figure. On peut ainsi obtenir une émulation
précise des variables d’état (tension de sortie Vout, et courants de bras Ii) en temps
réel aussi bien au niveau des composantes alternatives que des valeurs moyennes.

L’objectif final étant d’équilibrer les courants de bras, il ne semble pas impor-
tant d’avoir la possibilité d’émuler la tension de sortie, dont la valeur est en général
facilement accessible. On peut aussi se demander s’il est vraiment nécessaire d’ému-
ler avec précision les composantes alternatives des courants de bras. En effet, dans
l’optique d’un équilibrage des courants moyens, la reconstruction temps réel des
composantes alternatives ne présente qu’un avantage mineur, celui de fournir la
valeur crête du flux.

De plus la réalisation d’un ASIC présente plusieurs désavantages, parmi les-
quels : le coût, le temps de réalisation estimé à un an, et le caractère non modifiable
des différents paramètres liés aux modélisations des composants (gain des sources,
valeur des réluctances. . .). L’ASIC réalisé serait ainsi dédié à une seule expérimen-
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tation.

Cette partie va donc présenter deux réalisations de l’émulateur analogique avec
des composants électroniques discrets. La première réalisation est dans la continuité
de ce qui a été présenté précédemment avec, en plus, l’idée de s’affranchir des
modèles de coupleurs. Cette réalisation intitulé“aiguilleur de courants”ne reproduit
que les valeurs des courants moyens, stockées sous forme magnétique dans des
inductances discrètes. Enfin la seconde réalisation est une version duale en tension
de la première. Appelé “échantillonneur de tension”, ce circuit stocke les valeurs
moyennes des courants sous forme de charge électrique dans des condensateurs.

3.4.1 Mise en œuvre d’un aiguilleur de courant

Cette version de l’émulateur analogique, baptisée “aiguilleur de courant”, a été
imaginée à partir des réflexions que nous avons eues sur l’émulateur analogique
présenté dans la partie précédente. L’idée principale était de tirer partie des avan-
tages d’un émulateur analogique tout en s’affranchissant des modèles de coupleurs,
lourds en termes de réalisation.

3.4.1.1 Principe de fonctionnement de l’aiguilleur de courant

L’objectif de l’aiguilleur de courant est de stocker sous forme magnétique dans
des inductances (notées Li) les valeurs moyennes des courants de bras Ii? four-
nies par le stimulus Ibras?. On peut en déduire la figure (3.22) qui montre pour
chaque palier de Ibras? la configuration de l’aiguilleur de courant. Chaque nouvelle
configuration est obtenue par la commutation d’interrupteurs mettant en relation
le stimulus Ibras? avec les inductances adéquates en parallèles.

On remarque que les ordres de commande ui des interrupteurs hsi de la partie
puissance permettent de mettre en relation les courants Ii? avec les inductances
non couplées Li. L’aiguilleur de courant mettant aussi en œuvre le stimulus Iout?,
une autre source doit débiter le courant complémentaire à Ibras?. Pour chaque pa-
lier, cette source débite un courant Ils?= Iout ? −Ibras? dans les inductances non
connectées à Ibras?. On remarque que les ordres de commande ui des interrupteurs
lsi de la partie puissance permettent de mettre en relation le courant Ils? avec la
mise en parallèle des inductances Li non connectées à Ibras?.

Au regard de la figure (3.22), il est légitime de se demander si l’aiguilleur peut
opérer une bonne répartition de la somme des courants imposée par Ibras?. La fi-
gure (3.23) illustre ce cas. Chaque front montant introduit une valeur réactualisée
d’un courant moyen Ii? synchronisé avec son ordre de commande respectif ui. L’ai-
guilleur ne peut se tromper dans la répartition des courants puisque celle-ci s’opère
de façon séquentielle et cyclique.

On peut déduire de ces observations le schéma électrique de cet émulateur. Un
aiguilleur de courant à 6-bras est présenté figure (3.24). Ce schéma correspond au
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Figure 3.22 – Configuration de l’aiguilleur de courant en fonction du stimulus
Ibras?, avec Ibras ?+Ils?=Iout?

Figure 3.23 – Aiguillage et actualisation des courants dans les bras de l’aiguilleur
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cas pratique de l’émulation d’un convertisseur statique à six bras entrelacés et ma-
gnétiquement couplés (ou non), quelque soit la configuration.

Figure 3.24 – Schéma électrique d’un aiguilleur de courant à 6 bras avec un
dispositif d’appairage des sources de courant

On a accès à la valeur du courant moyen en mesurant les différences de poten-
tiels aux bornes des résistances appairées Rsensei .

On peut remarquer une ressemblance avec l’émulateur analogique précédent :
– On applique aux interrupteurs de l’aiguilleur les mêmes ordres de commande

que ceux de la partie puissance ;
– Les stimuli en courant (Ibras? et Iout?) sont toujours affectés d’un facteur

d’échelle 1/ki, qui ne sera pas, dans cette réalisation discrète, aussi faible que
dans une réalisation en ASIC.

En revanche, la tension de sortie du convertisseur de puissance (Vout) n’est plus
émulée, les tensions présentes dépendent uniquement de la tension d’alimentation
de la carte de commande (par exemple Vdd = +15V). Ainsi on peut imposer une
tension non nulle aux bornes des sources de courant.

Le même dispositif d’appairage des sources de courant est présent sur cette
version. Ceci est logique, étant donné que le principe de cette émulation consiste,
lui aussi, à mettre en série deux sources de courant qu’il faut appairer :

– La source de courant contrôlée Ibras? “poussant” des paliers de courants qui
seront aiguillés et répartis dans des inductances ;
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– La source de courant Iout? “tirant” la somme des courants, une partie prove-
nant des paliers de courant fournis par Ibras? et aiguillé par les interrupteurs
hsi? et le reste du courant, noté Ils? (pour Ilow−side?), étant débité par une
source de tension et aiguillé à travers les interrupteurs lsi?.

Dans cette version il nous a semblé judicieux de ne pas contrôler le gain Vctrl
de la source de courant Ibras? à partir du potentiel Va qui peut être en haute impé-
dance quand aucun des interrupteurs hsi? n’est passant. L’appairage des sources
de courant est donc réalisé à partir de leur autre point en commun Vb. Ce poten-
tiel n’émulant plus la tension Vout on peut le fixer à un potentiel différent. Nous
avons décidé de le fixer avantageusement à Vdd/2 ce qui permet de bénéficier pour
l’appairage des sources d’une excursion symétrique maximale du nœud de tension
Vb. L’intégrateur permettant, par contre réaction, de maintenir ce potentiel en
moyenne à Vdd/2.

Le seul élément à dimensionner est la valeur des inductances de bras notées Li.
Nous allons présenter la démarche à suivre pour déterminer la valeur maximale
de l’inductance Li. Notre étude se base sur le schéma simplifié de l’aiguilleur ci-
dessous et les chronogrammes associés.

Figure 3.25 – Schéma simplifié de l’aiguilleur de courant et chronogrammes asso-
ciés
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Si l’on force un courant Ii de forme triangulaire dans une inductance Li alors
on obtient une tension créneau à ses bornes notée VLi . Si l’on somme cette tension
créneau à la tension moyenne à laquelle on maintient le nœud Vb (Vdd/2) alors
on peut déterminer Limax telle que Vbmax soit inférieur à la tension d’alimentation
(Vdd). Les expressions des tensions V1 et V2 indiquées sur les chronogrammes sont :

V1 =Vin · (
1

q
−D) et V2 =D · Vin. Elles nous permettent d’en déduire la tension

∆Vemul :

∆Vemul =
Li

ki · 2 · Lf
· (V1 + V2) =

Li
ki · 2 · Lf

· Vin
q

(3.5)

NB : le coefficient 2 · Lf dépend de la topologie de couplage. On prend le cas
d’un couplage cascade cyclique, il y a donc deux inductances de fuites en série par
bras.

L’excursion maximale du nœud de tension Vb étant égale à Vdd on peut conclure
sur la valeur de Limax :

Limax =
Vdd
Vin
· q · ki · 2 · Lf (3.6)

Le courant maximal à travers l’inductance, indispensable pour le choix du com-
posant, est donné par l’expression suivante :

ILmax? =
ILmax
ki

=
1

q · ki
· (<Iout> +

1

2
·∆Iout) (3.7)

Avec :

<Iout>=
D · Vin
Rout

et∆Iout =
D · (1− q ·D) · Vin

2 · Lf · fdec
(3.8)

L’ondulation maximale étant obtenue pour : D=
k

2 · q
avec kε[1..q]

3.4.1.2 Simulation de l’aiguilleur de courant

Afin de vérifier le bon fonctionnement du dispositif, une série de simulations
sont effectuées. On peut ainsi vérifier si l’aiguilleur de courant présente une bonne
alternative à l’émulateur analogique tel qu’il avait été envisagé au préalable. Les
simulations sont réalisées dans le cas d’un convertisseur statique à 6-bras magnéti-
quement couplés dans une configuration cascade cyclique. L’aiguilleur de courant
simulé est identique en termes de dimensionnement à celui qui a été mis en œuvre
pour les tests.

Une première simulation de l’aiguilleur de courant permettant de mettre en
évidence le phénomène d’actualisation des valeurs des courants est réalisée et pré-
sentée figure (3.26). On remarque bien sur cette simulation qu’au moment du front
montant sur u1, le courant I1? est actualisé et maintenu le temps de la conduction
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de hs1?. Cependant, la valeur actualisée du courant dépasse celle du courant réel
et, suite à l’ouverture de hs1?, I1? décroit jusqu’à devenir inférieur au courant
réel. En revanche, la composante moyenne du courant est bien identique à celle
du courant réel. On comprend ainsi qu’il s’agit d’une actualisation de la valeur
moyenne du courant et non une actualisation de sa valeur instantanée. Ceci est
dû à notre choix de dimensionnement des inductances dont la valeur est déjà im-
portante (Li = 2.2mH). Pour autant, les valeurs moyennes des courants sont bien
“stockées”.

Figure 3.26 – Simulation du phénomène d’actualisation des valeurs moyennes des
courants Li=2.2mH

Nous allons maintenant vérifier que l’aiguilleur de courant a la capacité de re-
construire des courants moyens déséquilibrés suite à une panne sur la partie puis-
sance au niveau de hs1. L’interrupteur hs1 est maintenu ouvert pendant quatre pé-
riodes de découpage, créant ainsi un déséquilibre en courant que devrait reproduire
l’aiguilleur de courant. La simulation de cette panne est présentée figure (3.27).

On remarque bien que, suite à la panne introduite sur hs1 (de t0 = 200µs à
t1 = 310µs), les courants moyens du convertisseur se déséquilibrent et les compo-
santes moyennes des flux ne sont plus nulles. L’aiguilleur de courant reconstruit
avec précision les courants moyens, car l’image des flux moyens est parfaitement
émulée. Pendant la panne, l’aiguilleur suit les variations des courants moyens de
chacun des bras grâce aux variations du nœud de tension Vb autour de Vdd/2. On
retrouve ici le même comportement du dispositif d’appairage des sources de cou-
rant. Le réglage de sa constante de temps est tel que la tension Vb est maintenue en
moyenne à Vdd/2 et peut varier brusquement pour des événements à des fréquences
plus élevées que la fréquence de découpage .
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Figure 3.27 – Simulation de la robustesse de l’aiguilleur de courant suite à une
panne sur la partie puissance Li=2.2mH

L’aiguilleur de courant présentant un fonctionnement correct en simulation nous
nous sommes alors penchés sur sa réalisation pratique.

3.4.1.3 Réalisation pratique de l’aiguilleur de courant

Un schéma électronique de l’aiguilleur de courant est présenté figure (3.28).
Afin d’alléger le schéma, un seul bras de commutation est représenté, et les am-
plificateurs en tension des étages d’entrée sont représentés par de simples gains.
On peut remarquer que, pour cette mise en œuvre de l’aiguilleur de courant, la
tension VIout? n’est pas issue d’un capteur de courant mais d’une source de tension
variable. En effet, si le dispositif d’appairage des sources de courant fonctionne
correctement, celui-ci devrait affecter d’un gain Vctrl la tension VKIbras? et donc le
courant Ibras? tel que les deux sources de courant soient appairées quelque soit la
tension d’entrée VIout?. Alors, le choix de VIout? peut être fait tel que le courant
Ibras? soit toujours proche de la pleine échelle (≈ 100mA).

