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Résumé : Les alimentations DC-DC bipolaires faibles
puissances des électroaimants de correction rapide
de la trajectoire des accélérateurs de particules
exigent une faible ondulation résiduelle de courant
et une large bande passante. Le but est d'assurer une
bonne stabilité du champ magnétique fourni par ces
électroaimants et offrir une rapidité lors des
transitions rapides. Cependant, ces deux objectifs
sont antimoniques. C'est-a-dire que la contrainte de
dynamique/résiduelle ne peut étre atteinte sans faire
de compromis sur la résiduelle/dynamique. Ainsi
pour la quatriéme génération du synchrotron SOLEIL,
une nouvelle topologie de convertisseur DC-DC
bipolaire en pont complet, tres faible résiduelle et
large bande passante est étudiée dans cette thése.
Pour atteindre simultanément ces contraintes, la mise
a contribution du mode de commande Modulation
par Largeur d'impulsion (MLI) est étudiée en prenant
en compte les contraintes de compatibilité

électromagnétique (CEM) conduite en respect de la
norme CISPR11 A. Dans cette méme perspective,
une augmentation de la fréquence de découpage
(F4ec) @ été envisagée. Cette augmentation de Fy,,
nous a poussé a lutilisation de la nouvelle
technologie de composants de puissance a base de
Nitrure de Gallium (GaN) pouvant fonctionner a
des fréquences trés élevées sans détériorer le
rendement. Toutefois une comparaison est faite
avec la technologie MOSFET Si plus répandue et
plus mature. Les points de comparaison sont la
mise en ceuvre, le rendement et la CEM. Par ailleurs,
la CEM des convertisseurs a SOLEIL étant un point
important, une étude CEM de toute la chaine de
conversion (Source DC — Céable — Convertisseur
— Cable — Charge) a été réalisée en mode conduit
et rayonné. En effet, la CEM est un point crucial
puisque les alimentations doivent cohabiter avec
d’autres équipements trés sensibles.

Title : Contribution to the performance enhancement of bipolar DC-DC power supplies for electromagnets at

the SOLEIL Synchrotron

Keywords : DC-DC, Low ripple, High dynamic, PWM, GaN, EMC

Abstract : Low-power bipolar DC-DC power supplies
for fast trajectory correction electromagnets in
particle accelerator require low residual current ripple
and large bandwidth. The aim is to ensure good
stability of the magnetic field provided by these
electromagnets, and to offer speed during fast

transitions. However, these two objectives are
antimonial. ie, the dynamic/residual constraint
cannot be met without compromising on

residual/dynamic. So, for the fourth generation of the
SOLEIL synchrotron, a new full-bridge bipolar DC-
DC converter with very low residual and high
bandwidth is studied in this thesis. In order to
achieve both constraints, the use of the Pulse Width
Modulation (PWM) control mode has been studied,
considering electromagnetic compatibility (EMC)

constraints in compliance with CISPR11 A. In the
same perspective, an increase of the switching
frequency (F,,) has been considered. This increase
of F,, pushed us to use the new technology of
power components based on Gallium Nitride (GaN)
which can operate at high frequencies without
deteriorating efficiency. A comparison is always
made with the more popular and mature MOSFET
Si technology. The points of comparison are
implementation, efficiency and EMC. As the EMC of
SOLEIL converters is an important issue, an EMC
study of the complete conversion chain (DC source
- Cable - Converter - Cable - Load) was carried out
in both conducted and radiated modes. Indeed,
EMC is a crucial point, since power supplies have to
cohabit with other highly sensitive equipment.
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Introduction générale

Depuis la nuit des temps, pour animer la curiosité scientifique et apporter des preuves
tangibles et irréfutables aux théories énoncées par les scientifiques précurseurs, ’lHomme s’est équipé
d’instruments (grands ou petits) et d’outils pour I'exploration de I'infiniment petit ou de I'infiniment grand
(Figure i- 1). Parmi ces instruments, on peut citer les antennes radiotélescope et les télescopes utilisés
en astronomie pour I'exploration des confins de l'univers. A I'échelle humaine, les instruments
précurseurs a l'instar de la coudée royale égyptienne ont été d’'une grande utilité pour les batisseurs
d’antan. A I'échelle de «linfiniment petit», on peut énumérer les microscopes dont les usages
couvrent toute une panoplie de domaines de la science appliquée ou fondamentale. Parmi ces
instruments destinés a I'exploration du monde invisible, on trouve également les accélérateurs de
particules. Dans cette famille d’instruments, le célébre collisionneur de hadrons du CERN situé a
cheval entre la France et la Suisse a été trés utile pour confirmer 'existence du Boson de Higgs. On
peut aussi évoquer, dans cette méme famille, les cyclotrons pour la production d’isotropes radioactifs
trés utilisés en médecine. Le synchrotron appartient aussi a cette catégorie de grands instruments de
type accélérateur de particules.

L'échelle des grandeurs

e\\“\e
g

Coudh

égyptienne

Les instruments

’Accélérateur
de particules

Figure i- 1 Les instruments et leur échelle des grandeurs [1]

Le synchrotron est un accélérateur de particules optimisé pour la production du rayonnement
synchrotron (Figure i- 2). Parmi les nombreux synchrotrons mis a la disposition de la communauté
scientifiqgue de par le monde, on en dénombre deux en France dont SOLEIL. Acronyme de Source
Optimisée de Lumiére d’Energie Intermédiaire du LURE?, SOLEIL est opérationnel depuis 2006. Le
rayonnement qu’il produit permet d’analyser des échantillons de matiére inerte ou vivante, jusqu’a
I'échelle nanométrique, afin de mieux connaitre leur structure et propriétés.

SOLEIL est un accélérateur d’électrons de troisieme génération d’'une énergie de 2.75GeV. A
cette énergie, les électrons sont relativistes (leur vitesse est proche de celle de la lumiére). Lorsque
ces électrons traversent un champ magnétique déviant leur trajectoire, ils émettent un rayonnement
électromagnétique dit « synchrotron ». Ce rayonnement synchrotron, émis sur les 29 stations

T LURE : Laboratoire pour I'Utilisation du Rayonnement Electromagnétique fut créé en 1971 a Orsay
(France)
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expérimentales de la machine appelées lignes de lumiére, est exploité dans de nombreux domaines,
telles, la chimie, la physique, la biologie, la médecine ou encore la science des matériaux. Ce
rayonnement revét des qualités particulieres, notamment de tres forte brillance 2, de faible divergence,
large bande spectrale (de I'infrarouge, soit quelques centaines de peV, aux rayons X durs de 40 keV),
de polarisation, et de trés grande stabilité en position et en intensité. Ainsi chacune des 29 lignes de
lumiere est optimisée pour une bande spectrale spécifigue comme le montre la Figure i- 3.

La qualité des faisceaux de photons émis sur les lignes de lumiére est directement liée a celle
du faisceau d’électrons circulant dans la chambre a vide de I'anneau de stockage circulaire constitutif
de la machine. Ainsi, la stabilité spatiale de ces faisceaux de photons découle de I'excellente maitrise
de la trajectoire du faisceau d’électrons. Pour contréler finement cette trajectoire, un grand nombre
d’électroaimants de divers types est requis. On distingue notamment des dipdles, des quadripdles,
des sextupbles, ainsi que des correcteurs dipolaires.

 SynchroffG
I s IR HUV raons X |

humain cellule atome
Figure i- 2:Positionnement du rayonnement synchrotron sur la bande spectrale [2]

Ces électroaimants sont alimentés par des alimentations de puissance dont la particularité est
de fournir des courants électriques trés stables dans le temps, et dont il est possible d’ajuster la valeur
avec une excellente résolution (jusqu’a quelques ppm du courant maximal de I'’équipement). En outre,
certaines alimentations, dédiées aux électroaimants de correction rapide de I'orbite du faisceau
d’électrons, doivent posséder une trés bonne bande passante pour corriger efficacement la trajectoire
du faisceau vis-a-vis des perturbations rapides susceptibles de I'affecter. Un autre critere de
performance fondamental de ces alimentations est leur fiabilité. En effet, SOLEIL est une installation
fonctionnant 24h sur 24, 7 jours sur 7, et accueillant chaque jour de nombreux utilisateurs venant du
monde entier et qui ne doivent étre pénalisés par une éventuelle panne d’équipements. La disponibilité
visée pour le faisceau d’électrons est de 99% du temps programmé (soit environ 5500 heures par an),
et ce pour 'ensemble de la machine (pas uniquement les alimentations).

Depuis quelques années, la quatrieme génération de sources de rayonnement synchrotron
voit le jour dans le monde. Ces nouvelles sources visent notamment a augmenter d’'un ou de deux
ordres de grandeur la brillance et la cohérence transverse des faisceaux de photons émis. Afin de
proposer un instrument le plus performant possible & la communauté utilisatrice du rayonnement
synchrotron, SOLEIL prévoit également de faire évoluer ses installations. Les équipes de SOLEIL sont
ainsi engagées dans I'étude d’'une refonte compléte de la machine actuelle. L’objectif est notamment
un gain de deux ordres de grandeur de la brillance dans la gamme de longueur d’'onde allantde 1 a 3

2 La brillance du rayonnement synchrotron est défini comme le flux de photons par unité d'angle solide
et de surface transverse de la source.
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keV. Cette refonte nécessite une transformation quasi compléte de la structure de la machine, avec
une augmentation sensible du nombre total d’aimants requis pour le futur anneau de stockage.

NANOSCOPIUM
e

SEXTANTS CASSIOPEE SIRIUS

ANATOMIX o
DIFFABS
ODE
\ - SMmIS
ROCK AILES
ANTARES | BOOSTER

2,75 GeV MARS
LINAC 100 MeV

~ PSICHE

PROXIMA 2A-B “~ PLEIADES

~ _DIsco

~ PUMA

TEMPO \CRISTAL
DEIMOS IR =3
GALAXIES / \—
uv ||
Rx mous —]
Rx durs =)

Figure i- 3 : L'architecture structurelle du synchrotron SOLEIL montrant les 29 lignes de lumiéere et
leur caractéristique [Source : SOLEIL]

Pour des questions de compacité et également d’économie d’énergie, beaucoup de ces
aimants seront de type aimant permanent, comme les dipbles ou les quadripbles. Les sextupbles
resteront des électro-aimants. Pour contréler finement la trajectoire du faisceau d’électrons, il est prévu
d’y adjoindre un grand nombre de bobines de correction dipolaires, quadripolaires et octupolaires. Ces
bobines de correction seront alimentées par des courants électriques réglables avec une grande
précision, et indépendamment les uns des autres (il n’'y aura pas de connexion en série de ces
bobines, qui auront chacune leur alimentation propre). Ces bobines de correction fourniront des
champs magnétiques d’intensité modeste, et les puissances correspondantes mises en jeu seront en
conséquence plus faibles que sur la machine actuelle. Les alimentations de puissance requises pour
la future machine seront donc pour la plupart de faible puissance (de quelques dizaines a quelques
centaines de W, alors que sur la machine actuelle elles peuvent atteindre plusieurs centaines de kW),
et & faible tension de sortie (typiquement moins de 10V, alors que sur les alimentations existantes les
tensions de sortie peuvent atteindre plusieurs centaines de V). Comme pour les alimentations
actuelles, le courant généré par ces alimentations devra étre parfaitement filtré (généralement de
'ordre de quelques ppm du courant maximal de I'alimentation), afin de ne pas perturber la trajectoire
du faisceau d’électrons circulant dans I'anneau de stockage. Dans le cas des alimentations mises en
ceuvre pour les corrections rapides de la trajectoire du faisceau, une augmentation de la bande
passante est en outre visée pour permettre une correction plus efficace et une réduction de niveau de
bruit sur le faisceau, ce qui s’avére indispensable, ce dernier étant de bien plus petite taille sur la future
machine.

Compte tenu des spécificités susmentionnées, la grande majorité des alimentations du parc
actuel ne pourra étre réutilisée pour le futur anneau de stockage. Les nouvelles alimentations seront
a concevoir intégralement. Et en particulier les alimentations bipolaires a haute bande passante
requises pour les corrections rapides de la trajectoire du faisceau, sur lesquelles nous nous
focaliserons principalement par la suite. Cela passera par la recherche de nouvelles topologies de
convertisseurs de puissance permettant de concilier excellent niveau de filtrage en sortie et trés haute
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dynamique, ces deux objectifs étant antinomiques. Pour ce faire, il est nécessaire de reconsidérer les
topologies de convertisseurs utilisées dans les précédentes générations d’alimentations
d’électroaimants via une étude bibliographique afin de cibler celles potentiellement intéressantes pour
le futur anneau de stockage de SOLEIL. Cet exercice doit se faire en tenant compte de I'évolution des
technologies de composants de puissance aujourd’hui disponibles.

L’utilisation de nouvelles technologies de composants de puissance a base de matériaux
semiconducteurs a Grand Gap (tel que le Nitrure de Gallium : GaN), pouvant fonctionner a des
fréquences de découpage élevées sans détériorer le rendement, est ainsi étudiée. Une analyse
comparative avec la technologie largement répandue et plus mature a base de Silicium (MOSFET
Silicium (Si)) est par la suite effectuée. Cette comparaison porte notamment sur la mise en ceuvre
respective de ces deux types de technologie, le rendement obtenu dans les deux cas pour I'application
visée, et la Compatibilité Electromagnétique (CEM). En effet, certaines exigences au niveau des
alimentations restent inchangées par rapport aux solutions actuelles, comme I'obtention d’un haut
niveau de fiabilité, la maximisation du rendement de conversion, ainsi qu'une CEM maitrisée en
conduit et en rayonné. Ce dernier point est primordial d’autant plus que les alimentations doivent
cohabiter avec dautres équipements scientifiques trés sensibles aux perturbations
électromagnétiques.

Le document est organisé comme suit : Aprés une mise en contexte et présentation des
spécificités liées a I'application au Chapitre 1, le Chapitre 2 présente I'état de 'art sur les topologies
de convertisseurs & faibles ondulations résiduelles et forte dynamique. Le Chapitre 3 expose les
solutions proposées dans le cadre de cette thése suivie d’une validation expérimentale. Le Chapitre 4
présente l'influence des parameétres fonctionnels sur l'efficacité des topologies retenues. Il présente
également le rendement des différentes topologies abordées en fonction des technologies de
composants de puissance mises en ceuvre et des paramétres fonctionnels des convertisseurs. Au
Chapitre 5, une analyse CEM « Bottom-up » est effectuée. Elle passe par une analyse spectrale en
fonction des technologies de composants de puissance, et de certaines grandeurs telles que le
courant de charge ou encore le temps mort entre la commutation les transistors d’'une méme cellule.
L’analyse CEM est réalisée en mode conduit et rayonné sur toute la chaine globale de conversion, y
compris les cables.
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Chapitre 1 : Contexte et spécificités liées a I'application

1.1 INTRODUCTION

Dans ce chapitre, un bref historique ainsi que I'architecture des accélérateurs de particules de type
synchrotron sont présentés. Il est suivi du contexte et des spécificités liées aux alimentations DC-DC et
bipolaires, a faibles résiduelles et large bande passante destinées aux aimants de correction rapide de la
trajectoire du faisceau d’électrons. Les performances de l'alimentation actuelle sont aussi présentées en
fin de chapitre.

1.2 BREF HISTORIQUE DES ACCELERATEURS DE PARTICULES DE TYPE SYNCHROTRON

Le début de I'histoire du rayonnement synchrotron reste difficile a placer avec précision sur une
échelle de temps. Cependant, les premiers travaux de Maxwell sur I'électromagnétisme (1856), le premier
calcul d’énergie rayonnée par une particule en mouvement sur une trajectoire circulaire par Alfred - Marie
Liénard (1898) et la premiére mise en évidence expérimentale du rayonnement synchrotron en 1947 sont
utilisés comme repére [3]. En effet, en laboratoire, le premier rayonnement synchrotron a été observé dans
une chambre a vide de General Electric en 1947. La lumiére observée changeait de couleur en fonction de
I'énergie injectée [4]. En Europe, les travaux des précurseurs ont conduit dans un premier temps a la
construction de deux types d’accélérateurs : Les générateur de Cockroft-Walton et de Van de Graff. lls ont
permis de réaliser les premiéres réactions nucléaires avec un réglage possible de I'intensité et de I'énergie
des particules. En France ces deux types d’accélérateurs vont conduire plus tard a la construction du
Laboratoire de I'’Accélérateur Linéaire (LAL) a Orsay avec un démarrage en 1961. Une collaboration franco-
allemande conduira en 1965 a la construction de ACO (Anneau de Collision d'Orsay). Cette derniere
repousse les limites du LAL en apportant une solution a I'effet Touschek? observé a I'époque sur cette
machine. Cependant l'utilisation du rayonnement synchrotron commencera un peu plus tard. En effet,
linsertion sur ACO d’un dispositif précurseur des Wiggler 4 a permis la mise a disposition d’'une premiére
ligne émettant de l'ultraviolet. |l faudra attendre 1975 pour que ACO soit entierement dédié a I'utilisation du
rayonnement synchrotron. En 1971, le Laboratoire pour I'Utilisation du Rayonnement Electromagnétique
(LURE) fut créé & Orsay. La mise en service sur le Plateau de Saclay de SOLEIL (Source Optimisée de
Lumiére d’Energie Intermédiaire du LURE) suivra en 2006. Mise & part SOLEIL, un autre laboratoire de
rayonnement synchrotron est installé en France depuis 1992 a Grenoble nommé ESRF (European
Synchrotron Radiation Facility). Si SOLEIL est un instrument national ouvert néanmoins aux utilisateurs
internationaux, 'ESRF est cogéré par 21 pays partenaires a l'instar du CERN.

Tableau 1-1 : Etapes de développement des sources de rayonnement synchrotron par génération [5]

Générations Spécificités
1 Utilisation en parasite sur les accélérateurs de particules de physique des hautes
énergies
2 Premiéres machines circulaires dédiées au rayonnement synchrotron émis par les

aimants de courbure (dipdles).

Utilisation d’éléments d’insertion, aussi appelés onduleurs, placés dans les sections
3 droites de I'anneau de stockage pour produire les faisceaux de photons. Ces onduleurs
permettent d’augmenter la brillance du rayonnement émis, par rapport aux dipdles.

Anneau de stockage a trés faible émittance ° permettant d’obtenir une brillance
supérieure d’un a deux ordres de grandeur par rapport aux sources de 3éme génération.

3 |'effet Touschek décrit la diffusion et la perte de particules chargées dans un anneau de stockage.

4 Wiggler : C'est une série d'aimants congus pour dévier périodiquement latéralement le faisceau de particules chargées
a l'intérieur d'un anneau de stockage.

> 'émittance est définie comme le produit de la taille et de la divergence du faisceau d'électrons
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En termes de performances, les défis scientifiques et les enjeux technologiques ont poussé a une
demande de plus en plus accrue de la brillance, de la stabilité en position et en intensité des faisceaux de
photons. Ceci a contribué a I'amélioration des performances et notamment I'accroissement de la brillance
au fil du temps Figure 1-1. Chaque génération du rayonnement est marquée par un apport spécifique tels

gue renseigné dans le Tableau 1-1.

Figure 1-1: Evolution de la brillance du rayonnement synchrotron au fil des générations de sources [6]

SOLEIL et TESRF sont complémentaires sur le plan de I'’énergie de photons émis. En effet, SOLEIL
délivre une lumiere couvrant de l'infrarouge jusqu’aux rayons X a 40 keV, tandis que 'ESRF est optimisé
pour les rayons X durs jusqu’a 100 keV. Ceci s’explique par la différence d’énergie des particules circulant
dans les deux anneaux (2,75 GeV pour SOLEIL et 6 GeV pour 'lESRF). La Figure 1-2 montre la localisation
des synchrotrons en activité de par le monde. La liste de quelques synchrotrons de troisieme génération,
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leur localisation, leur date de mise en service ainsi que leur énergie sont données au Tableau 1-2.

Tableau 1-2 : Liste de quelques synchrotrons de 3eme génération

Année
Nom Lieu Pays Energie Circonférence | mise
service
ESFR Grenoble France 6 844 1992
. Lawrence

A Ligh

dvanced ' Berkeley USA 1.9 196.8 1993
Source (ALS)

Laboratory
ELETTRA Trieste Italie 20et24 260 1993
Advanced Photon | Argonne National
Source (APS) Laboratory USA ! 1104 1995
Spring-8 RIKEN, Kobe Japon 8 1436 1997
Bessy I Berlin Allemagne 1.7 240 1998
Swiss Lght Source | PSI, Villigen Suisse 2.8 288 2001
Canadian Light Saskatoon Canada 2.9 2004
Source
SOLEIL Saclay France 2.75 354 2006
Diamond Light | Harwell
Source (Oxfordshire) UK 3 56138 2007
PETRA Il DESY, Allemagne 6.5 2304 2009
Hambourg
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Iranian Light Source Facility
Tehran, iran

Figure 1-2 : Cartographie des synchrotrons en activité [Source : SOLEIL]
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1.3 STRUCTURE DES SOURCES DE RAYONNEMENT SYNCHROTRON

Le rayonnement synchrotron est une source de lumiére a large bande spectrale : source blanche,
allant des infrarouges (quelques centaines de peV) aux rayons X durs (100 keV) (Figure 1-3). La lumiére
issue de ce rayonnement électromagnétique est 10 000 fois plus brillante que celle du Soleil.

& ((\@
1 1 ,
& ondes rayons y rayons X infrarouge micro-ondes C{'ggzrs C;Z die:
10° 2 6 10-7
Y r Energle d'un proton E (eV) 1p¢ 1D 10° 10
“\ ‘ 3.10' 3.10183.10©3.10" 3.10" 3.108 3.107
h Fréquence u (Hz) Longueur d'onde A (m)
aNEte ? molécule (c§ 07 1% 107 10° 10° T 10 :
humain cellule atome
() (b)

Figure 1-3: Bande spectrale montrant la bande énergétique du rayonnement synchrotron

Avant de montrer les différentes applications du synchrotron dans la recherche fondamentale et
appliquée, il est nécessaire de comprendre son principe de fonctionnement. Il est composé de quatre
parties essentielles (Figure 1-4) :

Booster Anneau de stockage

Cabine optique

Cabine d'expérience —
Lignes de lumiere

Station de travail Lumiere synchrotron

(@) (b)

Figure 1-4: Architecture générale d'un accélérateur de particule de type synchrotron [Source : SOLEIL]
— Le canon a électrons : Il est la source primaire du faisceau d’électrons

— Le LINACS : placé en aval du canon a électron, il permet d’accélérer de fagon linéaire les particules
en sortie du canon a électrons, et de les regrouper en paquets.

— Le Booster : Apres le LINAC les paquets de particules, appelés faisceau, sont injectés dans un
accélérateur circulaire, le Booster. Dans ce dernier, les particules sont accélérées a chaque tour
jusqu’a une vitesse proche de la lumiére et acquiérent une énergie caractéristique qui est a SOLEIL
de 2.75 GeV. Aprés avoir atteint cette énergie, le faisceau est injecté dans I'anneau de stockage.

6 LINAC : LINear ACcelerator
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Le courant maximal qui peut étre stocké dans I'anneau de SOLEIL est de 500mA, réparti en 416
paquets d’électrons espacés de 2.8ns,

— L’anneau de stockage : dans celui-ci, les particules parcourent une orbite circulaire dans une
chambre a vide et perdent de I'énergie sous forme de lumiére (photons). C’est cette lumiére qui
est exploitée sur les lignes de lumiére pour I'analyse de la matiére inerte ou non. Pour augmenter
la durée de vie du faisceau d’électrons stocké dans I'anneau, celui-ci circule dans un vide trés
poussé (une pression moyenne 3.5 1071% mBar). Cet environnement ultravide permet d’éviter les
obstacles sur le parcours des particules. Sur 'anneau de stockage, la précision de la trajectoire
voulue est assurée par les électro-aimants :

— Les dip0les assurent la courbure de la trajectoire dans le plan horizontal, nécessaire pour
'émission du rayonnement synchrotron,

— Les quadrip6les constituent le systeme de focalisation qui permet de minimiser et contrbler les
dimensions du faisceau d’électrons aux points sources de rayonnement,

— Les sextupdles dont le réle est de maintenir le faisceau d’électrons le plus stable possible,

— Les aimants correcteurs interviennent pour la correction de la position du faisceau d’électrons, pour
notamment assurer aux utilisateurs une position reproductible des faisceaux de photons,

— Les onduleurs ou wigglers, sont des dispositifs magnétiques constitués d’'une juxtaposition de
petits aimants qui obligent les électrons a suivre une trajectoire ondulée. A chaque ondulation, les
électrons subissent une accélération et émettent de la lumiére.