Une photo de la carte réalisée est présentée dans la prochaine section (fi-
gure (3.41)). Plusieurs fonctions se distinguent dans cette réalisation de l’aiguilleur
de courant :

– Un capteur de courant : Il s’agit d’un pince de courant Tektronix TCP303
qui peut mesurer des courants jusqu’à 150A DC pour une bande passante
de 20MHz. Elle est accompagnée d’un amplificateur TCPA300 qui délivre un
signal tension que l’on peut brancher en BNC (50Ω) sur la carte aiguilleur
de courant ;

– Les étages d’entrées : Il s’agit de sources de tension débitant dans des résis-
tances 50Ω pour limiter le bruit, ces signaux en tensions sont ensuite amplifiés
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à travers des amplificateurs (AOP) en montage non-inverseur, leur gain est
réglable ainsi que leur offset. Ainsi ces étages transforment le signal VIbras?
en VKIbras? et VIout? en VKIout? ;

– Les sources de courants : Les capteurs de courant fournissent des signaux
en tension. Les sources de courant sont donc contrôlées par ces tensions par
l’intermédiaire d’AOP. Par exemple, la source de courant Iout? est propor-
tionnelle à la tension VKIout?. Par contre-réaction on impose par l’entrée
inverseuse de l’AOP la tension VKIout? aux bornes de Rn2, obligeant ainsi
l’AOP à fournir la tension de grille telle que le transistor MOS débite un
courant Iout?=VKIout ?/Rn2 ;

– La source de courant Ibras? : Elle est contrôlée par la tension Vmult issue de
la multiplication de VKIbras? (image amplifiée en tension de Ibras?) et de Vctrl.
Vctrl est la tension assurant, par contre-réaction sur le nœud de tension Vb,
un réappairage des sources de courant Ibras? et Iout? ;

– Le multiplicateur : Il s’agit d’un circuit spécifique du commerce qui présente
une bande passante de 10MHz et un gain de 1/10 (en configuration standard).

– La régulation locale d’appairage des sources de courant : Elle est constituée
d’un simple circuit intégrateur à constante de temps variable (de 1 à 100µs).
Ce circuit intégrateur compare le nœud de tension Vb à la référence Vdd/2,
on impose ainsi en moyenne une tension Vdd/2 aux bornes de la source de
courant Iout?.

– La source de tension imposant Vdd/2 et débitant le complément de courant
Ils? : Elle est composée d’un simple diviseur de tension par deux, suivi d’un
buffer BUF634 dont le courant de sortie maximal est de 250mA.

– Les bras de commutation : Ils sont composés de cellules de commutation
réalisées à partir de circuits spécifiques d’interrupteurs analogiques ADG453,
d’inductances de 2.2mH à faible résistance série et de résistance de shunt
100Ω très faible tolérance (0.01%) pour mesurer le courant. La valeur de l’in-
ductance a été choisie selon une recherche d’un optimum entre une valeur
de Li garantissant un maintien suffisant du courant entre deux périodes de
découpage (cf simulation figure (3.26)) et une faible valeur de la résistance
du bobinage (DCR) de l’inductance. La valeur de l’inductance (2.2mH) est
inférieure à la valeur maximale que nous avons déterminée à partir de l’expres-
sion (3.6). Dans le cadre de l’expérimentation on trouve le dimensionnement
maximal suivant : Limax =4mH et ILmax =85mA.

NB :L’accès aux valeurs des courants se fait grâce à l’utilisation de résistances
mises en série avec les inductances. Ainsi, les tensions aux bornes de chacune des
résistances sont les images des courants moyens de chacun des bras. Cette méthode
de mesure de courant appelée “resistive-sensing” est tout à fait acceptable vues
les très faibles valeurs de courant et de résistance mises en jeu. La précision est
excellente grâce à la faible tolérance de ces résistances. On peut en effet atteindre
des tolérances de l’ordre de 0.01% pour des résistances de 100Ω. Cette mise en
série de résistances ne pose pas de problème vis-à-vis de l’appairage des sources de
courant, car la chute de tension à leurs bornes n’induit qu’une très faible différence
de potentiel entre Vb et Va.
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Figure 3.28 – Schéma électronique de réalisation de l’aiguilleur de courant

3.4.1.4 Validation expérimentale de l’aiguilleur de courant

Une série de tests a été réalisé sur l’aiguilleur de courant afin de valider le prin-
cipe de fonctionnement et la stabilité de l’ensemble du système avec une boucle
d’équilibrage des courants. Un schéma de principe de l’ensemble du dispositif est
présenté figure (3.31). Dans un premier temps, des essais en régime permanent ont
été réalisés aussi bien en boucle ouverte qu’en boucle fermée. Enfin des essais avec
des échelons de charge ont été faits afin de vérifier la stabilité du système.

Les essais en régime permanent en boucle ouverte permettent dans un premier
temps d’observer le déséquilibre en courant sur la partie puissance et de vérifier si
celui-ci est bien reproduit par l’aiguilleur de courant. La figure (3.29) montre les
courants obtenus au niveau du convertisseur de puissance.

Pour cette expérimentation le convertisseur de puissance présente les caracté-
ristiques suivantes : Vin = 48V, Vout = 10.7V, D = 25%, Iin = 3A, Iout = 12A et
fdec=41kHz. On se situe dans un cas où 1/6<D<2/6.

On peut relever les courants moyens suivants : I1 =1.36A, I2 =1.92A, I3 =1.42A,
I4 =1.82A, I5 =3.39A, I6 =1.69A.

La figure (3.30) présente les courbes permettant d’observer le fonctionnement
de l’aiguilleur de courant :

On observe les formes d’ondes suivantes : voie1=u5, voie2=VKIbras ? ·Vctrl/10=
Vmult, voie3=Vb, voie4=Va.

∆Vemulth =8.25V, on mesure : ∆Vemulth =4V.

On remarque sur la voie 2 que la tension Vmult est bien porteuse des informa-
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Figure 3.29 – Courant des bras 4, 5 et 6 du convertisseur de puissance en boucle
ouverte

Figure 3.30 – Formes d’ondes de l’aiguilleur de courant lorsque le convertisseur
de puissance est en boucle ouverte. Vcrtl = 6.7V
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tions sur le déséquilibre des courants présentés sur la figure (3.29). La tension Vb est
maintenue proche de Vdd/2, cependant on peut remarquer la présence d’oscillations
à 6 · fdec alors que nous nous attendions en théorie à avoir un signal carré à 6 · fdec.
De plus, cette ondulation ne présente pas l’amplitude crête à crête attendue. Le
potentiel Va est aussi une image de l’appairage des sources de courant. On peut
remarquer que le maintien de l’appairage des sources de courant n’est pas aussi
simple qu’en simulation. Ici, à chaque nouveau palier (somme de deux courants)
on observe, par la dérive du potentiel Va, la difficulté d’appairage des sources de
courant, l’important étant que le nœud de tension Va ne sature pas en +Vdd ce qui
serait synonyme de perte d’information.

En mesurant la tension aux bornes des résistances Rsensei on peut retrouver les
courants Ii? : I1?=7.6mA, I2?=10.8mA, I3?=7.9mA, I4?=10.2mA, I5?=19mA,
I6?=9.4mA.

Les courants émulés sont identiques aux courants du convertisseur de puissance
à un facteur 1/ki=1/178 près, malgré la différence entre les formes d’onde observées
et les formes d’ondes attendues. Il nous reste maintenant à montrer que la boucle
d’équilibrage des courants associée à l’aiguilleur fournit les bonnes corrections de
rapport cyclique, et permet ainsi d’équilibrer le système en boucle fermée.

La méthode que nous utilisons n’est pas une méthode “classique” de current-
sharing mais une méthode modulaire sans circuit de supervision spécifique. Un
schéma de principe de la boucle de régulation associée à l’aiguilleur de courant est
présenté figure (3.31). Le principe de fonctionnement de cette boucle d’équilibrage
sera présenté dans le chapitre suivant.

Cette figure (3.32) atteste de l’équilibrage des courants en boucle fermée. Celui-
ci est tout à fait perfectible et nécessite un réglage plus fin des offsets des amplifica-
teurs de la boucle de courant. Cet équilibrage des courants, même imprécis, valide
le principe de fonctionnement de l’aiguilleur qui, quelque soit le rapport cyclique,
rééquilibre les courants dans les bras de l’aiguilleur.

La figure (3.33), montre l’équilibrage obtenu pour un rapport cyclique D=k/6
avec k = 1. Plusieurs tests ont été réalisés pour différentes valeurs de k. Aucun
déséquilibre n’a été observé pour ces valeurs particulières du rapport cyclique.

Il faut maintenant vérifier la bonne stabilité de la boucle d’équilibrage des cou-
rants en soumettant le système à des échelons de charge. Ce test est réalisé et
présenté figure (3.34) pour un saut de la charge active de 0 à 24A.

Comme le montre ce test en dynamique, l’aiguilleur de courant et la boucle
d’équilibrage de courant fonctionnent parfaitement bien. On sait donc grâce à ce
dispositif reconstruire précisément les courants de chacun des bras et les équilibrer.
La constante de temps de l’échelon de charge est limitée par la bande passante de
la charge active que nous utilisons.
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Figure 3.31 – Schéma de l’ensemble du dispositif en boucle fermée
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Figure 3.32 – Équilibrage des courants par association de l’aiguilleur de courant
et d’une boucle d’équilibrage des courants

Figure 3.33 – Équilibrage des courants par association de l’aiguilleur de courant
et d’une boucle d’équilibrage des courants, cas particulier : D=1/6
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Figure 3.34 – Test de stabilité du dispositif (aiguilleur de courant + boucle d’équi-
librage) suite à un à-coup de charge

L’aiguilleur de courant est un dispositif précis de reconstruction des courants
moyens des bras. Ceci a été rendu possible grâce à une méthode de mesure des
courants à un seul capteur qui n’introduit pas d’erreur. Des erreurs de précision
peuvent intervenir au niveau de l’aiguilleur si les résistances Rsensei ne sont pas
appairées, et au niveau de la boucle d’équilibrage si les amplificateurs permettant
le calcul de l’erreur ou des correcteurs présentent des offsets.

Nous allons maintenant tenter de mettre en œuvre un dispositif plus“intégrable”
permettant de s’affranchir de circuit spécifique coûteux tel que le multiplieur large
bande et utilisant un très faible nombre de composants.

3.4.2 Mise en œuvre d’un échantillonneur de tension

L’échantillonneur de tension est une version duale courant/tension de l’ai-
guilleur de courant. En effet, plutôt que de stocker l’information des courants
moyens de chacun des bras sous formes magnétique dans des inductances, dans le
cas le l’échantillonneur de tension on mémorise l’information sous forme de charges
électriques dans des condensateurs. Cela revient à dire que les tensions aux bornes
de chacun des condensateurs sont l’image des courants moyens de chacun des bras.

3.4.2.1 Principe de fonctionnement de l’échantillonneur de tension

Dans la version aiguilleur de courant, les inductances sont placées en parallèles.
Afin de respecter la dualité courant/tension, on place les condensateurs en série.
Les tensions aux bornes de chacun des condensateurs étant l’image des courants
moyens des bras, la tension aux bornes de la mise en série des condensateurs est



3.4. Mise en œuvre de l’émulation analogique du convertisseur 103

logiquement l’image du courant de charge. Nous allons, comme pour l’aiguilleur
de courant, regarder quelles sont les différentes configurations que doit prendre
l’échantillonneur de tension en fonction des paliers du stimulus en tension noté
VIbras? (image en tension de Ibras).

Figure 3.35 – Configuration de l’échantillonneur de tension en fonction de VIbras?

On peut remarquer que les ordres de commande ui des interrupteurs hsi de la
partie puissance permettent la mise en série des condensateurs Ci concernés par
le stimulus VIbras?. On peut en déduire la topologie de l’échantillonneur de tension
qui est présentée figure (3.36).

Figure 3.36 – Schéma électrique de l’échantillonneur de tension

Pour cette solution, un seul stimulus est conservé : il s’agit de l’image en ten-
sion de Ibras notée VIbras?. Ainsi cette tension, riche de l’information de chacun des
courants de bras, est imposée aux bornes de la mise en série des condensateurs.
Cette mise en série des condensateurs Ci est assurée par la fermeture des interrup-
teur hsi? synchronisée avec l’ouverture des interrupteurs lsi?. La fermeture d’un
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interrupteur lsi synchronisée avec l’ouverture de l’interrupteur hsi? permet d’isoler
un condensateur Ci de la maille de VIbras?. Le condensateur Ci isolé est alors en
haute impédance et conserve les charges électriques image du courant Ii.

Ainsi, dans l’exemple présenté dans la figure (3.37), lors du premier palier,
VIbras? impose l’image du courant I1 + I2 : les interrupteurs hs1? et hs2? sont
fermés et ls1? et ls2? ouverts afin de placer les condensateurs C1 et C2 dans la
maille de VIbras?. Les autres condensateurs C3, C4, C5 et C6 sont placés hors de la
maille de VIbras? car isolés par la fermeture des interrupteur ls3?, ls4?, ls5?, ls6?
et l’ouverture des interrupteurs hs3?, hs4?, hs5?, hs6?. Au palier suivant VIbras?
impose l’image du courant I1 + I2 + I3, C1 et C2 étant déjà chargé à une tension
image de I1 + I2, le condensateur C3, déjà chargé lors des périodes précédentes, va
actualiser la tension à ses bornes qui est l’image du courant I3. Ainsi, les tensions
images des courants de chacun des bras vont être actualisées de façon séquentielle
et cyclique, comme nous l’avons déjà présenté pour l’aiguilleur de courant.

Figure 3.37 – Chronogramme du phénomène d’actualisation des tensions VIi aux
bornes des condensateurs

La résistance Rgen est nécessaire pour éviter un court-circuit de VIbras? lorsque
tous les interrupteurs lsi sont fermés. Il n’y a donc plus que la valeur des conden-
sateurs Ci à dimensionner. Ceux-ci doivent être suffisamment grands pour qu’entre
deux paliers de courant de deux périodes de découpage successives, ils puissent
conserver l’information des courants sans être perturbés par le découpage.