Chambre a

X Quadripodle vide

Sextupole

Figure 1-5 : Architecture d'une cellule de I'anneau de stockage [source : SOLEIL]

Les aimants sont regroupés en cellules curvilignes. La machine actuelle de SOLEIL est subdivisée
en 16 cellules de type 2 BA (Beam Achromat, 2 pour le nhombre de dipbles par cellule : Figure 1-5. Entre
deux cellules est intercalée une section droite sur laquelle est inséré un onduleur optimisé pour les besoins
de la ligne de lumiére a laquelle il est dédié. Les aimants correcteurs sont placés en amont et aval de
chaque cellule pour justement corriger les erreurs introduites par les onduleurs.

Pour compenser I'énergie perdue sous forme de rayonnement dans I'anneau de stockage, des
cavités radio fréquences générent un champ électrique paralléle a la trajectoire du faisceau. Ce champ
électrique redonne a chaque électron, et a chaque tour, I'énergie qu’il a perdue par rayonnement dans les
dipdles et les onduleurs. La puissance totale fournie a cette cavité accélératrice est d’environ 585 kW

Pour accroitre les performances de SOLEIL (qui est en opération depuis plus de 17 ans), une
refonte compléte des installations (aussi appelée « upgrade ») est a I'étude [7]. L’objectif est de reconcevoir
13
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un nouvel anneau de stockage, a tres faible émittance, permettant de maximiser certains critéres de qualité
recherchés par les utilisateurs, en particulier la brillance des faisceaux de photons.

Tableau 1-3: Dénombrement des aimants de la machine actuelle et future [source : SOLEIL]

Machine actuelle Future machine
Type Nombre Type Nombre
Dipble EM 32 AP 116
Dipdle « inversé » - 0 AP 192
Quadripdle EM 163 AP 162
Sextupble EM 120 EM 412
Octupole - 0 EM 180
Quadipble tourné EM 34 EM >136
Quadripble auxiliaire | - 0 EM 412
Correcteur lent EM 120 EM >360
Correcteur rapide EM 100 EM >88

Avec l'upgrade, c’est I'architecture de la maille (agencement des aimants au sein d’une cellule) qui
sera métamorphosée. Elle passera de 2 BA & une combinaisons de mailles 7 et 4 BA. En effet, certaines
cellules seront composées de 7 dipdles et d’autres de 4 dipdles. En tout, 12 mailles de 7 BA et 8 mailles
de 4 BA composeront la nouvelle machine. Le point commun aux différentes mailles ultra-faibles
émittances constitutives des machines de 4éme génération, récemment mises en service ou en cours
d’étude comme a SOLEIL, est 'augmentation sensible du nombre d’aimants pour I'anneau de stockage.
Pour parvenir a loger 'ensemble de ces aimants dans un anneau de circonférence identique (structure du
batiment identique), un nombre conséquent de ces aimants seront de type aimant permanent, car ils ont
une plus grande compacité que leurs équivalents en électromagnétique. L'utilisation d’aimants permanents
pour les dipbles et les quadripdles sur le futur anneau de stockage permet en outre de réaliser une
économie substantielle d’énergie (consommation globale réduite d’un facteur 2). Elle implique en revanche
la nécessité d’ajouter un grand nombre de petites bobines électromagnétiques pour la modulation du
champ, afin de corriger de fagcon optimale la position et la taille du faisceau d’électrons en tout point de
'anneau. Le Tableau 1-3 regroupe les informations sur le nombre total d’aimants actuel et futur ainsi que
leurs natures (électroaimant (EM) et aimant permanent (AP)).

Ces hobines correctrices seront alimentées individuellement, pour permettre une souplesse
maximale de réglage. On aura donc sur la future machine autant d’alimentations de puissance que de
bobines, ce qui n’est pas le cas sur la machine actuelle, ou certaines catégories d’aimants sont regroupées
en familles d’aimants connectés en série. En conséquence, les alimentations a concevoir pour la future
machine seront & basse tension de sortie (inférieure & 10V) et faible puissance (inférieure & 300W). La
chambre & vide sera également trés différente. Les mailles faible émittance nécessitent la génération de
champs magnétiques intenses (notamment pour les quadripdles et les sextupdles). Cela oblige d’approcher
au maximum les plles des aimants correspondants de I'axe de circulation du faisceau stocké. Par
conséquent, il y aura moins d’espace pour faire passer la chambre a vide. Le diamétre interne de la future
chambre a vide, de forme circulaire, sera ainsi de 12mm, tandis que les dimensions standards actuelles
sont de 70 mm x 25 mm (sur les quadripdles et les sextupdles). La chambre a vide procure un effet de
fitrage du champ magnétique vu par le faisceau stocké qui peut s’avérer intéressant pour les
électroaimants produisant un champ lentement variable. En particulier, elle peut filtrer certaines
harmoniques induits par les alimentations de puissance lorsque le courant qu’elles générent est
insuffisamment filtré. En premiére approximation, la fonction de transfert de la chambre a vide entre le
champ magnétique interne et externe a celle-ci est un filtre passe-bas du premier ordre, dont la constante
de temps est fonction de la conductivité électrique du métal dont elle est constituée, et de ses dimensions
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transverses. Pour la chambre actuelle des quadrip6les et des sextupéles, en aluminium, la bande passante
correspondante est d’environ 30 Hz. Pour la future chambre a vide, en cuivre, la bande passante sera de
l'ordre de 700 Hz compte tenu de ses faibles dimensions, d’'ou un effet de filtrage beaucoup moins
important. Par ailleurs, la chambre a vide n’est pas homogéne sur 'ensemble de 'anneau de stockage.
Ainsi, la chambre a vide qui traverse les aimants de correction rapide est en acier inoxydable avec une
bande passante pouvant atteindre les 40 kHz, pour ne pas impacter I'efficacité de la correction.

1.4 IMPORTANCE DES ACCELERATEURS DE PARTICULE POUR LA RECHERCHE

Que ce soit pour la recherche fondamentale et appliquée le rayonnement synchrotron trouve son
application dans de nombreux domaines. Pour la recherche fondamentale, les champs disciplinaires sont
la physique, la chimie, la science des matériaux, la science du vivant et la science de la terre et de
'atmosphere. Le rayonnement permet I'utilisation de méthode spectroscopique (des IR aux rayons X) et
structurale.

En recherche appliquée, il trouve son application dans plusieurs domaines tels que la pharmacie,
le médical, 'environnement, le nucléaire, I'industrie automobile, la nanotechnologie, la micromécanique,
I'archéologie et la restauration des patrimoines culturels.

Les différents champs disciplinaires sont regroupés a la Figure 1-6.

Atomes Molecules Diagnostic médical
Clusters

; s
ion Q.‘Ik
- 1ol < 3 ~,
o= ey p.
Patrimoine [ ) . 3 o Matériaux
culturel = .3 4 ) . = ¢ quantiques

Instrumentat

~ \% o N ﬁ
SOLEIL est une Trés Grande Infrastructure de Astrophysique /
Recherche pluridisciplinaire astrochimie

Géophysique

Energie Environnement Santé

Figure 1-6 : Les différents domaines d'applications du rayonnement Synchrotron [source : SOLEIL]

1.5 L'ALIMENTATION DES ELECTRO-AIMANTS

Les électro-aimants font partie intégrante de la structure d’'un accélérateur de particules. Ceux-ci
jouent essentiellement le réle de déviation, de focalisation et de correction de la trajectoire du faisceau. lls
fournissent un champ magnétique nécessaire pour assurer ces fonctions. La relation entre champ
électromagnétique de composantes (E,B) et la force de déviation (F) d’une particule de charge (q)
accélérée a une vitesse (¥) est donnée par la relation de Lorentz (1-1). Dans les électroaimants, la
composante E est nulle.

-

F=qE+qBA D (1-1)

L’induction magnétique (§) est 'image d’'un courant (I) traversant un bobinage de n spires dans un
milieu de permittivité u selon le théoréme d’Ampére ( 1-2). L’induction nécessaire, pour une maitrise
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optimale de l'orbite du faisceau, doit étre trés stable et continue dans le temps. Par conséquent le courant
circulant dans le bobinage doit étre également stable et continu dans le temps.

(51 (12

Le courant continu (I) nécessaire a la production de ce champ magnétique est fourni par une
alimentation a découpage. Outre sa stabilité, ce courant doit étre ajustable avec une excellente résolution.
Le niveau de puissance demandé ainsi que l'intensité du courant différent d’'un électro-aimant a un autre.
De maniére générale, le courant généré par 'ensemble des alimentations d’électroaimants doit en outre
étre parfaitement filtré, notamment dans une gamme de fréquence allant de 0 a 10 kHz. En effet, toute
perturbation dans cette gamme de fréquences est susceptible d’'induire un bruit sur le faisceau d’électrons,
et par suite sur les faisceaux de photons envoyés aux lignes de lumiére, ce qui pourrait pénaliser les
utilisateurs.

Pour I'architecture générale des alimentations faible puissance, un bus DC en sortie du bloc AC/DC
est distribué comme le montre la Figure 1-7. Une redondance N+1 est généralement mise en place pour
accroitre la disponibilité des alimentations du c6té de la fonction AC/DC et DC/DC.

I~} —_————
§ g - H BusDC
x — — —
[ I [ [ [ |
DC DC DC DC
1 2 [ — n n+1
DC DC DC
| | [ | I [ Spare
Charge 1 Charge 2 |- — —| Chargen

Spare
Figure 1-7: Architecture générale des alimentations a découpage au sein du synchrotron SOLEIL

Le systéme de correction de la position du faisceau stocké repose sur la mise en ceuvre de deux
jeux d’aimants correcteurs, inclus chacun dans deux boucles de régulation qui interagissent I'une avec
l'autre. On distingue les électro-aimants de type correcteurs rapides, placés dans une boucle de régulation
rapide nommée Fast Orbit FeedBack (FOFB). Cette boucle a pour réle d’assurer une correction des
perturbations de fréquence élevée (typiquement vibrations mécaniques, mouvement de I'entrefer des
onduleurs, perturbations induites par le secteur (fondamental et harmoniques), bruit des alimentations
d’électroaimants).

Activités dans le hall expérimental

Vibmﬁonidla |so|

Eléments d'insertions

Convertisseurs de puissance

Origine des
perturbations

. SOFB FOFB
Fonctionnement

duBooster  Harmoniques du réseau — —

Effet thermique DC 16_2 ,"']_1 ,; 1'0 Frequency (Hz)

I I ! 1 I I I Fréquence (Hz)
10 107 1 10 10? 10° 104

(a) (b)
Figure 1-8: Source des perturbations de la trajectoire (a) ainsi que I'architecture du FOFB et du SOFB

Sur la machine actuelle, la bande passante de ce feedback rapide atteint 200 Hz, et sur la future
machine la bande passante visée est de 1 kHz. A contrario le Slow Orbit FeedBack (SOFB) agit sur les
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perturbations tres lentes (typiquement dérives thermiques), sur une bande de fréquence allant de 0 a
0.05Hz (Figure 1-8 - b). Ces correcteurs lents ont une force beaucoup plus élevée que les correcteurs
rapides. Les origines des perturbations a la cause de la déviation de la trajectoire du faisceau d’électrons
sont données a la Figure 1-8 - a en fonction de la fréquence.

Tableau 1-4: Caractéristiques des alimentations DC-DC de la machine actuelle [Source : SOLEIL]

Alimentation DC/DC Tension/Courant Nombre
Dipdle | 610V /5804 1
Quadripdle 14V /2504 128
\ 22V /2504 32
27V /275A 2
\ 17V /275A 1
Sextupble 75V /3504 5
\ 140V /3504 5
17V /275A 2
Correcteur Vertical (SOFB) ‘ +10V/+114 56
Correcteur Horizontal (SOFB) +14V /+14A 56
Quadripdle tourné ‘ +3.5V/+74 32
Correcteur Vertical (FOFB) +10V/+104 32
Correcteur Horizontal (FOFB) ‘ +10V/+104 32
Total alimentation DC-DC Total = 384

Tableau 1-5: Caractéristiques des alimentations DC-DC de la future machine [Source :SOLEIL]

Alimentation DC/DC Tension/Courant Nombre
Dipble
Quadripble 10V/40A 180
10V/20A 232
Sextupoble 6V/50A 412
Octupodle 10V/40A 180
Correcteur Vertical (SOFB) +10V/+20A > 180
Correcteur Horizontal (SOFB) +10V/+20A > 180
Quadripdle tourné +10V/+20A > 136
Correcteur Vertical (FOFB) +10V/+10A > 44
Correcteur Horizontal (FOFB) +10V/+10A > 44
Total alimentation DC-DC > 1588

Pour maximiser la bande passante du FOFB, il est nécessaire de réduire les latences induites par
les différents sous-systémes qui le composent, en particulier les systtmes de mesure de la position du
faisceau, I'électronique chargée de calculer les consignes de courant des correcteurs a partir des positions
du faisceau, ou encore les alimentations des correcteurs du feedback d’orbite. Les alimentations de ce type
d’électro-aimants doivent ainsi avoir une bande passante importante, typiguement plusieurs kHz. Une
bande passante élargie des alimentations est un gage de bonne dynamique du systéme de correction [8].

Les topologies des convertisseurs de puissance a mettre en ceuvre pour ce feedback d’orbite
doivent donc permettre de concilier forte dynamique et haut niveau de filtrage afin d’atteindre les meilleures
performances. Le role des ingénieurs et techniciens d’électronique de puissance s’inscrit dans cet objectif :
trouver des solutions pour répondre aux spécifications parfois antinomiques des physiciens des
accélérateurs. A SOLEIL, cela passe par la collaboration avec les équipes d’autres entités, par une sous-
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traitance ou encore via une collaboration avec des laboratoires de recherche de type académique ayant
des compétences pointues en la matiére. Ces travaux s'inscrivent dans cette derniére dynamique.La
répartition des alimentations DC-DC de la machine actuelle est donnée au Tableau 1-4. La distribution
probable des alimentations DC-DC de la future machine est donnée au

Tableau 1-5.

1.6 SPECIFICITES DES ALIMENTATIONS DC-DC DES ELECTRO-AIMANTS DE TYPE
CORRECTEUR RAPIDE

Dans cette section, les caractéristiques de la charge (I'électro-aimant de correction rapide) actuelle
sont présentées. Cette présentation est suivie des exigences et chiffres clés du cahier des charges.

1.6.1 La charge

La structure ainsi que les caractéristiques électriques du futur électro-aimant correcteur du FOFB
ne sont pas encore disponibles au moment de la rédaction de ce manuscrit. Cependant la conception des
futures alimentations peut se faire en se basant sur les caractéristiques de celles qui existent actuellement,
ce qui constitue une configuration pessimiste du point de vue de la dynamique. En effet, les futurs
correcteurs du FOFB auront trés probablement une constante de temps beaucoup plus faible. La Figure
1-9 montre la structure d'un électro-aimant de type correcteur du FOFB installé sur la chambre a vide de
'anneau de stockage actuel du synchrotron SOLEIL.

y‘é Horizontale Verticale

(a) (b)
Figure 1-9: Aimant de type FOFB dans son environnement naturel (a), et sa photo (b)

Il est composé de deux électro-aimants, I'un pour la polarisation verticale (rouge) et I'autre pour la
polarisation horizontale (bleue). L'impédance de cet électro-aimant est donnée a la Figure 1-10 les
impédances des bobinages de corrections verticaux et horizontaux sont sensiblement identiques. Elles
peuvent étre modélisés par le circuit présenté sur la Figure 1-10. L'inductance L., représente I'inductance
propre des bobinages. La résistance R, modélise I'effet Joule. Enfin la condensateur C,, met en évidence
les capacités inter-spires dans les bobinages. Ce triplet vaut : (Lcy, R, Cp) = (1.4 mH, 0.2 Q, 140 pF)

La constante de temps de cette charge fait environ t¢, = ;Lh = 7 ms sans prendre en compte
Ch

'aspect résistif des cables de connexion de sortie du convertisseur a la charge. Cependant, en prenant en
compte les cables aller et retour (de I'ordre de quelques dizaines de métres), la résistance série vue par la
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sortie du convertisseur peut étre de l'ordre de R, = 1Q. Dans ces conditions, la nouvelle constante de
temps est d’environ 7, = 1.4 ms (en négligeant I'inductance propre des cables devant celle de la charge).

T
= Horizontale
===Verticale

10°

108

Freq(Hz)

(a) (b)

Figure 1-10: Photo de caractérisation de I'aimant FOFB et les courbes issues de sa caractérisation

1.6.2 Ladynamique

La plupart des alimentations d’électroaimants de I'anneau de stockage ne nécessite pas une
dynamique élevée. Seules les alimentations du FOFB requierent une haute bande passante. Pour ce type
d’alimentations, I'architecture typique de I'ensemble de la chaine de conversion et des boucles de
régulation mises en ceuvre est donnée par le schéma de la Figure 1-11 a. La Figure 1-11 b fait un aparté
sur la boucle de régulation du courant dans la charge et celle de la boucle interne de tension. Selon des
calculs effectués par les équipes de SOLEIL en charge du feedback d’orbite, la bande passante attendue
de la boucle de courant devrait étre au moins égale a : fo ; = 15 kHz.

I_IBus DC
len” Ven® a l_l Ven ! lon | & (s) Bl k (s) —»Bumg
ML GESET _@ Ro,+L,s 1 z Vu par le
Bobinage Effetaimant  Effetdela '2oceY
de la charge de lacharge  Chambre a
Boucle interne de tension Vide

Boucle de courant : 15 kHz

(a)
Bus DC
. Hh ,

1 * ch "
AT—-i-‘ MLl I—-lHacheur |—-|Fi|tre} 2 Charge ch

Boucle interne de tension

Boucle de courant : 15 kHz
(b)

Figure 1-11: Boucle de régulation de l'alimentation DC-DC du FOFB incluant I'effet de I'aimant et de la
chambre a vide (a), aparté sur la régulation des grandeurs électriques uniquement (b)

Le schéma de la Figure 1-11 b peut étre simplifi€ comme représenté a la Figure 1-12 ou Frgp_y
représente la fonction de transfert de la boucle interne de tension.
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* v *
lCh ch Ven [ 1 J ch
> Rch+ Lchs

Charge

}

Figure 1-12:Boucle de régulation réduite de I'alimentation DC-DC du FOFB

Pour garantir la stabilité et une bonne dynamique de la boucle de courant, la boucle interne de
tension devrait étre tres rapide devant celle de la boucle de courant. Si cette condition est assurée d’'une
part et compte tenu du retour unitaire de la boucle de tension d’autre part, la Figure 1-12 peut étre
approximée a celle de la Figure 1-13 .

* *

Charge

Figure 1-13: Boucle de régulation réduite de I'alimentation DC-DC du FOFB supposant la boucle de
tension trés rapide

La Figure 1-13 permet d’écrire la fonction de transfert (1-3) et (1-4) en boucle fermée entre le
courant de charge I, et sa référence Ij,.

Frpo_i
Frpp s = —1B0E .
TS 1Y Frpod (1-3)

k.
p/Rch (1 + TiS)

Len km/
T;S (1 + Ren s) + Ren 1 +19)

Frpri =

(1-4)

Ou (L., R.), sont les valeurs de l'inductance et de la résistance interne. Si le correcteur C;(s) est
de type proportionnel intégral pour améliorer a la fois la bande passante de la boucle de courant et annuler
I'erreur statique. k, et ; sont respectivement le gain statique et la constante de temps du correcteur tels

que :

Ci(s) =kp,(1+ %) (1-5)

En faisant un placement de péle de telle sorte que la constante de temps de la charge 7, et celle
du correcteur t; soient égales :

L
Ti = Tcp = Ch/Rch (1-6)

Et le gain du correcteur est défini pour atteindre la bande passante (f;, ;) voulue. Posons :
kp, = 2.7.Len. fo i 1-7)
Alors la fonction de Frgr ; en boucle fermée est donnée par la relation (1-8).
1 1
Frpri(s) = Ronti 1 (1-8)

1+—5—+s 14+5—F—s=
kpi z-ﬂ-fo_i

Le systéme résultant, étant du premier ordre, si la bande passante voulue est de 15 kHz
(foi = 15 kHz), alors le temps de réponse de 10 & 90 % du systeme estde tp ; = 23.3 ps. Ce temps est
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calculé par la relation (1-9). Le rapport entre la constante de temps de la charge et celle de la boucle de
courant est d’environ 60.

035

Ri =
-+ foi

(1-9)

La fonction de transfert (1-8) permet d’établir que la dynamique est fortement dépendante des
caractéristiques de la charge et du correcteur si la boucle interne de tension est suffisamment rapide.
Reconsidérons le schéma de la Figure 1-12 ou la fonction de transfert de la boucle interne de tension est
approximée a une fonction de transfert du premier ordre pour des raisons de simplification (relation (1-10)).
Ou kg est un rapport entre la fréquence de coupure des boucles internes de tension et de courant (équation
(1-112)).

1
Frprv(s) = "'kis (1-10)
B2Tfo i

fO v

kp ===

i fO,i
Conformément a la Figure 1-12 la fonction de transfert de la boucle de courant en boucle ouverte

Frpo i(s) est donnée par la relation (1-12).

(1-11)

1
Frpo_i(s) = Ci(S)-FTBF_v(S)-R (1-12)

ch + Lchs

Le diagramme de Bode en boucle ouverte en fonction de kz est donné a la Figure 1-14.

Bode Diagram
100 T T T T T T T T T Ty

50
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102 10! 10° 10" 102 108 104
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Figure 1-14 : Diagramme de Bode de la boucle de courant en boucle ouverte en fonction de la rapidité de
la boucle de tension

Pour que la dynamique de la boucle de courant ne soit pas influencée par la boucle interne de
tension, le coefficient kg doit tendre vers l'infini. Néanmoins a partir d’'une certaine valeur de kg, I'impact
de la boucle de tension sur celle de la tension devient négligeable. Dans la suite, la vitesse de la boucle de
tension sera imposée pour étre au moins trois fois plus rapide que celle du courant. Soit tz , < 8 us. Cette
valeur est fixée en tenant compte de 'autre contrainte du cahier des charges relative a I'atténuation du filtre
de sortie. En effet, comme nous le verrons par la suite, le cahier des charges impose aussi une faible
résiduelle de la tension de sortie du filtre associé au convertisseur a la fréquence de découpage. La
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dynamique et la faible ondulation résiduelle sont des contraintes contradictoires dans ce sens ou 'un ne
peut étre atteint sans détériorer 'autre. La Figure 1-15 montre I'amplitude du diagramme de Bode d’un filtre
du second ordre pour trois bandes passantes (fréquences de coupure) différentes. A fréquence de
découpage identique, le filtre a plus large bande passante a la plus mauvaise atténuation et vice versa.

Bode Diagram
10

Att,

Att

Magnitude (dB)
&
o

FcS
c1

]
3}
L

-70 :

Freq(Hz) Fpec
Figure 1-15 : Mise en évidence de la contradiction entre dynamique et atténuation

1.6.3 Limite due a la saturation de la boucle de tension

En se référant a I'architecture générale donnée a la Figure 1-7, la valeur du bus DC disponible pour
les alimentations de type correcteur est de Vp = 24 V. Par conséquent, la tension aux bornes de la
charge ne peut excéder V., =tV =+ 24V, pour un convertisseur bipolaire en tension, correspondant
aux valeurs limites du rapport cyclique du convertisseur : @ = 0 et « = 1. Cela se traduit par une saturation
de la boucle interne de tension lors des transitions rapides du courant dans la charge. Ce comportement
peut étre un frein a la dynamique voulue. En prenant en compte cet écrétage de la tension V,, le schéma
de la Figure 1-11 b peut étre redessiné comme celui de la Figure 1-16.

Bus DC
| * v * I_"—I ) "'voc_ 1

ch v
o[ ML |—{Hacheur | —{Fittre[— L—+ Charge ch
__"Vsc

Boucle interne de tension

Boucle de courant : 15 kHz
Figure 1-16 : Boucle de régulation de l'alimentation DC-DC du FOFB avec mise en évidence de la
saturation de la boucle de tension

Soit une charge inductive (L., R.,) parcourue par un courant I, . Sile convertisseur est abaisseur,
la relation (1-13) est vérifiée :

dl 1-13

Replen + LChd_ih < Vpc ( )

dlen _ (Voc — Renlen) (1-14)
dt = Len

dt > Len X dlep (1-15)

Voc — Renlen
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Chapitre 1 : Contexte et spécificités liées a I'application

Ten X dlep (1-16)
(Vbe/Ren) = Icn

Ou ., estla constante de temps de la charge. Pour une variation Al 'équation (1-16) devient (1-17) :

dt >

Top X Alcp
ac=> (Vpe/Ren) — Ien (1-17)

La relation (1-17) montre que le temps de réponse (dynamique) d’'une charge inductive dépend
non seulement de sa constante de temps, mais aussi de la tension du bus DC. Avoir une forte dynamique
sans saturation revient a augmenter dans la limite du possible V,. . Cependant, augmenter V. en
permanence permet de résoudre certes le probleme de la dynamique, mais détériore la résiduelle et le
rendement. En effet, 'ondulation de courant en sortie du convertisseur est proportionnelle a V.. Une
solution possible serait d’'augmenter V. uniquement pendant les phases de transition rapide. Une solution
de ce type est proposée dans [9]. Cependant, les variations de courant les plus fréquentes pour les
alimentations du FOFB sont de faible amplitude (<250 mA entre deux changements de consigne
consécutifs). En prenant en compte le temps de montée spécifié de 23 us et les caractéristiques de la
charge, la tension de sortie sera toujours inférieure a 16 V justifiant le choix d’'une tension de bus DC de
24 V.