Deux phénomènes interviennent lors d’une opération d’échantillonnage blocage,
tous deux interviennent à l’ouverture de l’interrupteur mettant le condensateur Ci
en haute impédance. On illustre ces phénomènes sur la figure ci-dessous :

Le premier phénomène est l’injection à l’ouverture de l’interrupteur des charges
Qc(< 0) stockées dans le canal du MOS. On peut considérer, qu’à l’ouverture, la
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Figure 3.38 – Schématisation des phénomènes altérant la tension échantillonnée
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moitié de ces charges vont s’injecter dans le condensateur Ci et créer une chute de
tension dont l’expression est :

∆Vi =

Qc

2
Ci

(3.9)

Le deuxième phénomène est appelé “feedthrough”. La tension aux bornes du
condensateur Ci va être altérée par la variation négative de la tension de commande
∆V g à travers un pont capacitif formée par le condensateur Ci et un condensateur
parasite Cp entre la grille et la source. L’expression de la chute de tension est alors :

∆Vi
∼=
Cp
Ci
· |∆V g| (3.10)

Ces deux phénomènes diminuent tous les deux la tension aux bornes du conden-
sateur de sortie. On peut déduire une valeur minimale du condensateur Ci en som-
mant la contribution de chaque phénomène pour que la chute de tension ne soit
pas trop importante par rapport à la précision que l’on souhaite :

Cimin ≥

Qc

2
+ |∆V g| · Cp
∆Vimax

(3.11)

La valeur maximale de Ci sera déterminée en fonction de la fréquence de l’ap-
plication et de la résistance Rgen présente en série dans la maille.

Cette version en tension, imaginée à partir de l’aiguilleur de courant, présente
cependant de grandes différences avec ce dernier :

– Tout d’abord, elle ne nécessite pas le stimulus Iout?, car, comme cela est pré-
senté figure (3.36), la somme des tensions stockées dans chacun des conden-
sateurs est bien l’image du courant de charge ;

– Ensuite, contrairement à l’aiguilleur de courant, la mise en conduction des
interrupteurs lsi ne nécessite pas l’image du complément en courant Ils?
entre le courant de charge Iout? et le courant Ibras?, mais permet d’extraire
le condensateur de la maille de VIbras? ;

– Enfin, comme cela est montré dans la figure ci-dessus, l’image du courant sto-
ckée dans les condensateurs n’est pas l’image du courant moyen dans chacun
des bras, mais la valeur crête de ce courant. En effet, la valeur stockée dans le
condensateur est la tension imposée par VIbras? juste avant la mise en haute-
impédance du condensateur, c’est-à-dire à l’instant où le courant atteint sa
valeur crête. Ainsi cette méthode ressemble finalement plus à une technique
d’échantillonnage-blocage du signal en tension VIbras? qu’à une réelle ému-
lation analogique du convertisseur de puissance, d’où le nom donné à cette
technique : “échantillonneur de tension”. Il faut bien noter que le stockage
de la valeur crête ne devrait pas poser de problème puisque l’on régule par
la suite les différences relatives entre les courants de chacun des bras. Or la
différence relative entre deux valeurs crêtes et la différence relative entre deux
valeurs moyennes sont identiques si les courants de bras sont constitués de la
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même composante alternative.

3.4.2.2 Simulation de l’échantillonneur de tension

Nous allons maintenant simuler le comportement de ce nouveau dispositif afin
de valider le principe de fonctionnement et tester sa robustesse. La figure (3.39)
met en évidence l’échantillonnage de l’image de la valeur crête du courant I1?.

Figure 3.39 – Échantillonnage de la valeur crête du courant VI1?, Rgen = 50Ω,
Ci=150nF

Nous nous situons dans un cas où 1/6<D<2/6, le courant I1 n’a pas atteint son
régime permanent. Ceci nous permet d’observer des échantillonnages/blocages de
courants crêtes différents d’une période sur l’autre. La valeur bloquée de VI1? est
alors conservée jusqu’au prochain échantillonnage, c’est-à-dire lors de la prochaine
conduction de hs1?. La valeur bloquée ne correspond pas à la valeur crête de VI1?
car la constante de temps imposée par Rgen · C1 ne permet pas d’atteindre la va-
leur crête sur un temps si court. La valeur crête sera atteinte si I1 est en régime
permanent et après plusieurs périodes d’échantillonnage.

La figure (3.40) montre comment réagit l’échantillonneur de tension suite à une
panne sur le convertisseur de puissance, il s’agit de la même panne que celle que
l’aiguilleur de courant a subit.

On peut remarquer qu’à l’instant de la panne, celle-ci est bien visible sur VIbras?
qui lors de la non conduction de hs1 présente un palier de tension VI1? nul, or du
côté de l’échantillonneur de tension l’interrupteur hs1? est au contraire fermé et
impose une tension nulle aux bornes du condensateur C1 qui se décharge, alors que
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Figure 3.40 – Simulation de la robustesse de l’aiguilleur de courant suite à une
panne sur la partie puissance, Rgen=50Ω, Ci=150nF

le courant I1 n’est pas nul.

Bien que l’échantillonneur de tension commette une erreur pendant la panne,
celui-ci se rattrape à la disparition de l’erreur et échantillonne à nouveau les bons
niveaux de courant. Ce qui est tout à fait logique puisque chaque nouveau palier de
VIbras? permet une réactualisation des tensions VIi? aux bornes des condensateurs.
Cette réactualisation par échantillonnage/blocage est tout à fait remarquable sur
les tensions VI1? et VI5? lors des mises en conduction de leur interrupteurs respec-
tifs hs1? et hs5?.

NB : Ici, rien n’empêche l’échantillonneur de tension de commettre cette erreur.
Dans la version aiguilleur de courant le contrôle du nœud de tension Vmc constituait
un degré de liberté qui permettait d’appairer les sources de courants. Ce nœud de
tension Vmc ainsi que le stimulus Iout? n’a pas de dualité dans cette version de
l’échantillonneur de tension que nous proposons.

3.4.2.3 Réalisation électronique de l’échantillonneur de tension et ex-
périmentation

Afin de valider cette approche, nous avons réalisé l’échantillonneur de tension
sur la même carte d’expérimentation que l’aiguilleur de courant afin de profiter
de toute la boucle de régulation déjà mise en place. Cette carte est présentée fi-
gure (3.41). De par l’objectif de simplification, cette réalisation diffère très peu du
schéma de principe. Le schéma électronique de l’échantillonneur de tension asso-
cié à la boucle d’équilibrage des courants est présenté figure (3.42). Le principe de
fonctionnement de cette boucle d’équilibrage sera présenté dans le chapitre suivant.
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Figure 3.41 – Photo de la carte de commande comprenant aiguilleur de courant,
échantillonneur de tension et la boucle d’équilibrage des courants
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Figure 3.42 – Schéma électronique de l’échantillonneur de tension associé à une
boucle d’équilibrage des courants
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L’expérimentation est réalisée au même point de fonctionnement que celle de
l’aiguilleur de courant. L’échantillonneur de tension est constitué de condensa-
teur Ci=150nF et d’une résistance Rgen=50Ω. En utilisant l’expression (3.11), on
trouve une valeur minimale de condensateur : Cimin =15nF, avec : Qc=30pC [deva]
et ∆Vimax=1mV.

On a les valeurs crête de courant suivantes : I1 =1.82A, I2 =2.48A, I3 =1.98A,
I4 =2.4A, I5 =4.25A, I6 =2.31A.

Un essai en boucle ouverte permet de vérifier la reproduction de l’image des
courants de bras VIi?, on trouve :

VI1? = 254mV, VI2? = 325mV, VI3? = 270mV, VI4? = 298mV, VI5? = 570mV,
VI6?=304mV.

On constate une erreur de 7% sur les valeurs échantillonnées.

L’essai en boucle ouverte présenté figure (3.43) montre l’échantillonnage/blocage
d’un des courants de bras pour D très légèrement supérieur à 1/6.

Figure 3.43 – Échantillonnage de VI5? en boucle ouverte

L’échantillonnage a lieu à la fin de la mise en conduction de hs5?, il est à cet ins-
tant fortement perturbé par la mise en conduction de hs6?. De plus, le temps mort
imposé au niveau de la partie puissance n’est pas reproduit au niveau de l’émula-
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teur. Ceci peut bloquer l’échantillonnage de la tension sur le mauvais palier. Ces
deux phénomènes peuvent expliquer l’erreur commise sur les valeurs stockées dans
les condensateurs et donc sur les corrections calculées.

L’essai en boucle fermé présenté figure (3.44) montre l’équilibrage des courants
dans le cas d’un rapport cyclique D=26%. On est dans le cas d’un rapport cyclique
éloigné des valeurs k/q avec kε[1..q − 1], qui mettent le système en défaut.

Figure 3.44 – Essai en boucle fermé de l’échantillonneur de tension associé à la
boucle d’équilibrage des courants

On remarque que les courants ne sont pas aussi bien équilibrés qu’avec l’ai-
guilleur de courant. Nous avons rencontré lors de cette expérimentation des pro-
blèmes liés à l’échantillonnage blocage du signal VIbras?. On a pu remarquer que
cela entrâınait de forts déséquilibres en courant lorsque D ≈ k/q avec kε[1..q − 1].
Ces déséquilibres ont créé des pannes à répétition du convertisseur de puissance.

Nous avons vérifié la stabilité de la boucle d’équilibrage des courants en soumet-
tant le système à des échelons de charge. Ce test est réalisé et présenté figure (3.45)
pour un saut de 0 à 24A.

Comme le montre ce test en dynamique, ni l’échantillonneur de tension ni la
boucle d’équilibrage de courant ne sont déséquilibrés par un échelon de charge.

Les expérimentations que nous avons menées sur cette réalisation d’un échan-
tillonneur de tension ne nous permettent pas de conclure s’il s’agit d’une solution
adaptée pour une reconstruction précise des courants de bras.
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Figure 3.45 – Test de stabilité du dispositif (échantillonneur de tension + boucle
d’équilibrage) suite à un à-coup de charge

3.5 Conclusion

Ce chapitre nous a permis d’explorer une méthode originale de“current-sensing”
utilisant un unique capteur de courant porteur des valeurs moyennes de chacun des
courants de bras. Mis à part un très faible offset issu du capteur que l’on peut tou-
jours annuler, le signal mesuré est riche d’informations précises sur les différences
entre les courants moyens.

Suite à une étude, validant par simulation le principe d’une émulation ana-
logique très fidèle du convertisseur analogique de puissance, nous avons proposé
deux méthodes, réalisées avec des composants discrets, permettant une émulation
analogique des courants moyens des bras.

Le premier dispositif d’extraction analogique des courants moyens est nommé
“aiguilleur de courant”. Il consiste à stocker l’information de la valeur des courants
des bras sous forme magnétique dans des inductances discrètes placées en paral-
lèles. Nous avons dans ce chapitre démontré et validé le principe de fonctionnement
et la robustesse d’un tel dispositif aussi bien en simulation que lors de sa mise en
œuvre en boucle ouverte et en boucle fermé.

Dans un souci de simplification et d’intégration du dispositif, nous avons fi-
nalement développé une seconde méthode. Ce dispositif nommé “échantillonneur
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de tension” a été développé à partir de l’aiguilleur de courant en se basant sur le
principe de la dualité courant/tension. Ainsi l’information des courants des bras
est stockée sous forme de charge électrique dans des condensateurs placés en série.
Nous avons remarqué que ce dispositif fonctionnait en échantillonnage/blocage et
ne constituait pas une réelle émulation du convertisseur de puissance. Les expéri-
mentations que nous avons menées ne nous permettent pas de démontrer que c’est
une solution viable.

Ces techniques reposent sur la mesure de la composante continue et alternative
(HF) du signal Ibras. La nécessité de cette composante continue pour le fonction-
nement de nos méthodes d’émulation et d’échantillonnage, coûte cher au dispositif
qui nécessite un capteur à effet hall large bande et à forte composante continue de
courant (coût capteur > 1000 e). D’autres études sont donc à entreprendre afin de
pouvoir extraire du même signal, mais privé de sa composante continue, l’informa-
tion sur le déséquilibrage des courants de bras. Ainsi la mesure du courant pourrait
être réalisée avec un simple transformateur de courant et serait moins onéreuse.
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4.1 Introduction

Comme nous l’avons déjà souligné dans le chapitre 1, les architectures d’équi-
librage des courants tendent vers des approches plus modulaires pour être au plus
proche de la cellule de commutation et essayer de s’affranchir des circuits de su-
pervision.

Pour l’instant l’innovation technique la plus probante allant dans ce sens, est la
technique dite du “single-wire” ou “share bus”. Cependant, cette technique présente
le désavantage de calculer les erreurs en courant à partir de techniques de mesure
des courants imprécises et absolues. En réponse à cela, nous proposons en ce début
de chapitre, une technique purement modulaire de calcul des erreurs tirant partie
de mesures différentielles précises des courants.

Enfin, un des freins au développement des structures purement modulaires est
leur incapacité à générer de façon modulaire des porteuses correctement déphasées.
Ainsi elles ne peuvent s’affranchir d’un circuit spécifique de supervision. Une étude
de M. Cousineau, entreprise en 2006, nous permet de proposer en cette fin de
chapitre une technique de génération modulaire de porteuses auto-alignées.