Pour (Lcp, Ren) = (1mH,1Q) la Figure 1-17 montre I'évolution de At en fonction de Al pour
différentes tensions du bus DC. L’axe des ordonnées correspond au meilleur temps de réponse que I'on
pourrait atteindre pour une variation Al-, donnée. En effet, ce graphe donne le temps maximum pendant
lequel on peut varier I, sans saturer la boucle de tension. Ce temps est bien évidement faible pour des
tensions de bus de forte valeur toutes choses égales par ailleurs.

Variation Unipolaire de 0 a +/- ICh Variation Unipolaire de 0 a +/- ICh
200
Saturation
du bus DC
150 - 100 -
n v o
£ 100 be £
T 12V =—g6v Ve
— GV =48V

]2/ O G\
24V

0 1 2
10° 10! 102 10 10 10

Al (A) Alen®A)

(@) (b)
Figure 1-17: Mise en évidence de la saturation du bus DC et son influence sur le temps de réponse (a)
zoom avec ordonnée en échelle log (b)

Par ailleurs, le bus DC étant fixé lors du démarrage de 'ensemble des installations, la dynamique
de I'alimentation d’un électro-aimant lors des phases transitoires ne dépendra que de celle du convertisseur
DC-DC.

1.6.4 L'ondulation résiduelle

Soit une tension Vg, (t) composée d'une partie continue V, et une partie oscillatoire v, (t)
appliquée a la charge et donnée par la relation (1-18)

) dicp(t)
Ven + ven(®) = Ren(Ien + icn(0) + Len th (1-18)
Ou I, est la partie continue du courant de charge et i, (t) la partie HF.
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Chapitre 1 : Contexte et spécificités liées a I'application

La composante HF v, (t) de la tension de charge est donnée par (1-19):

dicy(t)

ven(t) = Renicn(t) + LChT (1-19)
Par la transformée de Laplace donne la relation (1-20):
ven (jw) (1-20)

len(e) = o jolen

Le module de I'ondulation résiduelle de courant est donné par (1-21).

lvenl

lich| = —o———
,’RChZ + (wLcp)? (1-21)

icn, est en retard sur v, d’'un déphasage angulaire de % a la fréquence fondamentale.

Lorsque les caractéristiques de la charge sont fixes, avoir une faible ondulation résiduelle de
courant dans la charge revient a minimiser I'ondulation résiduelle de la tension appliquée a la charge. La
tension V., (t) appliquée a la charge n’étant rien d’autre que la tension en sortie du filtre, cela revient a
avoir un filtre dont I'atténuation satisfait les exigences voulues.

90 i | T | T T B
i ! i -'
i |
! ! i i
[ Lo i25mV. ..o i
i ! i cretre-a-crétre :
80 ! T pERE
i R 1B3mV o
—_ I I crétre-a-crétre |
2 /o ! 73 dBpuV g
@73t _ P
s70r i 5 ! i { -
o g i i
E CEL i
< | | oeE P e
i o al [ iGabarit CISPR 11 Classe A Goupe 1 I‘
60r | 24 : i(Quasi Créte) puissance i iy
L 'd'entrée < 20kVA '.
S i | |
Lo @i i i
50 | 1 | __| L 7
104 10° 10° 107 108
Freq(Hz)

Figure 1-18: Présentation de la horme CISPR 11 A groupe 1 [150 kHz -30 MHZ], et le gabarit basse
fréquence du future FOFB & SOLEIL [10 kHz & 40 kHz]

La variation de champ magnétique maximale autorisée pour les alimentations du FOFB est de
15 ppm peak-peak du champ maximal, sur une bande de fréquence allant jusqu’a 40 kHz. Cette limite
supérieure en fréquence a été définie en fonction des expériences les plus rapides réalisées sur les lignes
de lumiére (sensibles au bruit du faisceau jusqu’a quelques kHz), et eu égard a la fréquence de coupure
de la chambre a vide en acier inoxydable traversant les correcteurs du FOFB, qui se situe autour de 40 kHz.
Compte tenu de la fréquence de coupure visée pour la boucle de courant (15 kHz), 'ondulation de champ
magnétique sur la bande DC — 10 kHz dépend principalement des performances de la boucle de courant.
Sur la bande 10 kHz — 40 kHz, 'ondulation de champ magnétique spécifiée se traduit par une ondulation
de courant maximale autorisée de 15 ppm du courant maximal de I'alimentation. A partir de cette valeur,
et en utilisant I'expression (1-18), on remonte a une spécification d’ondulation de tension maximale en
sortie de convertisseur. Avec les parameétres actuels de la charge, on obtient ainsi une ondulation de
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Chapitre 1 : Contexte et spécificités liées a I'application

tension visée de 73 dBuV a 10 kHz. Au-dela de 150 kHz, les exigences en termes de résiduelle des futures
alimentations du synchrotron SOLEIL passent par le respect de la norme CISPR11 classe A groupe 1 de
la Figure 1-18. Les fréquences de découpage envisagées pour ces alimentations étant supérieures a
150 kHz, le niveau de résiduelle de tension a la fréquence de découpage ne devra donc pas dépasser celui
imposé par le gabarit de la norme CISPR.

- 7Y Bus DC 3
: [ | ; ; 2
i T g L || Hacheur |+|Fitere | | [\,') b
h* : + : V., T : ch &
@ [+ mu [~ Fiire :
""""" Convertisseur =il M
/N :
| F,.  Convertisseur !
() (b)

Figure 1-19: Boucle de régulation de la tension (a), schéma simplifié du convertisseur DC-DC

Finalement, I'essentiel du travail se résume a avoir une boucle de tension rapide ainsi qu’'une
tension résiduelle en sortie respectant la norme de la Figure 1-18. Cela se résume a considérer le schéma
de la Figure 1-19-a.

Supposons que la fréquence de découpage (Fp,.) du hacheur est trés grande devant la fréquence
de coupure du filtre. Alors tels que présenté a la Figure 1-19 — a, les performances de dynamique et
d’'atténuation a Fp,.. dépendent a la fois du convertisseur (Hacheur + Filtre + MLI) et du correcteur.
Cependant pour assurer une stabilité intrinséquement a la boucle de tension, le convertisseur et notamment
le filire en sortie du hacheur doivent étre capables d’atteindre les performances de dynamique et
d’atténuation voulue par le cahier des charges sans la boucle d’asservissement. Ainsi, si ces deux objectifs
sont atteints par le filtre, le correcteur intervient pour la correction des erreurs de position, de trainée,
d’éventuels retards introduits par la chaine d’acquisition de la boucle d’asservissement, etc....

Dans la suite, les travaux se focaliseront sur la recherche d’'une topologie de « convertisseur DC-
DC (hacheur + filtre de sortie) a trés faible ondulation résiduelle et large bande passante (haute
dynamique) hors boucle de régulation ». Le schéma de la Figure 1-19 — b résume le sujet que nous
allons traiter pour la suite.

Mis a part les deux objectifs précédents, la correction de la trajectoire du faisceau doit se faire dans
les deux sens de l'axe z et x (Figure 1-5). Ainsi le hacheur a mettre en ceuvre doit étre capable de
fonctionner dans les quatre quadrants : Il doit étre un convertisseur bipolaire en tension et en courant. Cette
étude revient donc a chercher un convertisseur DC - DC bipolaire a faible ondulation résiduelle et
large bande passante. Les autres exigences du cahier des charges sont données dans la suite.

1.7 COMPATIBILITE ELECTROMAGNETIQUE (CEM) ET RENDEMENT

Comme énoncé précédemment, les alimentations a concevoir doivent étre peu émettrices en
termes de perturbations électromagnétique (EM) afin de ne pas perturber les équipements au voisinage.
Pour ce faire, les perturbations conduites en entrée du convertisseur doivent aussi respecter la norme
CISPR 11 A de la Figure 1-18. La cohabitation des différents équipements est montrée a la figure Figure
1-20. Les équipements sur cette photo sont dédiés a une seule cellule parmi les 16 existantes.

En termes de rendement, le convertisseur doit avoir un rendement supérieur a 90 % au point de
fonctionnement nominal de 10 A.
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Tunnel anneau de
stockage

Equipement de
Diagnostics

Figure 1-20: Hall opérationnel des alimentations des électro-aimants et d’autres équipements
scientifiques [source SOLEIL]

1.8 PERFORMANCES DE L'ALIMENTATION EXISTANTE

Cette étude est aussi motivée par les performances actuelles des alimentations des électro-
aimants de type correcteur rapide. Le relevé de la tension en sortie d’'une alimentation FOFB en aval de
'un des onduleurs (HU640) de la machine actuelle, qui a un effet particulierement perturbateur sur le
faisceau stocké lors de ses changements de configuration, est donné a la Figure 1-21. La consigne de
courant est rafraichie a une fréquence de 10 kHz. En effet la position du faisceau est détectée et corrigée
toutes les 100 ps sur la machine actuelle. Un zoom sur deux consignes successives donne les résultats
de la Figure 1-22. Ces résultats montrent d’'une part la rapidité des signaux et d’autre part 'ondulation
résiduelle de la tension en sortie du convertisseur. Cette alimentation est un convertisseur DC-DC en pont
complet filtré en sortie par un filtre passif LC mono cellule. Il est commandé par une commande a
hystérésis. Cette loi permet d’avoir une fréquence de découpage variable comprise entre 280 kHz et
350 kHz pendant les phases transitoires (donc une meilleure dynamique). La bande passante estimée de
ces alimentations est de 11 kHz. En revanche, 'ondulation résiduelle relevée a une amplitude créte a créte
de prés de 400mV a une fréquence de découpage de 330 kHz, soit plus de 15 fois ce que recommande la
norme a cette fréquence (25 mV). Ce niveau de résiduelle trés important n’est pas jugé acceptable pour la
future machine.

Pour atteindre les performances voulues en termes de résiduelles avec cette structure de
convertisseur et augmenter a la fois la bande passante, le hacheur devrait avoir une fréquence de
découpage de prés de 2 MHz. Cependant, avec cette fréquence de 2 MHz, on atteint les limites des
technologies de composants de puissances mises en ceuvre actuellement (MOSFET Si). En effet, a cette
fréquence, les pertes par commutation seront importantes et les températures de jonction seront donc
élevées. Cette augmentation de la température de jonction risque d’induire une dégradation sensible de la
durée de vie des transistors, ce qui n’est évidemment pas acceptable, la fiabilit¢ des alimentations a
SOLEIL étant primordiale. D’autre part, les limites technologiques des composants magnétiques, les
problématiques li€ées a la CEM sont aussi des facteurs trés importants a prendre en compte. Pour éviter
une utilisation des transistors a une fréquence de découpage excessive, nos travaux visent en
conséquence a identifier de nouvelles topologies idoines, permettant de concilier faible résiduelle et large
bande passante avec des fréquences de découpage relativement modeste. L’exploration de nouvelles
technologies de composants de puissances dites grand gap (GaN en I'occurrence, au vu des niveaux de
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Chapitre 1 : Contexte et spécificités liées a I'application

tension de I'application) sera également au coeur de nos travaux, ces composants ayant des vitesses de

commutation plus importantes, ce qui les rend intéressants pour nos applications ou les fréquences de
découpage resteront donc malgré tout élevées.

Polarisation Horizontale

15ms 2ms 25ms

8V
25ms

c1__ @ee(cs  GEem) [ HD I Tbase _0.00 ms|
2.00 V/div, 2.00 Vidiv H 12 Bits 500 ps/div Arréter 5.00 V
00mVofst 00mVofst; | 2.5MS 500 MS/s Front Positive

Figure 1-21: Tension en sortie du convertisseur DC-DC en aval de I'onduleur HU640 pendant un cas de
fonctionnement et de correction : Machine actuelle
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Figure 1-22: Résiduelle en sortie du convertisseur DC-DC du FOFB actuel
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1.9 EN RESUME

En synthése, le but de cette thése est la recherche d’'une topologie de convertisseur DC — DC
(Hacheur + filtre de sortie) bipolaire a tres faible ondulation résiduelle de tension en sortie et large
bande passante (Figure 1-23 a) permettant d’atteindre les performances et les contraintes du Tableau
1-6.