4.2 Une nouvelle approche modulaire sans su-

perviseur d’équilibrage des courants

Comme nous l’avons présenté au chapitre 1, la plupart des techniques d’équi-
librage des courants son basées sur un circuit mâıtre calculant le courant moyen
mais nécessitant des connexions dédiées entre le circuit mâıtre et les modules es-
claves. Une approche modulaire numérique est proposée dans la littérature [Zha05],
[Zha06a], [Zha06b]. Cette méthode est basée sur des convertisseurs identiques
contrôlés numériquement et communiquant à travers un bus C.A.N. (Control Area
Network). Un algorithme de contrôle en châıne utilisant une quantité réduite d’in-
formation et une faible capacité de stockage est réalisé pour calculer le courant
moyen sur une fenêtre glissante.

L’approche modulaire que nous proposons ne nécessite pas de circuit spéci-
fique et pas de bus commun pour le calcul du courant moyen. Cette technique
sans circuit spécifique mâıtre et modulaire est appelée MMCS (Masterless Modu-
lar Current-Sharing). Son principe basé sur des modules châınés communiquant
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avec leurs adjacents est présenté ci-dessous sur la figure (4.1) et détaillé dans la
première partie de ce chapitre. Le calcul des erreurs est très différent d’une mé-
thode classique d’équilibrage. L’équivalence entre cette nouvelle méthode de calcul
de l’erreur locale et la méthode classique est démontrée mathématiquement dans
la deuxième partie. De plus, l’étude de stabilité que nous avons développée dans
le chapitre 2 est reprise dans la troisième partie afin de vérifier si la fonction de
transfert d’un mode différentiel n’est pas modifiée. Comme nous l’avons montré au
chapitre 1, les mesures classiques de courant ne sont pas suffisamment précises pour
des convertisseurs parallèles à bras couplés. Nous proposons alors dans la troisième
partie une mesure différentielle précise des courants basée sur la technologie de cap-
teur Fluxgate. Nous montrons l’adaptation nécessaire de la topologie MMCS à une
mesure différentielle des courants. Dans une quatrième partie, la mise en œuvre de
la boucle d’équilibrage est détaillée. Enfin, l’expérimentation sur un convertisseur
à 6-bras magnétiquement couplés démontre l’intérêt d’une telle approche.

4.2.1 Principe de l’approche MMCS : Masterless Modular
Current-Sharing

Le principe général de l’approche MMCS est présenté ci-dessous :

Figure 4.1 – Principe de l’approche MMCS : des modules placés en châıne com-
muniquant de proche en proche

Ici, chaque module calcule, de façon analogique ou numérique, une erreur en
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courant basée sur la comparaison entre le courant d’un bras Ii avec ses deux cou-
rants de bras adjacents Ii−1 et Ii+1. Alors, une correction de rapport cyclique locale
di est générée de telle sorte que le courant de bras soit placé entre ses deux adja-
cents, c.-à-d. qu’il soit égal à la valeur moyenne de ses deux adjacents. En plaçant
tous les modules de façon châınée et bouclée (daisy-chain), tous les courants de-
vraient converger vers la moyenne globale des courants. La figure (4.2) décrit en
détail un module MMCS.

Figure 4.2 – Description d’un module MMCS

Ce module calcule la différence entre le courant de bras et la valeur moyenne
des courants adjacents. L’erreur local εi est obtenue et traitée par le correcteur
C∆Ii(p) qui fournira une correction de rapport cyclique pour annuler cette erreur.
Le design électronique de ce module est simple et peut aussi bien être réalisé de
façon analogique que numérique. Dans notre cas cette réalisation sera analogique.

4.2.2 Comparaison avec la technique classique d’équilibrage
des courants

Le but de cette section est de démontrer qu’une telle approche modulaire, tout
comme l’approche classique, ne modifie pas le courant Iavg (moyenne des courants),
c.-à-d. ne génère pas de mode commun en courant. En effet, comme nous l’avons
expliqué aux chapitres 1 et 2, la boucle d’équilibrage ne doit pas modifier le courant
moyen mais apporter des corrections de rapports cycliques de manière différentielle.

Afin de simplifier les calculs, nous considérons que les bras ne sont pas couplés
et que le correcteur C∆Ii(p) est un simple intégrateur avec une constante de temps
τ . Alors l’expression du courant est :

Ii(t) = (D + di(t)) · Imax (4.1)
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Avec :

Imax =
Vin

Vout/Iout
· 1

q
(4.2)

L’expression des corrections de rapports cycliques est :

di(t) =
1

τ
·
∫
εi(t) · dt+ di(0) (4.3)

Avec :

di(0) = 0 (4.4)

Le courant moyen des bras peut alors s’exprimer ainsi :

Iavg(t) =
1

q
·

q∑
i=1

Ii(t) = Imax · (D +
1

q
·

q∑
i=1

di(t)) (4.5)

Or :

1

q
·

q∑
i=1

di(t) =
1

q · τ
·
∫

(

q∑
i=1

εi(t)) · dt (4.6)

D’où :

Iavg(t) =
1

q
·

q∑
i=1

Ii(t) = Imax · (D +
1

q · τ
·
∫

(

q∑
i=1

εi(t)) · dt) (4.7)

L’expression de εi, et donc de Iavg, dépend de la technique d’équilibrage utilisée.
Il est alors possible de comparer les deux techniques (classique et modulaire) et de
vérifier si toutes deux mènent au même résultat.

4.2.2.1 Méthode classique d’équilibrage de courant

La méthode classique d’équilibrage des courants consiste à comparer chaque
courant de bras au courant moyen global Iavg calculé séparément. L’expression de
l’erreur est donnée par la formule :

εi(t) = Ii(t)− Iavg(t) (4.8)

La figure (4.3) illustre cette méthode pour un convertisseur à 6-bras.
On obtient :

q∑
i=1

εi(t) =

q∑
i=1

Ii(t)− q · Iavg(t) = 0 =⇒ 1

q
·

q∑
i=1

di(t) = 0∀t (4.9)

Et donc :

Iavg(t) = D · Imax∀t (4.10)
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Figure 4.3 – Illustration de la technique classique d’équilibrage des courants

Comme nous pouvions nous y attendre, quelque soit le temps t, la méthode
classique d’équilibrage des courants ne modifie pas le courant moyen global. Le
même calcul est réalisé pour la méthode MMCS.

4.2.2.2 Méthode MMCS

La méthode MMCS d’équilibrage des courants consiste à comparer chaque cou-
rant de bras avec la moyenne de ses courants adjacents. La formule de l’erreur est
donc donnée par l’expression suivante :

εi(t) = Ii(t)−
Ii−1(t) + Ii+1(t)

2
(4.11)

La figure (4.4) illustre cette méthode pour un convertisseur à 6-bras.

Figure 4.4 – Illustration de la méthode MMCS
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On suit alors les mêmes étapes de calcul que pour la méthode classique :

q∑
i=1

εi(t) =
1

2
·

q∑
i=1

(Ii−1(t) + Ii+1(t))−
q∑
i=1

Ii(t)∀t (4.12)

q∑
i=1

(Ii−1(t)+Ii+1(t)) = 2·
q∑
i=1

Ii(t) =⇒ 1

q
·
q∑
i=1

εi(t) = 0 =⇒ 1

q
·
q∑
i=1

di(t) = 0∀t (4.13)

Iavg(t) = D · Imax∀t (4.14)

Quelque soit le temps t la moyenne des courants reste inchangée. L’approche
MMCS ne modifie pas le courant moyen. On peut donc déduire de cette démons-
tration que même si l’erreur à annuler est différente dans la méthode MMCS, la
valeur moyenne n’est pas modifiée, et est identique d’une méthode à l’autre.

4.2.2.3 Calcul de la fonction de transfert d’un mode différentiel en
courant

Pour vérifier si une telle approche modifie la fonction de transfert d’un mode
différentiel en courant, nous allons reprendre la procédure détaillée dans le chapitre
2, en modifiant la matrice εr calculant la valeur moyenne du courant. On se base
alors sur la relation (4.11) pour construire cette matrice. Dans le cas de la méthode
MMCS, la matrice εr s’exprime de la façon suivante :

εr =



1 −1
2

0 · · · 0 −1
2

−1
2

. . . . . . . . . 0

0
. . . . . . . . . . . .

...
...

. . . . . . . . . . . . 0

0
. . . . . . . . . −1

2

−1
2

0 · · · 0 −1
2

1− 1
2


(4.15)

En exécutant la procédure de calcul, on retrouve bien pour un convertisseur six
bras magnétiquement couplés en cascade cyclique, la fonction de transfert suivante :

G∆IMMCS
(p) =

2 · Vin
Ron

1 + τ∆Icc · p
(4.16)

Comme l’on pouvait s’y attendre, cette approche ne modifie pas la constante
de temps du mode différentiel en courant. En revanche la boucle d’équilibrage des
courants est affecté d’un gain de deux par rapport à la méthode classique. Ceci est
logique au regard des calculs précédents qui démontrent bien que le calcul de la
valeur moyenne n’est pas modifié par une telle approche.
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4.2.3 Les capteurs Fluxgate une nouvelle technologie per-
mettant une mesure précise et non intrusive de dif-
férence de courant

4.2.3.1 Nouvelle technique de mesure différentielle des courants

Au lieu de mesurer deux courants de bras avec deux capteurs de courants pré-
sentant des précisions et offsets différentes, puis de calculer la différence, il peut être
plus intéressant de mesurer directement la différence entre les deux courants avec
un seul capteur. Ainsi, la précision de la mesure dépend de la différence relative
entre les deux courants et non de leurs valeurs absolues, imprécise d’un capteur
à l’autre, dont on calcule la différence par la suite. Cette mesure différentielle du
courant est une mesure indirecte du flux puisque la différence des courants de bras
est proportionnelle au courant magnétisant et donc au flux magnétisant.

Les capteurs de courant Fluxgate [FC05] sont de bons candidats pour une
mesure différentielle du courant. Le principe de la mesure différentielle de courant
et sa schématisation sont présentés figure (4.5) :

Figure 4.5 – Principe et représentation schématique de la mesure différentielle
des courants

En faisant circuler deux courants en sens opposés au sein d’un noyau magné-
tique, un flux proportionnel à la différence des courants est généré. Le capteur
Fluxgate utilise une technique de mesure du courant par le biais d’une électronique
qui, en boucle fermé, re-symétrise le cycle d’hysteresis. Le matériau magnétique du
capteur fonctionnant en régime de saturation, l’impact de la mesure sur les cou-
rants I1 et I2 est négligeable (impédance quasi nulle ramenée sur les enroulements).
Comme le montre le tableau (4.1), les caractéristiques de ce capteur répondent aux
exigences de précision et de bande passante pour notre application.

4.2.3.2 Modification de l’architecture MMCS pour la mesure différen-
tielle de courant

L’architecture MMCS présenté figure (4.1) et figure (4.2) n’est pas compatible
avec une mesure différentielle du courant réalisée avec des capteurs Fluxgate. Les
figures (4.6) et (4.7) illustrent respectivement les modifications nécessaires pour
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Symboles Désignations Valeurs Unités

Ipn Courant RMS nominal au primaire 400 mA

Ipm Plage de mesure du courant primaire ±800 mA

Vm Tension de sortie analogique @ Ipn ±5 V

X Précision (offset non pris en compte) @ Ipn <±1 %Ipn

Voe Tension d’offset <±100 mV

Voi Offset de la mesure de courant (lié à Voe) <±8 mA

BW Bande passante (-3dB) DC 40−18000 Hz

Table 4.1 – Caractéristiques du capteur LEM CT 0.4P [Sen]

l’architecture MMCS et le détail d’un module MMCS compatible avec la mesure
différentielle de courant.

Cette architecture modifiée consiste toujours à placer dans une châıne (daisy-
chain) des modules MMCS identiques. Les modules doivent donc être adaptés à
la mesure différentielle des courants. Une simple soustraction est nécessaire pour
passer de deux mesures différentielles de courant Ii − Ii+1 et Ii−1 − Ii à l’erreur εi
dépendant de la différence entre le courant de bras Ii et la moyenne de ses deux
courants adjacents Ii−1 et Ii+1. La figure (4.7) illustre cette combinaison linéaire
très simple.

Les formules correspondant à l’architecture classique et à l’architecture adaptée
à la mesure différentielle étant identiques, les correcteurs d’équilibrage ne sont pas
affectés par cette modification.

Cette topologie mettant à profit une mesure différentielle de courant peut aussi
bien être utilisée pour des convertisseurs parallèles à bras couplés qu’à bras non
couplés, avec des modules MMCS analogiques ou numériques.

4.2.4 Mise en œuvre de la technique MMCS

Les modules MMCS doivent fournir la correction de rapport cyclique di telle
que la différence entre le courant de bras et la moyenne des courants adjacents s’an-
nulent. Les caractéristiques statiques et dynamiques du correcteur C∆Ii(p) doivent
être déterminés afin d’assurer une bonne stabilité du système et une faible er-
reur statique. Une étude de stabilité est réalisée en prenant pour objet d’étude le
convertisseur à 6-bras magnétiquement couplées déjà présenté dans le chapitre 3.

4.2.4.1 Architecture des boucles de régulation

L’architecture des boucles de régulation est un point important pour les stra-
tégies d’équilibrage des courants. En effet, en utilisant des correcteurs à caractère
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Figure 4.6 – Adaptation de la méthode MMCS pour une mesure différentielle des
courants

Figure 4.7 – Description d’un module MMCS pour une mesure différentielle de
courant
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intégral dans la boucle d’équilibrage, les offset des AOPs créent des erreurs perma-
nentes qui vont être intégrées par les correcteurs et générer une dérive permanente
des courants de bras. Pour éviter ce phénomène, une architecture spécifique est
proposée dans [Zho99b] et présentée figure (4.8). Cette architecture est compatible
avec des mesures classiques et différentielles de courant. Elle consiste à compenser
l’offset des AOPs par l’intermédiaire de la boucle de tension que l’on connecte aux
entrées positives des AOPs de la boucle d’équilibrage.

Figure 4.8 – Architecture des boucles de régulation pour la technique MMCS

Afin de simplifier l’explication de cette architecture, les modes différentiel et
commun ainsi que la boucle de tension, sont traités de façon isolée :

En régime permanent, la tension Ve est égale à la valeur moyenne des offsets
des AOPs (proche de 0V) et évite ainsi la dérive permanente des courants de bras.
Les signaux Vdi provenant de chaque module MMCS permettent d’annuler l’erreur
grâce à un gain statique élevé de la boucle d’équilibrage ou à un correcteur intégral.
Vout est alors égal à la référence Vref si la boucle de tension présente une correction
intégrale.

Si un mode différentiel est généré, alors les courants de bras se déséquilibrent
mais ne modifient pas le courant de charge. Vout n’est donc pas modifié et Ve
continue à compenser les erreurs d’offset. L’erreur en courant est annulée par les
correcteurs à caractère intégral des modules MMCS.

Si Vref est modifié, et considérant que les courants sont parfaitement équilibrés,
un mode commun est alors généré. En effet, dans ce cas, Ve augmente (en valeur
absolue) et ne compense plus les offset des AOPs et modifient très rapidement et
de façon uniforme les rapports cycliques. Par conséquent, le condensateur Ci2 est
chargé avec une valeur de tension telle que la tension Vout atteint la nouvelle valeur
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de Vref . Enfin, Ve diminue (en valeur absolue) jusqu’à compenser à nouveau les
erreurs d’offset.

4.2.4.2 Étude de stabilité

Comme nous l’avons présenté dans une section précédente, l’approche MMCS
ne modifie que le gain de la fonction de transfert du mode différentiel en courant
de la boucle d’équilibrage des courants. Sa fonction de transfert en boucle ouverte
est présentée par la relation ci-dessous. Elle prend en compte le gain Kmod [V−1]
introduit par le modulateur MLI ainsi que le gain Ks [V/A] introduit par le capteur.

H∆I(p) = G∆IMMCS
(p) ·Ks ·Kmod · C∆I(p) (4.17)

Le correcteur proposé est présenté dans la relation ci-dessous (4.21). C’est un
correcteur proportionnel intégral qui assure une erreur statique nulle et qui est
accordé sur la fréquence du mode différentiel afin d’assurer une stabilité incondi-
tionnelle. Le gain proportionnel nous permet d’ajuster la fréquence de coupure du
système en boucle fermé.

C∆I(p) =
VDi(p)

Vεi(p)
= −Ri2

Ri1

· (1 +
1

Ri2 · Ci2 · p
) (4.18)

Avec Ri1, Ri2 et Ci2 les valeurs des composants du filtre analogique décrit fi-
gure (4.9).

Le diagramme de Bode des différentes fonctions de transfert est présenté ci-
dessous figure (4.9).

Un simple correcteur proportionnel pourrait être utilisé dans le cas d’un cahier
des charges moins contraignant. On obtiendrait cependant une erreur non nulle en
statique, et donc des flux moyens non nuls dans les coupleurs.

Le calcul de la boucle de tension n’est pas le sujet de cette thèse, cependant
nous donnons ici quelques recommandations de design. La fonction de transfert en
boucle ouverte est donnée par la relation (4.21). On peut remarquer que les correc-
teurs d’équilibrage se trouvent dans la boucle ouverte de tension et influence cette
dernière. En effet la correction intégrale est déjà fournie par la boucle d’équilibrage
et assure ainsi une erreur statique nulle de la boucle de régulation de tension. La
fonction de transfert en boucle ouverte peut s’exprimer ainsi :

Gcom(p) =
1

1 +
Lf/q

Rout

· p+
Lf
q
· Cout · p2

(4.19)

D’où :

Hcom(p) = Cv(p) · (1− C∆I(p)) ·Kmod ·Gcom(p) (4.20)
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Figure 4.9 – Représentation de Bode de H∆I(p) (fonction de transfert en boucle
ouverte), G∆I(p) ·Kmod ·Ks (fonction de transfert du système), C∆I(p) (Correcteur
d’équilibrage)
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Avec :

Cv(p) = −Z2(p)

Z1(p)
(4.21)

Le correcteur de la boucle de tension doit alors garantir une bonne stabilité
et sa fréquence de coupure doit être une décade en dessous de la fréquence de
découpage.

4.2.5 Expérimentation

4.2.5.1 Caractéristique du système

Le convertisseur à 6-bras magnétiquement couplés présenté au chapitre 3 est
utilisé pour ces essais expérimentaux. Les caractéristiques du système sont rassem-
blées dans le tableau (4.2). Les caractéristiques du capteur LEM Fluxgate ont été
présentées au tableau (4.1). On peut remarquer à ce sujet, que l’offset d’erreur de
mesure de courant Voi est de 8mA ce qui est très faible comparé aux 200mA d’ampli-
tude du courant magnétisant. L’architecture MMCS présenté dans la section précé-
dente est utilisée. Ses caractéristiques sont données pour une boucle d’équilibrage
avec les caractéristiques suivantes : fcI = 100Hz, d’où Ri1 = 270kΩ, Ri2 = 27kΩ,
Ci2 = 1µF ; et pour la boucle de tension : fcV = 1.3kHz, d’où Z1 = Rv1 = 1kΩ,
Z2 =Rv2//Cv2 =10kΩ//1µF.

La figure (4.10) présente la carte de contrôle avec l’approche MMCS.

Figure 4.10 – Carte de commande MMCS

Cette carte est bien plus petite que la carte de puissance et peut donc s’insérer
facilement entre les cellules de commutation et les transformateurs inter-cellules.
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Symboles Désignations Valeurs Unités

Vin Tension d’entrée 0−300 V

Vout Tension de sortie 0−300 V

Iout Plage du courant de sortie 0−100 A

Lm Inductance magnétisante 636 µH

Lf Inductance de fuite 6 µH

Ron Résistance équivalente par bras ≈ 10 mΩ

τ∆i
Constante de temps du mode différentielle en BO DC 256 ms

fdec Fréquence de découpage DC 40 kHz

fcV Fréquence de coupure de la boucle de tension DC 1.3 kHz

fc∆i Fréquence de coupure de la boucle d’équilibrage DC 100 Hz

τcI Constante de temps du mode différentielle en BF DC 1.6 ms

τcV Constante de temps de la boucle de tension en BF DC 120 µs

Table 4.2 – Caractéristiques du convertisseur de puissance

4.2.5.2 Essais expérimentaux

Des tests sont réalisés en régime permanent en boucle ouverte et en boucle
fermée, et on constate que le 5ème bras est naturellement déséquilibré. Son chemin
résistif diffère des autres bras et peut amener les noyaux magnétiques liées à ce
bras à la saturation. Les figures (4.11) et (4.12) montrent respectivement le régime
permanent de la boucle ouverte puis de la boucle fermée. La tension de sortie, ainsi
que les courant des 3ème, 4ème et 5ème bras sont observés à l’oscilloscope dans les
deux cas (BO et BF) avec Vout=10V, Iout=40A et Di=25%.

Le test en boucle ouverte permet d’observer un déséquilibre de 3 ampères entre
le courant du 5ème bras et les autres courants. Le courant du 5ème bras présente une
forme d’onde caractéristique de saturation. Le désappairage résistif a bien mené à
la saturation du noyau magnétique.

Un essai en boucle fermé est réalisé au même point de fonctionnement que l’es-
sai en boucle ouverte. Les courants de bras sont très bien équilibrés : maintenant,
aucune saturation n’est observée.

Un test dynamique est réalisé en boucle fermé et présenté en figure (4.13). Il
consiste à ajouter une perturbation sur le potentiel Vdi sous la forme d’un échelon
de tension. Ce type de test permet de déséquilibrer brutalement et ponctuellement
le système et de voir s’il reste stable. Comme nous l’avons expliqué précédemment,
un échelon différentiel est très difficile à générer en analogique. Le but de ce test
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Figure 4.11 – Essai en boucle ouverte en régime établi

Figure 4.12 – Essai en boucle fermé en regime établi
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n’est donc pas d’observer la bande passante de la boucle d’équilibrage des courants
mais bien d’en apprécier la stabilité.

Figure 4.13 – Essai en boucle fermée avec perturbation dynamique

On peut remarquer que la constante de temps observée dépend de la valeur de
Ri2 · Ci2. Même une forte perturbation sur les rapports cycliques ne met pas en
défaut le système qui réagit et compense cette erreur en ajustant légèrement son
rapport cyclique.

4.2.5.3 Points importants

La carte d’équilibrage des courants mettant en œuvre l’approche MMCS a été
réalisée. Les résultats expérimentaux prouvent la validité de cette approche et l’in-
térêt de la mesure différentielle de courant.

En résumé nous allons énumérer les avantages de cette technique d’équilibrage
des courants :

1. Ne nécessite pas de circuit spécifique ni de bus commun pour calculer le
courant moyen,

2. Approche modulaire utilisant des modules identiques placés de manière châı-
née,

3. Possibilité de mettre un nombre quelconque de modules en parallèle,
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La nouvelle méthode de mesure différentielle des courants avec les capteurs
Fluxgate présente les avantages suivant :

4. Elle est compatible avec des convertisseurs parallèles à bras magnétiquement
couplés,

5. La précision de mesure est très élevée, car dépendante de la différence relative
des courants et non de leurs valeurs absolues,

6. La mesure est insensible aux désappairages des DCR et RDSon des bras,

7. C’est une mesure de différence de courant non-invasive,

4.3 Génération modulaire de porteuses auto-alignées

En plus de la boucle d’équilibrage des courants, primordiale pour une bonne
répartition de la puissance au sein de la structure, il est nécessaire de mettre en
œuvre un découpage de la tension d’entrée sur chaque bras, parfaitement symé-
trique et correctement décalé en phase. Comme le montre la figure (4.14), toute
dissymétrie de la phase des ordres de commande peut entrâıner une ondulation à
la fréquence de découpage du courant de sortie Iout. Ceci est aussi valable pour
des bras non couplés magnétiquement. Les ondulations du courant de sortie et
d’entrée sont alors plus élevées et nécessiteraient un redimensionnement des com-
posants passifs : condensateurs d’entrée Cin et de sortie Cout. Dans le cas de bras
magnétiquement couplés, la dissymétrie des ordres de commande engendre une on-
dulation à fdec des courants de bras, elle nécessiterait alors le redimensionnement
de l’inductance de fuite.

Figure 4.14 – Influence d’une porteuse mal déphasée sur les courants de bras et
de sortie



4.3. Génération modulaire de porteuses auto-alignées 133

La figure (4.14), illustre le cas d’un convertisseur parallèle à trois bras ma-
gnétiquement couplés en cascade cyclique (Lm = 1.4mH, Lf = 6µH, Vin = 150V,
Rout = 0.16Ω, fdec = 40kHz, D = 12.5%). Vmod est la tension modulante qui, par
comparaison avec les porteuses triangulaires déphasées, va donner des ordres de
commandes de rapport cyclique D. La première simulation présente des ordres de
commande parfaitement symétriques et des courants de bras et de sortie présen-
tant des courants à 6 · fdec. La seconde simulation introduit un décalage temporel
δt de 1µs (soit 4% de Tdec) de la période de découpage de l’ordre de commande
u1] par rapport à u1. Une composante harmonique à fdec apparâıt et augmente
l’ondulation des courants des bras et de sortie. La dissymétrie est introduite en
décalant légèrement la deuxième porteuse triangulaire par rapport à ses voisines.
Cette porteuse ne se situe donc plus au milieu de ses porteuses adjacentes.

Connaissant l’intérêt que peut présenter une parfaite symétrie au niveau de
l’alignement des porteuses triangulaires, ainsi que l’intérêt que peut susciter une
génération modulaire de ces porteuses, nous allons présenter une solution originale
de génération et d’auto-alignement des porteuses du convertisseur parallèle. La
première partie expose en détail le principe adopté pour obtenir une telle propriété
dans une approche modulaire de la commande. Dans un cas de défaillance d’un
bras et afin d’assurer la mission du dispositif, le principe proposé pour la géné-
ration des porteuses permet d’envisager une réorganisation en fonctionnement du
convertisseur en passant d’un nombre q de bras à un nombre q−1. Cette propriété
appelée ” reconfiguration dynamique ” est explicitée dans une deuxième partie. La
troisième partie développe les points importants de la conception des fonctions
analogiques nécessaires à la réalisation de chaque module. Enfin, la dernière par-
tie expose l’ensemble des résultats et des mesures obtenues par le test d’un ASIC
analogique full-custom dédié à cette application.