Tableau 1-6: Résumé des exigences du cahier des charges des futures alimentations DC-DC du
correcteur rapide

Parameétres

tr10-90% du filtre
de sortie

Atténuation du
filtre de sortie

Rendement

CEM conduit en
entrée

Valeurs

< 8us

Respecter CISPR
11 A groupe 1

>90% @10 A

Respecter CISPR
11 A groupe 1

Les valeurs des grandeurs électriques sont présentées dans le Tableau 1-7. La Figure 1-23 b
montre le niveau d’'importance des performances demandées aux alimentations DC - DC des électro-
aimants de type correcteur sur une échelle de 1 a 10. Méme si dans cette étude la fiabilité des alimentations
du convertisseur n'est pas abordée, elle reste un critére primordial des alimentations du synchrotron
SOLEIL.

Tableau 1-7: Caractéristiques des futures alimentations DC-DC du correcteur rapide

Tension . Courant Courant Puissance | Fréquence
R , . Tension . : .
Parameétres d’entrée . maximal nominal en nominale de
en sortie . . .
(Bus DC) en sortie sortie découpage
Valeurs 24V + 24V +154 +104 100 W A définir
BusDC """""""""""""""""""" 2 Dynamique
1 : s
: l 1—_>E
| Hacheur |+ |Filtre | |} I pr
- i Vv 4
; | : ch £
: i Rendement
o | 10p is ponibilits
—i— MLI ;
§ AR ;
R Fpe Convertisseur | CEMRésiduelle
(a) (b)

Figure 1-23: Architecture de la solution demandée par le cahier des charges (a) ainsi que le niveau
d’exigence des caractéristiques des alimentations DC-DC du FOFB

1.10 CONCLUSION

Dans ce chapitre, le contexte des alimentations faibles résiduelles et large bande passante dédiées
aux électroaimants de correction rapide est présenté. Les limites de I'alimentation actuelle en termes
d’ondulation résiduelle, ainsi que I'importance du sujet pour la future machine de SOLEIL nous pousse a
rechercher une topologie pouvant répondre simultanément aux performances de résiduelles et de
dynamique. Ainsi dans le chapitre prochain, consacré a I'état de I'art, une analyse bibliographique sur les
alimentations faibles résiduelles et large bande passante est proposée.
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

2.1 INTRODUCTION

Une analyse bibliographique adaptée aux besoins des alimentations des électro-aimants de type
« correcteur rapide » est proposée dans ce chapitre. Elle commence par une présentation des différentes
topologies de convertisseurs quatre quadrants / bipolaires rencontrés dans la littérature, et plus
spécifiguement celles présentant une faible tension résiduelle de sortie et une haute dynamique. Les
solutions basées sur les topologies de convertisseurs ainsi que celles basées sur une loi de commande
MLI (Modulation de Largeur d’Impulsion) particuliere seront développées.

2.2 TOPOLOGIES DE CONVERTISSEURS BIPOLAIRES

Les convertisseurs bipolaires fonctionnant dans les quatre quadrants de transfert de puissance
sont indispensables pour l'alimentation des électro-aimants de type « correcteur » (Figure 2-1). Ces
derniers doivent fournir un champ négatif ou positif pour la correction de la position du faisceau d’électrons.
Les différentes topologies rencontrées dans I'état de I'art pour répondre a ce besoin sont présentées dans
cette section.

I A
n |
S max _____:
: P>p i
Cro—ais0C | .- oc = ciers
>
'VDC .VDC u
81206 = Chare
P>Pmax
m v

Figure 2-1: Les quatre quadrants de fonctionnement ainsi que le sens de transfert de puissance

2.2.1 Deux convertisseurs mis en antiparalléle

L’une des topologies quatre quadrants rencontrées dans la littérature est composée de deux
redresseurs (AC/DC) a controle de phase a base de thyristors connectés en antiparalléle (Figure 2-2 a)
[10]. Le premier convertisseur fonctionne dans le premier et deuxieme quadrant. Le deuxiéme
convertisseur fonctionne dans les quadrants 3 et 4, I'un fournissant ainsi le courant positif et l'autre le
courant négatif. Les deux convertisseurs sont bipolaires en tension.

Cette topologie s’est d’abord imposée compte tenu de la disponibilité technologique des
composants de puissance. En effet, avant l'invention des composants bi-commandables pouvant
fonctionner a des fréquences élevées (> a quelques kHz), ce sont les seuls thyristors qui sont utilisés dans
les redresseurs a contrble de phase pour assurer la fonction AC/DC. Cette topologie est surtout utilisée
pour les alimentations de forte et moyenne puissance.

Les filtres implantés dans la structure présentée précédemment sont volumineux en raison de la
fréquence de fonctionnement multiple de la fréquence du réseau (I'ondulation de la tension redressée est
a 300Hz). Pour corriger ce point, une variante est proposée dans [11] pour réduire I'encombrement. Cette
version (Figure 2-2 b) nécessite en amont un convertisseur de fréquence (AC/AC avec changement de
fréquence). Ce dernier permet d’augmenter la fréquence afin de diminuer le volume des éléments passifs
du filtre de sortie et augmenter la dynamique en sortie.
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Figure 2-2: Topologie de convertisseurs bipolaires a base de deux convertisseurs AC-DC

2.2.2 Convertisseur a transformateur a point milieu

Une topologie de convertisseur bipolaire a base de transformateur a point milieu est proposée dans
[12]. En aval du transformateur, on trouve un convertisseur AC/DC a base de diodes et composé d’'un jeu
d’interrupteurs permettant de choisir la polarité du courant, soit en amont Figure 2-3 a, ou en aval Figure
2-3 b de la charge. La bipolarité en tension est obtenue naturellement grace au transformateur a point
milieu. Dans [12], les interrupteurs de sélection de la polarité (S;) sont des transistors MOSFET. Son
efficacité est assujettie au bon fonctionnement des interrupteurs de sélection. La taille du transformateur
est 'un des facteurs pouvant contribuer a I'encombrement du systéme. Pour des applications de fort
courant, la conduction continue d’au moins un interrupteur peut dégrader le rendement global. D’autre part,
cette topologie ne peut fonctionner que dans les quadrants 1 et 3. Dans les applications visées, un passage
par zéro du courant sans discontinuité est recherché, ce qui rend cette topologie moins adaptée.

~IYYY\
QD
— ] : § — — : {wj Tchage &
S * INV G __ | * INV } " :'_O) s
— - — || == ()
S2 Y

(@) (b)

Figure 2-3: Topologie de convertisseur bipolaire a base d'un transformateur point milieu

2.2.3 Hacheur en pont complet ou pont en H

Il est composé de deux cellules/bras de commutation [13], [14],[15], chaque bras est composé de
deux composants de puissance a trois segments Figure 2-4.

L Hacheur Quatre Quadrant : Ponten H
M

DT
| |
1 f f 2
T #|
3
1 e _lq &

Figure 2-4: Topologie de convertisseur bipolaire en pont en H
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L’ensemble, ainsi constitué, permet de fonctionner dans les quatre quadrants de transfert de
puissance. Assurant la conversion DC/DC, il nécessite en amont un convertisseur AC/DC qui doit étre lui
aussi étre bidirectionnel. Le cas échéant, le condensateur C doit étre de tres forte valeur pour le stockage
de I'énergie lors des transitoires dans les quadrants 2 et 4. |l est aussi nécessaire d'imposer une certaine
limite dans les quadrants 2 et 4 pour ne pas induire des surtensions sur le bus DC.

Outre les trois topologies présentées plus haut, on peut aussi implémenter un amplificateur linéaire
push-pull permettant aussi de fonctionner dans la gamme de puissance comprise entre 0,1 et 10 kW [12].
Le mauvais rendement d’une telle structure est son principal inconvénient et la raison de son faible usage.

2.24 Classement des topologies de convertisseurs bipolaires en fonction du niveau de
puissance

Dans cette section un classement des différents convertisseurs bipolaires rencontrés dans la
littérature est proposé (Tableau 2-1). Ce classement est essentiellement basé sur celle proposée dans [12].

Tableau 2-1: Répartition des topologies bipolaires en fonction de la puissance

Topologie Plage de puissance
Deux redresseurs AC-DC anti-paralleles sans ou 10 kW
avec convertisseur changeur de fréquence
Conv.ertlsseur AC/DC isolé avec sélection de <10 kW
polarité
H,ac.heur gn Pon,t complet dans une chaine <10 MW
d’alimentation a découpage
Convertisseur push -pull <10 kW

Dans cette section les topologies de convertisseur bipolaires sont présentées ainsi qu’un
classement en fonction du niveau de puissance. Dans la suite, une analyse bibliographique des
convertisseurs faibles résiduelles et large bande passante est présentée.

2.3 FILTRAGE ACTIF / HYBRIDE POUR LA FAIBLE ONDULATION

L’adoption de la stratégie de filtrage actif ou hybride vise avant tout a s’affranchir de I'utilisation des
éléments passifs pour atteindre simultanément la rapidité et une faible ondulation résiduelle de tension en
sortie. Cette stratégie s’est développée en I'absence de composants de puissance pouvant commuter a
des fréquences suffisamment élevées. En effet, avant I'apparition des composants bi-commandables a
haute fréquence de commutation, ce sont des convertisseurs AC/DC a base de thyristors qui étaient
généralement implantés dans les applications de type synchrotron. Ne pouvant commuter qu’a la fréquence
du réseau (50 Hz ou 60 Hz selon le pays), la valeur des éléments passifs nécessaires pour filtrer
efficacement était un frein pour la dynamique et le volume global du convertisseur. Ainsi, dés les années 80,
la majorité des études préconise I'utilisation d’'un systéme de filtrage actif/hybride. Le principe consiste a
ajouter au convertisseur principal une partie auxiliaire dont le réle est de venir compenser I'ondulation
résiduelle de tension ou de courant en sortie. La partie compensatrice fonctionne généralement a une
fréquence plus élevée que le convertisseur principal et & un niveau de puissance bien plus faible. Plusieurs
topologies de convertisseurs ont été proposées dans ce sens selon :

— le mode de fonctionnement de la partie compensatrice (linéaire ou a découpage),

— la technologie des composants de puissance de la partie compensatrice (BJT, FET,
MOSFET, ...),

— le mode de raccordement (Série ou paralléle),

— l'ajout ou non d’un transformateur en série avec la charge.
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

Dans les applications de type accélérateur de particules, un des premiers articles a proposer du
filtrage actif pour des convertisseurs a faible résiduelle et ultra-rapide pour les électro-aimants est la
référence [16]. Le niveau de puissance a fournir étant élevé, le convertisseur principal proposé dans cet
article est un ensemble de deux convertisseurs AC/DC en paralléle. Pour mieux filtrer les ondulations
résiduelles en sortie et assurer en méme temps une forte dynamique, les auteurs ajoutent un compensateur
hybride. Ce dernier est composé d’un filtre passif (LC amorti) non volumineux et d’'un compensateur actif
(Figure 2-5). Le compensateur actif est composé d’un régulateur linéaire a base de transistors bipolaires
et d’'un transformateur pour I'injection.
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Figure 2-5: Convertisseur faible résiduelle haute dynamique a base d'un filtre linéaire hybride

D’autres versions du filtre hybride & base de transformateur sont présentées dans [17] et [18].
Plutét que de piloter les transistors en mode linéaire, les auteurs proposent la mise en ceuvre d'un
convertisseur deux quadrants composés de diodes et de transistors bipolaires a jonction (BJT). Ceci devrait
tout naturellement améliorer le rendement de I'ensemble de la chaine de conversion. Une structure similaire
est proposée dans [19]. La différence majeure se trouve dans la technologie des composants de puissance
du compensateur. En effet, les auteurs proposent I'utilisation de transistors MOSFET a la place des BJT.
Ceci devrait permettre 'augmentation de la fréquence de découpage du compensateur actif. Cependant,
les contraintes CEM doivent étre prises en compte a cause de la vitesse de commutation de ces
composants.