4.3.1 Principe du générateur de triangle à auto-alignement

De par leur nature parallèle, reproduisant systématiquement des parties de cir-
cuits identiques, ces convertisseurs se prêtent bien à une approche modulaire pour la
réalisation des électroniques de commande de chaque bras ainsi que des dispositifs
d’équilibrage des courants et de la génération des porteuses. Des études montrent
diverses approches possibles pour mettre en œuvre des dispositifs modulaires en
leur associant des régulations locales de courant et/ou de tension [Sem], [Devb],
[Intc], [Reca]. La plupart des dispositifs proposés s’appuient sur une génération
centralisée des ordres de commandes. Dans [Zha07] est proposée une méthode de
génération de ces commandes en exploitant les propriétés d’une approche modu-
laire.

Afin de garantir un parfait alignement des commandes, on se propose ici de
montrer une approche originale basée sur un auto-alignement de chaque porteuse
de branche. Dans un dispositif comportant q bras parallèles, le déphasage exact
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attendu entre porteuses voisines doit être :

φ = φtrii+1
− φtrii = φtrii − φtrii−1

=
2 · π
q

(4.22)

Avec : i, numéro de la branche considérée.
Une autre façon d’énoncer cette loi consiste à dire que chaque porteuse doit

être rigoureusement placée “au centre” de ses porteuses voisines. Si l’on réalise
un dispositif générant les porteuses de telle sorte qu’elles se centrent entre leurs
porteuses précédente et suivante, et si on place ces générateurs dans une configu-
ration châınée, on peut espérer obtenir un système capable de fournir une fonction
d’auto-alignement, quelque soit le nombre de bras q. C’est cette approche que l’on
se propose ici d’illustrer.

La figure (4.15) montre un dispositif permettant de générer une porteuse trian-
gulaire dont la valeur du slew-rate est symétrique et constante. Ce dispositif utilise
la sortie d’un trigger de Schmitt, formé par un comparateur associé à deux inter-
rupteurs sélectionnant les seuils Vl ou Vh, pour contrôler la charge ou la décharge à
courant constant d’une capacité. On obtient pour le signal résultant Vtr une forme
d’onde dont les valeurs caractéristiques sont définies par :

SR =
d(Vtr)

dt
=
I

C
(4.23)

SR =
1

Tdec
=

1

2
· I

C ·∆V
(4.24)

∆V = Vh − Vl (4.25)

avec SR : slew rate de la porteuse triangulaire, Vh : tension de seuil haute, Vl :
tension de seuil basse et ∆V : amplitude de la porteuse.

La fréquence de découpage est donc directement liée à la valeur du courant I,
qui pourra être réglable par la suite, et à l’amplitude en tension ∆V .

Pour régler la phase du signal ainsi généré et prendre en compte la position
des porteuses précédente et suivante, on peut jouer sur les valeurs alternatives des
tensions Vh et Vl. La figure (4.16) montre le principe d’alignement en phase qui va
être mis en œuvre.

Si on observe le comportement des porteuses triangulaires dans un système
correctement établi, on se rend compte qu’un triangle Vtr doit changer de pente
chaque fois qu’il y a un croisement entre ses triangles précédent Vtrp et suivant Vtrs .
On peut exploiter cette propriété de plusieurs façons :

– Une première idée consisterait à imposer un changement de pente de la ten-
sion Vtr par un système de comparaison des signaux Vtrp et Vtrs . Par exemple :
d(Vtr)/dt>0 lorsque Vtrp>Vtrs et d(Vtr)/dt<0 lorsque Vtrp<Vtrs . Cependant,
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Figure 4.15 – Principe du générateur de porteuse triangulaire ; a) schéma de
principe ; b) forme d’onde du signal Vtr

Figure 4.16 – Différence des signaux précédent et suivant pour auto-alignement
du signal Vtr
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un tel dispositif ne permettrait pas de contrôler correctement l’amplitude at-
teinte par le signal Vtr lors d’une séquence de démarrage d’alignement des
phases ;

– Une autre approche, préférable, consiste à effectuer la différence entre les
signaux Vtrp et Vtrs et de constater que chaque changement de pente de Vtr
correspond à un passage par zéro de ce nouveau signal.

On obtient pour le signal Vtrp(t)− Vtrs(t), les équations suivantes :

Tslope =
2 · Tdec
q

(4.26)

Tlev =
Tdec

2
− Tslope = Tdec ·

|q − 4|
2 · q

(4.27)

∆Vdiff =
4 ·∆V
q

(4.28)

SRd =
2 ·∆V
Tdec

= SR (4.29)

En superposant cette différence Vtrp(t) − Vtrs(t) aux tensions de seuil Vh et Vl
(seuils de la figure (4.16)), on remarque que la génération du signal Vtr sera ainsi
guidée en phase. Le schéma de la figure (4.17) montre le résultat attendu en régime
établi.

Figure 4.17 – Régime établi du signal Vtr guidé en phase

{
Vh(t) = Vh + α · (Vtrp(t)− Vtrs(t))
Vl(t) = Vl + α · (Vtrp(t)− Vtrs(t))

(4.30)

∆Vdiffα = α ·∆Vdiff (4.31)

SRdα = α · SR (4.32)

avec α : facteur d’atténuation permettant de réduire l’amplitude crête-à-crête
des tensions Vh(t) et Vl(t).
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Afin d’être sûr que ce système converge vers un triangle correctement positionné
entre son précédent et son suivant, il faut vérifier tous les cas de démarrage pos-
sibles. La figure (4.18) montre l’évolution du signal Vtr dans deux cas particuliers
de mise en route.

Figure 4.18 – Convergence en phase du triangle Vtr ; a) Cas rebond sur les bosses ;
b) Cas rebond dans les creux (ici N=40).

a) le triangle Vtr touche les niveaux internes. Comme ∆Vmin<∆V , sa fréquence
est légèrement plus élevée que celle de Vtrp et Vtrs . Si le sommet de Vtr est distant
de tn−1 de la bonne position, lors de la période suivante il sera distant de tn avec
tn<tn−1.

b) le triangle Vtr touche les niveaux externes. Comme ∆Vmax > ∆V , sa fré-
quence est légèrement plus basse que celle de Vtrp et Vtrs . Si le sommet de Vtr est
distant de tn−1 de la bonne position, lors de la période suivante il sera distant de
tn avec tn<tn−1.

Dans les deux cas, l’étude des formes d’onde donne le résultat suivant :

tn = tn−1 − α · 2 ·
∆Vdiff
SR

(4.33)

En utilisant les équations (4.28) et (4.29), il vient :

tn = tn−1 − α ·
4

q
· Tdec (4.34)
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Pour un nombre de branches donné, la valeur de l’atténuation α devra être cor-
rectement adaptée afin d’éviter une convergence trop lente. Tôt ou tard, le sommet
du triangle atteindra la zone où d(Vh(t))/dt=−SR · dα 6= 0. Les cas d’avance de
phase et de retard de phase sont alors à considérer. La figure (4.19) a) et b) montre
le comportement du signal dans les deux cas. Pour a) et b), si le sommet du triangle
est distant de tn−1 de la bonne position, lors de la période suivante il sera distant
de tn avec tn<tn−1. Il ne peut que converger vers la position centrale et s’aligner
correctement en phase avec les triangles précédent et suivant (fig. (4.19) c)).

Figure 4.19 – Convergence en phase du triangle Vtr ; a) Cas avance de phase ; b)
Cas retard de phase ; c) résultat de la convergence

Une telle méthode d’alignement en phase des commandes des bras parallèles
du convertisseur convient parfaitement à une approche modulaire. A chaque cel-
lule de commutation est associé un générateur de porteuse triangulaire qui reçoit
comme informations les signaux des porteuses adjacentes. Par la mise en châıne
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des modules ainsi créés, le système converge vers un état d’équilibre correct. La
figure (4.20) montre le principe de la mise en châıne des modules du convertisseur.

Figure 4.20 – Approche modulaire pour un auto-alignement en phase des com-
mandes des bras

Cette approche convient donc à tout type de convertisseur parallèle pour q
quelconque supérieur ou égal à 3.

4.3.2 Reconfiguration dynamique

Ce principe d’auto-alignement par mise en châıne des générateurs de triangle
offre un avantage particulier. En effet si, en cours d’utilisation, l’un des bras du
convertisseur s’avère être défaillant, il devient possible de reconfigurer de façon
dynamique la topologie en passant de q bras à q − 1 bras.

La figure (4.21) illustre ce principe. Supposons, par exemple, que l’on souhaite
enlever de la châıne le ième bras. Lors du fonctionnement à q bras, le ième triangle
se centre entre les triangles i− 1 et i+ 1. On a le branchement suivant :


(trpi−1

= tri−2; trsi−1
= tri)

(trpi = tri−1; trsi = tri+1)

(trpi+1
= tri; trsi+1

= tri+2)

(4.35)
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Si maintenant on enlève de la châıne le triangle i, on doit effectuer le branche-
ment suivant :


(trpi−1

= tri−2; trsi−1
= tri+1)

(trpi = NC; trsi = NC)

(trpi+1
= tri−1; trsi+1

= tri+2)

(4.36)

NC : non connecté

Figure 4.21 – Illustration d’une déconnexion dynamique d’un bras du convertis-
seur parallèle (fonctionnement à q − 1 bras)

Ainsi le système s’aligne automatiquement en phase dans une configuration à
q − 1 bras. Chaque module doit alors incorporer un système d’aiguillage contrôlé
par un signal d’activation (Enable) permettant d’enlever le module de la châıne.
La figure (4.22) montre le principe d’aiguillage mis en œuvre dans chaque module.

Il est important de noter, cependant, qu’une telle reconfiguration dynamique
est difficilement envisageable pour un système à inductances couplées. En effet,
l’arrêt d’un courant Ii dans un système couplé entrâıne un déséquilibre de la ré-
partition des flux induits dans les noyaux magnétiques, ce qui peut entrâıner un
dysfonctionnement destructif du système. Pour cette raison, la figure (4.21) montre
la mise en œuvre de cette reconfiguration pour un cas non-couplé.
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Figure 4.22 – Principe du système d’aiguillage pour déconnecter un bras par sa
commande d’activation (En)

4.3.3 Design du générateur de triangle

Afin de valider par expérimentation cette approche modulaire de la génération
des porteuses et pour répondre à un souci de forte densité d’intégration des cir-
cuits de commande, la réalisation d’un circuit intégré est envisagée. Les circuits
électriques sont conçus en utilisant une technologie CMOS. Ce chapitre est dédié
à l’étude de la réalisation des quelques fonctions spécifiques à la génération des
triangles et à la mise en œuvre du dispositif de correction de phase.

4.3.3.1 Circuit du générateur de triangle

Le schéma de la figure (4.23) montre le circuit utilisé pour générer un triangle
Vtr. Dans un premier temps, un courant ’I’ est réglé par le biais d’une tension ex-
terne ajustable Vfreq.

Pour ce faire, un étage d’amplification composé d’un AOP A et d’un transistor
Mi est rebouclé au gain unitaire pour imposer aux bornes de la résistance R la
tension Vfreq. On obtient :

I =
1

R
· Ad

1 + Ad
· (Vfreq −

Vgsi
Ad

) (4.37)

avec Ad : gain différentiel de l’amplificateur A, Vgsi : Tension Grille-Source du
transistor Mi.

Ensuite ce courant est copié par le biais de deux miroirs de courant composés
respectivement des transistors Mp1−Mp3 et Mn1−Mn2. Suivant la valeur de la
tension Vtrig, pouvant prendre les valeurs 0V ou Vdd, ce courant charge ou décharge
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Figure 4.23 – Schéma électrique du générateur de porteuse triangulaire

le condensateur C. On obtient ainsi un signal triangulaire dont la fréquence et
l’amplitude sont déterminés par le signal Vtrig, et dont la pente est donnée par :

SR =
d(Vtr)

dt
=
I

C
=
Vfreq
R · C

(4.38)

Comme montré sur la figure (4.15) -a), le signal Vtrig est issu d’un trigger de
Schmitt qui compare la valeur de Vtr avec deux seuils haut et bas, respectivement
Vh et Vl. Il vient :

fdec =
1

2
· Vfreq

(Vh − Vl) ·R · C
(4.39)

La fréquence de découpage du système fdec sera donc ajustable à volonté, pour
une constante de temps R ·C donnée, par l’utilisation d’une tension externe Vfreq.

Afin de reproduire les formes d’onde de la figure (4.19) -c), il faut effectuer une
différence des signaux Vtrp et Vtrs et superposer ce résultat aux tensions continues
Vh et Vl. La figure (4.24) montre les schémas électriques retenus pour effectuer cette
fonction. Par souci de simplification des calculs, on pose :

Vthp = Vthn = Vth (4.40)

βp =
Wp

L
·Kpp; βn =

Wn

L
·Kpn (4.41)

Wp

Wn

=
Kpp
Kpn

(4.42)

βp = βn = β; βMph = βMnl = βhl (4.43)

avec Vthn (Vthp) : tension de seuil des transistors NMOS (PMOS), Wn (Wp) :
largeur de grille des transistors Mn1−Mn2 (Mp6−Mp7), L : longueur de grille
des transistors, Kpn (Kpp) : coefficient de transconductance [A/V2] des transistors
NMOS (PMOS).
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Figure 4.24 – Schéma électrique de la génération des tensions de seuil ; a) Tension
Vh(t), b) Tension Vl(t)
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La tension continue Vh (Vl) est obtenue en faisant circuler un courant constant
Ipol dans une trans-diode formée par le transistor Mph (Mnl). On obtient ainsi :

<VsgMph
>=<Vgsn>=

√
2 · Ipol
β

+ Vth (4.44)

Ce qui permet d’écrire :


Vl =

√
2 · Ipol
βhl

+ Vth

Vh = Vdd −
√

2 · Ipol
βhl

+ Vth

(4.45)

Par la suite, on soustrait au courant continu circulant dans les trans-diodes un
courant Idh (Idl) fonction de la différence des triangles suivant et précédent. On
souhaite obtenir la formulation suivante :

{
Vl(t) = VgsMnl

(t) =<VgsMnl
> +ṼgsMnl

(t)

Vh(t) = Vdd − (<VsgMph
> +ṼsgMph

(t))
(4.46)

Où Ṽgsph(t) (ṼgsMnl
(t)) représente la composante alternative du signal Vh(t)

(Vl(t)).

Comme les signaux triangulaires d’entrée sont de forte amplitude, un étage
différentiel élémentaire composé de Mn1-Mn2 (Mp6-Mp7) est utilisé. Pour la géné-
ration des composantes alternatives de Vh(t) (Vl(t)), seules les valeurs des triangles
supérieures à Vth (inférieures à Vth) nous intéressent. Par l’utilisation d’un miroir
de courant cascodé Mp1−Mp4 (Mn5−Mn8), un courant différentiel Idh (Idl) est
généré et est soustrait au courant moyen Ipol circulant dans le trans-diode. On a :


IdMn1(t) =

β

2
· (Vtrp(t)− V th)2

IdMn2(t) =
β

2
· (Vtrs(t)− V th)2

(4.47)

Idh(t) = IdMn1
(t)− IdMn2

(t) (4.48)

IdMn1 (IdMn2) est le courant de drain du transistor Mn1 (Mn2). Considérant
que :

G(t) =
β

2
· (Vtrp(t) + Vtrs(t)− 2 · Vth) (4.49)

On obtient :

Idh(t) = G(t) · (Vtrp(t) + Vtrs(t)) (4.50)
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où G(t) est un terme d’admittance qui à une forme d’onde créneau. Les deux
niveaux atteints par l’admittance sont :


Ghigh = β · (Vh −

SR · Tdec
N

− V th)

Glow = β · (Vl −
SR · Tdec

N
− V th)

(4.51)

où Glow est l’admittance minimale et Ghigh est l’admittance maximale à consi-
dérer pour le niveau maximal du signal Vtr. Pour le signal Idl(t), sur la figure (4.24),
des calculs similaires donnent la même expression que celle de Idh(t). Puisque Idl(t)
et Idl(t) ont de plus faibles valeurs que Ipol, en régime petit-signal, les valeurs al-
ternatives des tensions du trans-diode sont :


VgsMnl

(t) =
Ghigh

gm
· (Vtrp(t)− Vtrs(t))

VsgMph
(t) = −Ghigh

gm
· (Vtrp(t)− Vtrs(t))

(4.52)

où gm =
√

2 · βhl · Ipol est l’expression de la transconductance des transistors
Mph et Mnl.

On obtient bien des seuils haut et bas pour le trigger de Schmitt dont les valeurs
moyennes sont mâıtrisées, et dont les valeurs alternatives sont dépendantes de la
différence des triangles précédent et suivant.

On peut enfin déterminer l’expression du coefficient d’atténuation obtenu en
fonction des paramètres du circuit :

α ≈ Ghigh

gm
=

β√
2 · βhl · Ipol

· (Vh −
SR · Tdec

N
− Vth) (4.53)

4.3.3.2 Circuit complet

La figure (4.25) montre le schéma complet du circuit intégré réalisé afin de
valider par expérimentation l’auto-alignement des porteuses. Il implémente deux
modules indépendants incluant chacun :

– un générateur de triangle ;
– un intégrateur pour une application en boucle fermée ;
– deux drivers pour les transistors de puissance externes ;
– et diverses fonctions nécessaires au bon fonctionnement d’une cellule de com-

mutation.

Cette approche symétrique pour la réalisation du circuit facilitera la mise en
parallèle des modules du convertisseur sur PCB. Il est important de noter que
chaque générateur de triangle contient un Bit d’activation (Enable) permettant à
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Figure 4.25 – Schéma fonctionnel de l’ASIC intégrant deux modules à auto-
alignement en phase

l’utilisateur de choisir un nombre q pair ou impair pour son application. Par la com-
mande de ces Bits, il est aussi envisageable d’effectuer des tests de reconfiguration
dynamique.

4.3.4 Expérimentation

La figure (4.26) montre une photo du circuit réalisé implémentant deux modules
complets incluant un générateur de triangle ainsi que les drivers nécessaires pour
piloter une cellule de commutation externe. Ce circuit est réalisé dans une tech-
nologie A.M.S.CMOS0.35µm 50V. Le choix d’une technologie pouvant supporter
des tensions élevées est fait pour pouvoir répondre à plusieurs types d’application
de conversion d’énergie.

Une première simulation de validation de l’alignement des porteuses triangu-
laires pour un cas à 4 bras, réalisée sous l’environnement Cadence, est montrée
figure (4.27).

Afin de faire démarrer correctement le système, il est important de forcer le
décalage d’au moins une porteuse par un délai fixé sur son signal d’activation. En
effet, si toutes les porteuses démarrent ensembles, leurs différences relatives restent
toujours nulles. Il s’agit là d’un point d’équilibre du système instable. Le moindre
écart d’une porteuse entrâıne la convergence vers un autre état d’équilibre stable
qui est celui recherché. Cette simulation montre que des déphasages corrects sont
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Figure 4.26 – Photo du circuit réalisé ; 7mm2 en Technologie A.M.S.CMOS −
HV 50V 0.35µm

Figure 4.27 – Simulation du démarrage pour un auto-alignement des porteuses
(cas q=4)
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obtenus en moins de 400µs.

La figure (4.28) montre la mesure effectuée pour une même configuration à 4
bras. On peut remarquer que le système converge aussi rapidement vers son état
d’équilibre. On note cependant un léger décalage sur la valeur des sommets des
triangles. Ceci est principalement dû au désappairage existant entre deux CI dis-
tincts. Un moyen de réglage externe est nécessaire.

Figure 4.28 – Mesure du démarrage pour un auto-alignement des porteuses (cas
q=4)

La figure (4.29) montre les résultats obtenus pour un cas à 3 bras. La conver-
gence reste aussi rapide.

Le tableau (4.3) résume l’ensemble des performances du circuit réalisé.

L’étude de porteuses triangulaires auto-alignées a permis de réaliser une mé-
thode très bien adaptée aux approches modulaires des convertisseurs parallèles.
Un auto-alignement très précis des porteuses est obtenu très rapidement (100µs).
La conception et le test d’un circuit intégré, réalisé en technologie CMOS haute
tension, et implémentant deux modules symétriques, démontre la validité de cette
approche pour un nombre de bras supérieur ou égal à trois.
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Figure 4.29 – Mesure du démarrage pour un auto-alignement des porteuses (cas
q=3)

Symboles Désignations Valeurs Unités

fdec Fréquence de découpage 30−400 kHz

Vinmax Tension d’entrée maximale 40 V

Vmaxmax Tension interne maximale 50 V

Istandby Courant de repos 800 µA

Idriver Courant driver pic ±1.2 A

Tst @N=3 Temps d’établissement de l’alignement des phases pour N=3 240 ns

Tst @N=4 Temps d’établissement de l’alignement des phases pour N=4 200 ns

Tdt Temps mort 600 ns

Ton Temps à l’ouverture 100 ns

Toff Temps à la fermeture 80 ns

Table 4.3 – Caractéristiques du circuit réalisé
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4.4 Conclusion

Ce dernier chapitre constitue un pas important vers des approches plus modu-
laires pour le contrôle des convertisseurs parallèles. Dans un premier temps, une
nouvelle technique d’équilibrage des courants avec une approche purement mo-
dulaire, sans circuit de supervision (MMCS) et basée sur une mesure différentielle
extrêmement précise des courants a été proposée et validée expérimentalement. En-
fin, une génération modulaire des porteuses déphasées et auto-alignées est proposée
et validée expérimentalement. Ce chapitre donne les clés d’une réalisation modu-
laire affranchie de tout circuit spécifique de supervision. Nous proposons donc une
illustration (fig. (4.30)) du schéma idéal d’une approche modulaire sans circuit spé-
cifique de supervision, et mettons en avant ce qu’il reste à accomplir.

Figure 4.30 – Convertisseur parallèle modulaire affranchie de tout circuit spéci-
fique de supervision

En ce qui concerne la mesure différentielle des courants, on peut s’attendre à une
augmentation de l’utilisation des capteurs Fluxgate dans les années à venir, l’offre
commerciale est pour l’instant naissante. La littérature concernant ces capteurs
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dans le cas de mesure différentielle de courant est inexistante, on peut espérer
une évolution de la technologie à ce sujet. Un effort de recherche est à entreprendre
dans le sens d’une mesure différentielle des courants plus intégrée et moins onéreuse,
pouvant ainsi être compatible avec des topologies VRM. Une réflexion doit aussi
être menée sur l’intégration de la boucle de tension aux approches modulaires. En
utilisant le principe de régulation AVP (Adaptive Voltage Position) local, chaque
module présentera, en sortie, une impédance non nulle et réglable. On pourra ainsi
placer en parallèle ces modules qui se comporteront comme des sources de tension
dégradées.





Conclusions et perspectives

Dans ce manuscrit, nous avons proposé des lois de commande adaptées aux
nouvelles architectures de convertisseurs statiques multi-phases à inductances cou-
plées. Notre travail apporte des réponses concrètes au problème d’équilibrage des
courants et permet d’envisager plus sérieusement une approche modulaire permet-
tant de s’affranchir de circuit mâıtre de supervision.

Le premier chapitre place le sujet de thèse dans le contexte bibliographique.
Ceci nous a permis de comprendre où se situait les difficultés pour réaliser une com-
mande adéquate des convertisseurs parallèles à inductances couplées. Tout d’abord,
aucune étude, permettant de calculer les correcteurs d’équilibrage, n’est présente
dans la littérature. Ensuite, il est apparu que les techniques actuelles de mesure des
courants de bras ne sont pas assez précises pour un bon équilibrage des courants
de bras d’un convertisseur parallèle à inductances couplées. Enfin, on remarque
une tendance vers des architectures de commandes plus modulaires mais qui ne
parvient pas à s’affranchir du circuit spécifique de supervision. Ceci constitue un
véritable défi qui présente deux difficultés : D’une part la réalisation d’architec-
ture modulaire d’équilibrage de courant, et d’autre part la génération modulaire
de porteuses déphasées.

Tout d’abord, une modélisation dans l’espace d’état des convertisseurs multi-
phases à inductances couplées nous a permis de déterminer la fonction de transfert
de la boucle d’équilibrage des courants. Cette étude, qui est une nouveauté dans la
littérature, met en évidence la forte réjection du mode différentiel que ces conver-
tisseurs parallèles à bras couplés présentent. Plusieurs correcteurs ont alors été
étudiés puis testés en simulation. Des conseils de réalisations de ces correcteurs
ont été donnés et un tableau synthétique des avantages et inconvénients de chaque
correcteur permet de guider le concepteur dans son choix.

Ensuite, les méthodes “classiques” de mesure des courants de bras n’étant pas
suffisamment précises pour les convertisseurs parallèles à bras couplés, une ap-
proche originale à un seul capteur a été proposée. Le signal mesuré est riche de
l’information de chacun des courants moyens de bras. Une émulation analogique et
temps réel du convertisseur tirant partie de cette mesure a été étudiée et déclinée
dans plusieurs versions. Pour commencer, une émulation fidèle du convertisseur a
été proposée avec un modèle de coupleur. Elle nous a permis de valider en simu-
lation cette approche, mais la réalisation d’un ASIC est très contraignante. On
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s’est alors tourné vers une émulation à composants discrets que l’on a nommée
“aiguilleur de courant”. L’idée est de stocker de façon cyclique l’information des
courants moyens dans des inductances. Un prototype a été réalisé et a permis de
valider expérimentalement cette approche. Pour finir, une dualité tension/courant
de l’ “aiguilleur de courant” a été étudiée. Cette solution n’est pas convaincante
car elle n’émule pas le dispositif mais opère un échantillonnage/blocage du signal
mesuré, d’où son nom d’ “échantillonneur de tension”. Le prototype réalisé a mis en
avant le problème que peut poser l’échantillonnage/blocage pour ces applications.

Enfin, des approches modulaires, permettant de s’affranchir d’un circuit spéci-
fique de supervision pour la commande des convertisseurs parallèles à bras couplés,
ont été présentées. Une architecture modulaire d’équilibrage des bras a été déve-
loppée et mise en œuvre avec une mesure différentielle de courant. Un prototype a
été réalisé et a mis en évidence une très grande précision de réglage du dispositif
grâce à la mesure différentielle des courants. Une génération modulaire de porteuses
triangulaires auto-alignées a été présentée. La réalisation d’un ASIC a permis de
valider, avec une maquette de test, l’auto-alignement de ces porteuses. Ce chapitre
est une avancée très importante vers des architectures modulaires sans circuit spé-
cifique de supervision.