Dans [9], une autre structure de convertisseur AC/DC ultra-rapide et précis pour les applications
de type synchrotron est proposée. Le convertisseur principal est composé de deux convertisseur AC / DC
pilotés avec un déphasage de 180° (entrelacement 2 phases) afin de réduire I'ondulation résiduelle. Les
auteurs proposent de placer un autre convertisseur AC/DC d’aide a la dynamique a base de thyristors
(Figure 2-6) en série avec les convertisseurs principaux. Pendant les phases de transition rapide ce circuit
« booster de dynamique » est mis en route augmentant ainsi la tension DC appliquée a la charge. Ce
principe se base sur I'analyse de l'influence de la tension du bus DC proposée dans 1.6.3.
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Figure 2-6: Convertisseur a faible résiduelle et haute dynamique a base de deux hacheurs entrelacés et
d'un convertisseur d'aide a la dynamique
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

D’autres topologies de convertisseurs a faibles résiduelles et fortes dynamiques a base de
thyristors sont proposées. Dans [20] et [21], les auteurs proposent une nouvelle topologie a base de filtre
actif connecté en cascade pour la compensation de I'ondulation en tension (Figure 2-7). La méme topologie
de filtrage actif & découpage existe en mode shunt [22], [23] pour la compensation de I'ondulation en
courant. Ces topologies s’affranchissent quasiment de I'utilisation de composants passifs. La topologie
shunt est une amélioration de la topologie cascade en termes de rendement. En effet, dans le mode
cascade, le circuit compensateur est en série avec la charge ; cette derniére voit ainsi la totalité du courant
DC ce qui dégrade son rendement. La grande nouveauté de ces deux topologies est I'utilisation d’'un
onduleur MLI comme bloc compensateur. Une structure similaire est proposée dans [24].

I
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Figure 2-7: Convertisseur a faible résiduelle et haute dynamique a base d'un filtre hybride a découpage
en mode cascade (a) et mode shunt (b)

En général, toutes les topologies exposées jusque-la n’échappent pas a l'ajout d’'un bloc
supplémentaire pour 'élimination de la résiduelle ou pour accroitre la dynamique de fagon transitoire. En
ce qui concerne les compensateurs actifs/hybrides, ils nécessitent tous des capteurs de courant pour la
détection de la résiduelle & compenser et des boucles de régulation ad hoc. Le convertisseur additionnel
fonctionne généralement a plus basse tension que le principal, ce qui nécessite I'utilisation d’'une source
de tension additionnelle. L'efficacité du systéme résultant est donc tributaire du bon fonctionnement de
chaque partie additionnelle. Un des facteurs limitants peut étre la bande passante des capteurs de
détection. Le convertisseur compensateur devant fonctionner généralement a une fréquence de
découpage beaucoup plus élevée, les contraintes CEM doivent étre prises en compte dés la phase de
conception.

Outre les topologies présentées plus haut, un autre type de topologie & compensation active est
présenté dans [25],[26]. Cette structure est composée de N étages de convertisseurs en paralléle pour la
répartition des courants de charge. Le compensateur est composé de M convertisseurs devant reconstruire
en opposition de phase I'ondulation de courant en sortie des convertisseurs principaux (Figure 2-8 a).

; , %
convertisseurs ‘f 'Ei' Charge R G N4 N

principaux i - Al

Alc
M
convertisseurs
compensateurs
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Figure 2-8: Convertisseur faible résiduelle haute dynamique a base d'un convertisseur compensateur
haute fréquence de découpage (a) et formes d’onde (b)
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

La fréquence de découpage des convertisseurs compensateurs est largement plus importante que
celle des convertisseurs principaux. Cependant, la compensation est loin d’étre parfaite. En effet, si les
ondulations de courant en sortie des convertisseurs principaux sont compensées, il subsiste des
ondulations a haute fréquence dues aux M convertisseurs compensateurs. Cet aspect, ainsi que la loi de
commande a mettre en ceuvre et 'encombrement limitent I'intérét de cette topologie. En outre, I'efficacité
dépend du nombre de convertisseurs compensateurs et de la fréquence de découpage de ces derniers.
Les formes d’onde attendues en sortie d’un tel systéeme sont données a la Figure 2-8 b. Le nombre de
composants actifs étant important (2x(N+M)), les problématiques de fiabilité doivent étre prises en compte.

En dehors de ces topologies a filtre actif/hybride, on trouve les convertisseurs a base de filtre passif
traditionnels d’ordre élevés (composé de plusieurs cellules LC) ou un filtre monocellulaire LC auquel on
ajoute N étages de réjections (Figure 2-9 a). Les étages de réjections ont pour role de rejeter les ondulations
de la fréquence de découpage et ses harmoniques. En dimensionnant I'étage principal pour assurer la
dynamique, les étages de réjection assurent le filtrage de la résiduelle. Elle est simple a dimensionner,
mais reste encombrante a cause du nombre important de composants passifs. L’efficacité dépend de la
bande de réjection qui est parfois tributaire de la tolérance sur les valeurs des composants. La Figure 2-9
a) montre la topologie de ce convertisseur ainsi que 'asymptote de 'amplitude du diagramme de Bode
espéré (Figure 2-9 b).
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Figure 2-9: Convertisseur a faible résiduelle et haute dynamique a base d'un filtre passifs a n
rejecteurs (a) asymptote du diagramme de Bode.

2.4 TOPOLOGIES SANS AJOUT DE COMPENSATEUR ACTIF

Dans la littérature, d’autres types de topologies de convertisseurs a faible/zéro résiduelle en tension
sont proposé. Ces derniers se basent généralement sur le fonctionnement intrinséque des topologies pour
assurer la compensation.

Une des topologies rencontrées dans I'état de I'art est le convertisseur BUCK autocompensé [27],
[28] et [29] par I'utilisation d’'un autotransformateur a la place de I'inductance de sortie. L’inductance du
filtre de sortie est remplacée par le primaire de 'autotransformateur. Le secondaire est connecté a un filtre
passe- haut selon les schémas de la Figure 2-10. Ainsi, la branche auxiliaire ne fournit que la composante
alternative de courant traversant les enroulements primaires. Le dimensionnement du transformateur et du
filtre passe-haut est détaillé dans [27]. Néanmoins les performances d’un tel convertisseur dépendent de
la maftrise du dimensionnement du transformateur. Le coefficient de couplage (et donc l'inductance de
fuite) est le facteur sensible d’une telle topologie. L'influence de la tolérance de l'inductance auxiliaire est
aussi présentée dans [27]. Des variantes de cette topologie sont proposées dans [29], [30] et [31]. Si ces
topologies ne peuvent fonctionner que dans 2 quadrants (dans le cas du Buck synchrone), une variante
guatre quadrants peut étre proposée en se basant sur le convertisseur proposé dans [9].
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Figure 2-10: Convertisseur a faibles résiduelles et haute dynamique a base d'un transformateur*

Une topologie similaire a la précédente est également proposée dans la littérature. Dans cette
derniére, la technique de compensation se base sur une technique de régulation linéaire [32] [33] [34] et[35]
. Cette topologie met en ceuvre moins de composants passifs permettant d’assurer une bonne dynamique
[36] tout en ayant une faible résiduelle. Cependant, le rendement de I'ensemble du convertisseur est le
point faible de cette topologie [34].

Dans [37] un convertisseur Boost quatre quadrants a faibles ondulations résiduelles de tension est
proposés (Figure 2-11). Cependant, 'ondulation de tension ne tend vers zéro qu’a la condition donnée par
la relation (2-1) ou « est le rapport cyclique, selon l'auteur. Cette condition oblige le convertisseur a
fonctionner au voisinage d’un seul point de fonctionnement afin de réduire les ondulations de tension en
sortie. Cela est une limite pour notre application, car les convertisseurs sont amenés a fonctionner sur toute
la plage du point de fonctionnement électrique.
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Figure 2-11: Convertisseur a faibles résiduelles et haute dynamique par un pont capacitif

Cl _ a
C, 1-a (2-1)
Dans [38], une topologie de convertisseur & deux demi ponts est proposée (Figure 2-12). Cette
derniére est une variante qui se veut plus simple par rapport aux topologies a demi pont asymétriques
rencontrées dans la littérature [38] .

Convertisseur A Convertisseur B

210

Figure 2-12: Convertisseur a faibles résiduelles haute dynamique a base de deux demi ponts capacitifs
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

Cependant I'efficacité de cette topologie est garantie pour de fortes valeurs des capacités C; et C,.
En outre, I'efficacité de la topologie n’est assurée que si elle fonctionne dans une plage de rapport cyclique
inférieur a 0,5. En dehors de ces limites de fonctionnement, cette topologie n’est pas quatre quadrants, ce
qui rend son utilisation moins intéressante. Le dimensionnement des transformateurs représente un point
essentiel. La disparité entre ces derniers peut conduire a l'inefficacité du convertisseur.
Les avantages des topologies analysées dans cette section sont essentiellement :

— pas besoin de source de tension auxiliaire comme dans les structures de filtre actif/hybride,
— pas besoin de lois de commande spécifique pour assurer la compensation,
Cependant les inconvénients rencontrés sont les suivants :
— certaines sont inefficaces en termes de résiduelles sur une large bande de rapport cyclique,
— performances tributaires des éléments passifs additionnels : Transformateur, condensateur
(éléments clé de la fonction générant une faible résiduelle),
— extension en quatre quadrants plus encombrante.

2.5 VERS UNE TOPOLOGIE DE CONVERTISSEUR PLUS SIMPLE

En dehors des structures de convertisseur étudiées jusque-la, plusieurs topologies a faible
résiduelle sont proposées dans [39]. Parmi ces topologies, la topologie que l'auteur a étudiée tout au long
de ses travaux est présentée a la Figure 2-13-a [34], [40], [41]. Cela consiste a connecter sur le bus DC
deux convertisseurs DC/DC pilotés en opposition de phase. Le premier convertisseur fonctionne
normalement tandis que le second connecté via un condensateur en série avec son inductance de sortie
bloque la composante continue du convertisseur. Ainsi, il ne fournit que la composante alternative. Les
deux convertisseurs étant pilotés en opposition, la somme de leurs courants donne théoriquement un
courant continu (Figure 2-13-b).
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Figure 2-13: Convertisseur a faibles résiduelles et haute dynamique a base d'un convertisseur proposé
dans [39] (a) et formes d’'ondes espérées (b)

En soi, le principe de base de cette topologie reste inchangé de celles rencontrées et présentées

plus haut. Cependant un des avantages de cette topologie réside tout d’abord dans sa simplicité. En effet :

— les deux convertisseurs fonctionnent a la méme fréquence de découpage,

— ils partagent le méme bus DC,

— ils ont la méme commande éloignée (pas besoin de boucles de régulation supplémentaires),

— ils sont en opposition, quels que soient la fréquence et rapport cyclique,

— ils n'ont pas besoin d’équilibrage de courant,

— ils sont simples a mettre en ceuvre,

— la compensation est assurée quel que soit le point de fonctionnement.

Par contre, cette topologie est unipolaire en tension et bipolaire en courant (c’est-a-dire qu’il ne
fonctionne que dans les quadrants 1 et 4). Néanmoins, en se basant sur elle, une nouvelle topologie de
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

convertisseur bipolaire a faible résiduelle et haute dynamique sera proposée et étudiée dans les prochains
chapitres.

Dans [42], une topologie similaire a celle de la Figure 2-13-a est proposée sans le condensateur
de liaison. La particularité de cette contribution est le fonctionnement en mode de conduction critique. Par
ailleurs le rapport cyclique est fixe et vaut 50%. L’auteur de cette structure propose donc d’ajouter a
linductance principale (Lp) une inductance auxiliaire. Cette derniére permet de détecter le passage par
zéro du courant I,. Avec un déphasage de 180° entre les commandes des bras, les ondulations résiduelles
en sortie peuvent étre annulées. Les inconvénients d’une telle structure résident dans le fonctionnement a
fréquence variable pour régler le transfert de puissance de la source vers la charge. En outre, 'ondulation
de courant devrait étre trés importante, quel que soit le point de fonctionnement, ce qui complique le
dimensionnement des inductances de sortie de bras de transistors, et dégrade le rendement. L’auteur
évoque aussi I'effet du temps mort sur les performances du systéme résultant. La structure étant presque
similaire au convertisseur de la Figure 2-13-a, le temps mort devra étre un élément d’étude approfondie.
Une topologie similaire est proposée dans [43] avec un couplage des inductances en sortie.

2.6 STRATEGIE DE COMMANDE MLI POUR UNE FAIBLE ONDULATION RESIDUELLE

Dans cette section, la méthode MLI dans un pont en H pour la réduction des ondulations résiduelles
en sortie est présentée. Elle est suivie par la présentation du convertisseur a n bras entrelacés aussi connu
pour cette fonction. Le point commun réside dans le décalage de la commande en fonction du nombre de
bras mis en paralléle.

2.6.1 Commande d'un convertisseur bipolaire a deux bras

Cette stratégie de commande est aussi préconisée dans I'état de I'art pour atteindre les objectifs
de faibles résiduelles en sortie des convertisseurs. Typiqguement pour un convertisseur bipolaire en pont
complet filtré en sortie par un filtre LC (Figure 2-14), en dehors de la commande MLI classique (MLI — C)
qui consiste & commander le convertisseur en diagonale, les deux bras peuvent étre pilotés avec un
déphasage de 180° (soit un retard de Tdec/2) cette commande sera appelée MLI entrelacée (MLI — E).