Les perspectives de ces travaux sont nombreuses. Une étude sur l’équilibrage
des courants par mesure directe des flux magnétisant serait à entreprendre. L’an-
nulation du flux magnétisant permet d’équilibrer les courants de bras, il faut alors
réfléchir aux types de capteurs que l’on va utiliser et à leur positionnement. Le
test et la réalisation d’un module avec auto-alignement des porteuses, équilibrage
modulaire des courants et intégration de l’AVP va être réalisé et testé. L’expé-
rimentation de la reconfiguration dynamique de l’auto-alignement des porteuses,
dans le cas de convertisseur parallèle à bras non couplés, va également être testée.



Annexe A

Routine Maple permettant la
détermination des constantes de
temps de mode différentiel

On présente ci-dessous une routine Maple permettant de déterminer la fonction
de transfert d’un mode différentiel en courant pour un convertisseur 6-bras magné-
tiquement couplés en cascade cyclique.

Initialisation de l’environnement et définition des librairies utilisées :

restart; with(LinearAlgebra) :

Définition des matrices R et LM , elles peuvent être modifiées en fonction du
nombre de bras et de la topologie de couplage présentée en (2.3).

R := Matrix([[Ron+Rch,Rch,Rch,Rch,Rch,Rch],
[Rch,Ron+Rch,Rch,Rch,Rch,Rch],
[Rch,Rch,Ron+Rch,Rch,Rch,Rch],
[Rch,Rch,Rch,Ron+Rch,Rch,Rch],
[Rch,Rch,Rch,Rch,Ron+Rch,Rch],
[Rch,Rch,Rch,Rch,Rch,Ron+Rch]]);

Topologie de couplage : cascade cyclique

LM := Matrix([[2 ∗ Lp,−M, 0, 0, 0,−M ],
[−M, 2 ∗ Lp,−M, 0, 0, 0],
[0,−M, 2 ∗ Lp,−M, 0, 0],
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[0, 0,−M, 2 ∗ Lp,−M, 0],
[0, 0, 0,−M, 2 ∗ Lp,−M ],
[−M, 0, 0, 0,−M, 2 ∗ Lp]]);

Matrice des correcteurs d’équilibrage noté RegI

F := Matrix([[RegI, 0, 0, 0, 0, 0],
[0, RegI, 0, 0, 0, 0],
[0, 0, RegI, 0, 0, 0],
[0, 0, 0, RegI, 0, 0],
[0, 0, 0, 0, RegI, 0],
[0, 0, 0, 0, 0, RegI]]);

Matrices opérant le calcul de l’erreur selon la méthode classique (CS) et la mé-
thode modulaire (MMCS)(cf. chapitre 4)

MCS := Matrix([[1,−0.5, 0, 0, 0,−0.5],
[−0.5, 1,−0.5, 0, 0, 0],
[0,−0.5, 1,−0.5, 0, 0],
[0, 0,−0.5, 1,−0.5, 0],
[0, 0, 0,−0.5, 1,−0.5],
[−0.5, 0, 0, 0,−0.5, 1]]);

CS := Matrix([[1− 1/6,−1/6,−1/6,−1/6,−1/6,−1/6],
[−1/6, 1− 1/6,−1/6,−1/6,−1/6,−1/6],
[−1/6,−1/6, 1− 1/6,−1/6,−1/6,−1/6],
[−1/6,−1/6,−1/6, 1− 1/6,−1/6,−1/6],
[−1/6,−1/6,−1/6,−1/6, 1− 1/6,−1/6],
[−1/6,−1/6,−1/6,−1/6,−1/6, 1− 1/6]]);



Routine Maple permettant la détermination des constantes de temps de mode
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Calcul des matrices d’entrée et d’état, qui dépendent du nombre de bras et de
la topologie de couplage.

A := simplify(expand(MatrixMatrixMultiply(−MatrixInverse(LM), R))) :

B := simplify(expand(MatrixInverse(LM))) :

Multiplication des matrices de la boucle ouverte de la représentation d’état
pour la détermination de la fonction de transfert :

BV in := MatrixMatrixMultiply(B, V in) :
BV inF := MatrixMatrixMultiply(BV in, F ) :
I6 := Matrix(6, 6, shape = identity) :
BV inFCS := MatrixMatrixMultiply(BV inF,CS) :

IpmA := p ∗ I6− A :
invIpmA := MatrixInverse(IpmA) :

Txy := MatrixMatrixMultiply(invIpmA,BV inFCS) :
FTdiff := simplify(expand(Txy[1, 1] − Txy[1, 2] + Txy[1, 3] − Txy[1, 4] +

Txy[1, 5]− Txy[1, 6])) :

Formule de la fonction de transfert : FTdiffm := simplify(expand(FTdiff));

Si l’on divise numérateur et dénominateur par Ron, on retrouve bien les gains
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et constantes de temps du mode différentielle en courant donnés au chapitre 2.



Annexe B

Robustesse de l’émulateur
analogique suite à une panne et
possibilité de diagnostic

Nous allons dans cette partie étudier la robustesse de notre émulateur suite
à une panne sur les ordres de commande de la partie puissance. Une erreur sur
les ordres de commande constitue un événement réaliste qui permet de voir le
comportement de notre émulateur suite à une erreur sévère sur la partie puissance.
Cet événement revient à créer une brusque erreur en courant entre les deux sources
de courant. En effet, imaginons que, par erreur, l’interrupteur hs1 ne commute pas
au niveau du convertisseur de puissance alors que l’interrupteur hs1? commute au
niveau de l’émulateur. On force, par la source de courant Ibras?, un courant qui est
porteur de l’erreur de commutation de la partie puissance. Contrairement à hs1,
l’interrupteur hs1? commute et met en série deux sources de courants n’imposant
pas le même courant : elles sont désappairées.

Figure B.1 – Comportement de l’émulateur suite à une erreur de commande.
Cas sans dispositif d’appairage des sources de courant, Vin = 300V, D ≈ 50%,
Iout = 300A, Ron=10mΩ, Lm=1.4mH, Lf =6µH, ki=1e6 et kv=100.
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diagnostic

La simulation présenté figure (B.1) est faite à partir du schéma de simula-
tion présenté figure (3.15). Une erreur de commande est introduite sur u1 pendant
deux périodes de découpage. Le dispositif d’appairage des sources de courant n’est
pas implémenté. L’erreur est créée sur la partie puissance mais pas sur l’émulateur.

On observe bien une dérive des valeurs moyennes des flux et une chute de la
tension Vout pendant l’erreur sur l’ordre de commande u1. On remarque, sur un
plan qualitatif, que les valeurs moyennes des flux émulés suivent à peu près le flux
de la partie puissance. Ceci est rendu possible grâce aux variations brusques de
Vmc qui comme nous l’avons expliqué auparavant permettent le réappairage des
sources de courant. On peut donc tirer de cette simulation une conclusion tout à
fait contradictoire par rapport aux observations que nous avions faite dans la partie
précédente. En effet, il semble d’après cette simulation que, pour une panne sévère
sur la partie puissance, le non maintien de Vmc à Vin? peut être bénéfique pour
l’émulation des flux. Or pour un désapairrage inhérent aux capteurs de courant il
semble important de maintenir Vmc à Vin?.

Nous allons dans un premier temps voir comment se comporte l’émulateur lors-
qu’on le soumet à cette même panne et que l’on implante le dispositif d’appairage
des sources. On règle une constante de temps Rint ·Cint plus rapide que la période
de découpage afin d’obtenir un maintien strict de la tension Vmc à Vin?. Le résultat
de cette simulation est présenté figure (B.2).

Figure B.2 – Comportement de l’émulateur suite à une erreur de commande. Cas
avec dispositif d’appairage des sources de courant, maintien strict de Vmc à Vin?,
Vin=300V, D≈50%, Iout = 300A, Ron=10mΩ, Lm=1.4mH, Lf =6µH, ki=1e6 et
kv=100.

Comme on pouvait s’y attendre, le fait de maintenir strictement la tension Vmc
à Vin? lors d’une panne sévère sur la partie puissance, n’est pas bénéfique pour
l’émulateur. Ce maintien de Vmc se manifeste aussi bien sur la courbe de Vmc qui,
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en comparaison avec la simulation précédente, varie très peu lors de la panne et sur
Vctrl qui au contraire varie afin de maintenir l’égalité entre Vmc et Vin?, mais tarde
à obtenir un appairage entre les sources de courant. On obtient donc une mauvaise
émulation des flux suite à cette panne sur les ordres de commande.

Il faut donc trouver un compromis. D’un côté, maintenir Vmc à la tension Vin?
pour obtenir un appairage parfait des sources de courant. D’un autre côté garder
le degré de liberté que constitue Vmc pour réappairer les sources de courant suite
à des événements brefs. Autrement dit, notre dispositif doit en moyenne maintenir
Vmc à Vin? tout en gardant Vmc libre de varier sur des instants brefs.

Nous n’avons pas réussi à déduire une formule théorique permettant de donner
la valeur de la constante de temps optimal permettant à l’émulateur de répondre
au compromis entre précision et robustesse suite à une panne. Cependant par des
simulations successives il est assez facile de trouver un optimum. La figure (B.3)
montre une simulation temporelle réalisée en faisant une variation paramétrique
de Cint. On choisi arbitrairement un instant t= 320µs auquel on mesure l’erreur
entre le flux émulé et le flux réel suite à une panne. On peut ainsi déterminer le
couple (RIbras//Rint).Cint permettant le retour à l’équilibre le plus rapide possible
suite à la panne.

Figure B.3 – Variation paramétrique de Cint. Recherche du meilleur compromis
entre précision du flux estimé et rapidité du retour à l’équilibre suite à une panne.
(RIbras//Rint) = 100kΩ, Vin = 300V, D ≈ 50%, Iout = 300A, Ron = 10mΩ, Lm =
1.4mH, Lf =6µH, ki=1e6 et kv=100

On choisi la valeur Cint = 4nF, qui permet une bonne rapidité du retour à
l’équilibre. La constante de temps de l’intégrateur est alors : (RIbras//Rint).Cint =
400µs (>> Tdec=25µs). On a pu remarquer que les constantes de temps optimales
étaient tout le temps plus lentes que la période de découpage. La figure (B.4)
présente le résultat d’une simulation réalisée avec (RIbras//Rint).Cint=400µs.

Cette simulation présente un compromis très intéressant entre précision de
l’émulation et robustesse suite à une panne sur la partie puissance. On remarque
que Vctrl ne varie pas pendant cette panne, laissant au nœud de tension Vmc toute
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diagnostic

Figure B.4 – Comportement de l’émulateur suite à une erreur de commande.
Cas avec dispositif d’appairage des sources de courant, valeur de Cint optimisée,
Vin=300V, D≈50%, Iout = 300A, Ron=10mΩ, Lm=1.4mH, Lf =6µH, ki=1e6 et
kv=100

la liberté de réappairer les sources de courants et permettant une émulation quasi
parfaite des composantes moyennes et alternatives des flux. Le prix à payer pour
ce non maintien strict de la tension Vmc est une erreur de l’émulation Vout pendant
la panne ainsi qu’une erreur sur l’émulation de la composante alternative de Vout.
En revanche le maintient en moyenne de la tension Vmc à Vin? permet une bonne
émulation de la tension moyenne de Vout.

Notre émulateur a donc la capacité de reconstruire avec précision les flux dans
les coupleurs magnétiques de la partie puissance, et est robuste à une panne pro-
venant de la partie puissance.

Cette émulation fine du convertisseur de puissance peut aussi présenter un inté-
rêt en terme de diagnostic de pannes. En effet, en scrutant les variations du nœud
de tension Vmc on peut, lors d’un régime de panne, détecter l’instant de la panne
et, par une corrélation avec les dérives des flux, détecter la cellule de commutation
défaillante. L’émulation temps réel des composantes alternatives des flux présente
elle aussi un intérêt particulier pour l’implémentation de stratégies de modulation
optimisées. En effet la détection du passage par zéro du flux est une information
importante qui peut permettre le passage d’une stratégie de modulation à une
autre tout en évitant de générer une composante moyenne de flux.
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tional Polytechnique de Toulouse (INPT), Laboratoire Laplace, 2007.

[Cou09] B. Cougo, V. Costan, T. Meynard, F. Forest et E. Laboure, « A new
intercell transformer for interleaved converters », dans Power Electronics
and Applications, 2009. EPE ’09. 13th European Conference on, pp. 1
–10, 2009.

[Dal00] E. Dallago, M. Passoni et G. Sassone, « Lossless current sensing in low-
voltage high-current dc/dc modular supplies », Industrial Electronics,
IEEE Transactions on, vol. 47, no 6, pp. 1249 – 1252, dec. 2000.

[deva] A. devices, « Adg453 », Datasheet, disponible :
http : //www.analog.com/static/imported −
files/datasheets/adg451452453.pdf .

[Devb] A. Devices, « Adp3168 », Datasheet, disponible : http :
//www.analog.com/UploadedF iles/DataSheets/97146375ADP3168b.pdf .

[dl05] T. de l’ingénieur, « Ferrites doux pour l’électronique de puissance »,
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