I Q Q
o 1
\'
Q1
a(t) § c | —1 , [ Filtre de Sortie L,
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Figure 2-14: Convertisseur pont en H filtré par un filtre passif amorti et piloté en mode MLI

Dans la littérature, ces deux stratégies de commande sont connues respectivement sous le nom
de la commande MLI bipolaire et unipolaire. En effet, dans le cas de la commande MLI — C la tension Vp
en sortie est variable quel que soit le rapport cyclique. Par contre dans le cas de la MLI — E, V, est unipolaire
avec changement de polarité en fonction du rapport cyclique. En plus de cela, la commande MLI — E permet
de doubler la fréquence apparente de V,. Par conséquent, a fréquence de découpage donnée, la stratégie
MLI -E permet de réduire considérablement les ondulations de courant dans les inductances de sortie (et
également dans le condensateur d’entrée) comparativement a la MLI-C. Le niveau de filtrage est donc
meilleur toutes choses égales par ailleurs. Cette stratégie a été un objet d’étude dans ces travaux. Les
formes d’ondes sont présentées a la Figure 2-15 a et b.
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Figure 2-15: Forme d'onde espéré en mode MLI bipolaire (MLI — C) (a) et en mode MLI unipolaire
(MLI - E)
L’ondulation de courant dans I'inductance de sortie est donnée dans le cas de la MLI — C par la relation
(2-2).

a*(l-a) (2-2)

Dlypr—c = 2L+ Fpp * 2Vp¢

Dans le cas de la MLI — E, elle est calculée comme suit :

_ Vx(a—1/2) (2-3)

DIy -g = T Fa.
Vo=V -V (2-4)
V, = Qa — 1)V, (2-5)

Or dans le cas de la MLI — E, en fonction du rapport cyclique :

V, = — Vpc pour a € 10%, 50%[

V, = + Vpc pour a € 150%,100%[

Ce qui conduit aux équations (2-6) et (2-7) donnant lieu a deux fonctions symétriques par rapport
a la droite d’équation : « = 50%.

ax(1l-2a)

DIyi-g0-509% = L Fg Ve (2-6)

1-a)*xQRa-1) 2-7

DIyiL—E50-100% = T * Vpe (2-7)
ec

Les ondulations de tension en sortie du filtre LC dans les deux cas de commandes sont données
par (2-8) et (2-9) :

_ Dlyy—¢ (2-8)
DVyir-c = 8C » Fppy

_ Dlyy—g
DVyip-g = T6C * Fapy (2-9)
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Les Figure 2-16 a et b donnent I'évolution de I'ondulation de courant et de tension en fonction de
la fréquence du rapport cyclique ainsi que de la stratégie de commande. Pour ces courbes, la fréquence
de découpage est fixée a F;,. pour la commande MLI — E. Un balayage fréquentiel est effectué pour la
commande MLI — C de F4.. a 100 x F;,.. Un balayage sur une large plage fréquentielle est effectué pour
montrer I'efficacité de cette stratégie de filtrage.

——MLI-C - kxFdec ‘ ' —— MLI-C - kxFdec
DI f——MLI-E - Fdec : DVl —— MLLE - Fdec
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S
=
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MLI-E : Fdec

0.45 0.5 0.55 0.499 0.501

(a) (b)
Figure 2-16: Comparaison de I'ondulation de courant (a) et de tension (b) dans les deux modes de MLI

Les équations (2-8) et (2-9) et la Figure 2-16-a montrent que la commande MLI - E permet
d’atteindre I'ondulation maximale dans les inductances L respectivement pour a égal a 25% et 75%. Dans
le cas de la MLI - C, ce maximum est atteint pour @ = 50%. Figure 2-16-a montre que la stratégie de
commande MLI - E permet de réduire drastiquement 'ondulation de courant dans l'inductance L. En effet,
pour a €]0.25,0.75 [, cette commande génére des ondulations de courant DI, largement inférieures a celles
obtenues avec une MLI-C fonctionnant au triple de Fp,.. En dehors de cet intervalle de «, les ondulations
DI, obtenues avec la commande MLI—-E sont un peu plus élevées que celles résultant d'un
fonctionnement a 3 x Fp,. avec une MLI-C. Toutefois, elles restent inférieures a celles obtenues a 2 X Fp,,
avec la MLI-C. La comparaison entre la MLI — E découpant a F,,. et la MLI — C découpant a k X Fg,
dépend donc du rapport cyclique «. Le méme constat est fait pour 'ondulation de tension en sortie.
Cependant, pour les ondulations de tension, la tendance commence par s’inverser dés 3 X Fp,..

Au vu de cette analyse théorique, la pertinence de la mise en ceuvre de la MLI-E afin d’obtenir de
plus faibles ondulations résiduelles de tension DV, en sortie est manifeste. Cependant les performances
CEM de cette topologie sont critiques. Les performances CEM de cette loi de commande sont étudiées
dans la section 5.6 du Chapitre 5.
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2.6.2 Topologie de convertisseur a n bras entrelacés

En approfondissant cette stratégie de commande a déphasage de 180° entre les deux bras d’un
pont en H, une autre de topologie de convertisseur a n bras en paralléle peut étre proposée (Figure 2-17-
a). Cela consiste a piloter les n bras en paralléle avec un déphasage de (2/n) entre leur commande [44],
[40], [45],[46],[47]. Cette stratégie permet de multiplier par n la fréquence apparente du courant et la tension
en sortie (Figure 2-17-b). Cela permet ainsi de réduire I'ondulation résiduelle associée grace a un
condensateur C de faible valeur. Un des avantages de cette topologie réside dans la distribution du courant
dans chacun des bras. En effet, cela permet d’améliorer le rendement du convertisseur a fort courant de
sortie et ainsi contribuer a mieux favoriser la dissipation thermique. Cependant, I'équilibrage des courants
dans chaque bras est 'une des limites de cette topologie de convertisseur. Pour pallier cet inconvénient,
une boucle de régulation conséquente avec des mesures de courant doit étre mise en ceuvre. Cela peut
contribuer a alourdir 'ensemble du systéme. Pour réduire 'encombrement des inductances de sortie, un
couplage inductif peut étre mis en ceuvre. Ce couplage peut aussi contribuer a améliorer le rendement
[48], [40].
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Figure 2-17: Convertisseur entrelacé (a) et forme d'onde espéré mettant en évidence les fréquences

Par contre, cette topologie ne peut pas fonctionner dans les 4 quadrants. Elle est, certes, bipolaire
en courant, mais reste unipolaire en tension. On peut s’inspirer de la topologie du pont en H pour proposer
une structure bipolaire (Figure 2-18). Cela consiste a utiliser deux convertisseurs. L’'une fonctionnant dans
le 1" quadrant et 'autre dans le 38. Sachant que, transitoirement, les deux doivent toutefois assurer le
fonctionnement dans les deux autres quadrants. L’encombrement, le contréle, la commande et la fiabilité
sont les points négatifs d’'une telle structure. La contrainte sur I'équilibrage du courant est doublée dans ce
cas. Ces points négatifs rendent le convertisseur entrelacé moins attrayant.

Bras1 Bras2 Brasn Brasn Bras2 Bras1
A B
k5 A, kxR x
Voe HE c ol
T
| _Jﬁ}_JEi} IF}_JEI} 1]
c d — — —

Figure 2-18: Convertisseur entrelacé quatre quadrants
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

Outre la commande MLI utilisée en mode unipolaire, bipolaire pour piloter un convertisseur a N
bras entrelacés, la commande par hystérésis [23],[49], [50] est une loi de commande assez répandue. Elle
consiste a piloter le convertisseur a fréquence variable en fonction de I'ondulation de courant en sortie
initialement fixée. Cette variation de la fréquence de découpage permet de garantir une bonne dynamique
pendant les phases de transitions rapides. Une limite supérieure et inférieure de la fréquence de découpage
peut étre calculée préalablement afin de limiter de fortes variations fréquentielles. L’ondulation de courant
de sortie reste toujours maximale quel que soit le rapport cyclique, ce qui ne privilégie pas une faible
ondulation résiduelle méme pour a # 50% . Toutefois, elle reste aussi une loi de commande assez
largement utilisée (c’est cette loi de commande qui est utilisée pour piloter les transistors du convertisseur
actuellement dédié aux aimants du FOFB). Dans [51], les auteurs combinent les avantages d’'une MLI et
d’'une commande a Hystérésis : La commande a fréquence variable (Hystérésis) est utilisée uniquement
dans les phases de réponse transitoire et la commande a fréquence fixe (MLI) pendant les régimes
permanents. Cependant, la loi de commande doit étre assez sophistiquée pour basculer d'un mode a un
autre.

2.7 ANALYSE DES SOURCES BIBLIOGRAPHIQUES DES CONVERTISSEURS FAIBLES
RESIDUELLES ET LARGE BANDE PASSANTE

Dans cette section une analyse statistique est faite en fonction des topologies de convertisseurs a
faibles résiduelles et large bande passante rencontrées dans I'état de I'art. Les champs disciplinaires qui
utilisent cette fonctionnalité sont évoqués. Une répartition sommaire des références précitées est donnée
en fonction de la nature des sources, et du pays du premier auteur de la contribution. Les mots clés utilisés
sont regroupés dans le nuage de mots de la Figure 2-19.

Figure 2-19: Concaténation des mots clés de la recherche bibliographique

2.7.1 Différents domaines d’utilisation des convertisseurs faibles résiduelles et large
bande passante

Outre les applications de types accélérateur de particules, plusieurs champs disciplinaires utilisent
les convertisseurs a faible résiduelle. Certaines de ces applications nécessitent une forte dynamique
d’autres non. Les domaines d’application rencontrés sont les suivants :

— alimentation des microcontréleurs,
— alimentation des LED (Diodes électroluminescentes),
— énergies renouvelables :
e recharge des batteries,
e piles & combustible,
— réseau DC embarqué :
e recharge des batteries.
Outre ces domaines d’application, les topologies a filtrage actif rencontrées sont essentiellement
utilisées pour les applications de type :
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

— filtre CEM en entrée des convertisseurs : ils assurent la qualité de I'énergie. lls sont utilisés pour
filtrer les harmoniques rejetés sur le réseau par les charges polluantes.
Le Tableau 2-2 récence les différentes contributions en fonction du domaine d’applications et les références
associées.

Tableau 2-2: Domaines d'applications des convertisseurs a faibles résiduelles

Domaines d’application | Besoins Références

Accélérateur de dynamique/faibles résiduelles [16] - [24],[52],[53],[54],[55],[56],[49],[50],
particules [57],[58],[59].,[60],[61],[62]

Alimentation de dynamique/faibles résiduelles [63],[26],[40]

Microcontréleurs

Alimentation des LED faibles résiduelles [64],[28]

Energies renouvelables | faibles résiduelles [65],[46],[66],[671,[68],[391.[47]

Réseau DC embarqué faibles résiduelles [28], [69]

CEM/ Qualité d’énergie | faibles résiduelles [70], [71]

Les références citées plus haut sont de diverses natures. Elles sont composées de brevets,
d’articles de journaux et de conférences. La Figure 2-20 montre la répartition en fonction de la nature des
références en se basant sur les références citées ici. Cependant, la liste des références abordées dans ce
document reste non exhaustive et n’est qu’'une image de ce que l'on peut trouver dans les bases de
données.

B Article de Journal

B Article de conférence
Theése

H Brevet

Figure 2-20: Répartition des différentes formes de contributions

Les besoins dans chaque domaine d’application ont évolué avec le temps. Ainsi les références les
plus anciennes traitent de la qualité d’énergie et des accélérateurs de particules [10],[16]. Les sources les
plus récentes sont essentiellement dédiées au stockage d’énergie (EnR) [65]. Les applications de type
accélérateurs de particules se distinguent par le besoin supplémentaire de la rapidité accrue des
alimentations en dehors de la faible résiduelle souhaitée. Les alimentations des microcontrbleurs ont aussi
des besoins similaires avec des niveaux de puissance différents.

2.7.2 Les sources dédiées uniquement aux accélérateurs de particules

Pour les sources référencées concernant uniquement les accélérateurs de particules ou les

alimentations de charges de type électro-aimant, 29 sont a dénombrer dans ces travaux. Selon la littérature,
en insistant sur les topologies de convertisseurs a faibles ondulations résiduelles et larges bande passante
dédiées aux accélérateurs de particules, les mots clés les plus rencontrés sont :

— low ripple,

— high accuracy/ precision,

— high speed,

— fast response/ dynamique.
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

Ces points essentiels sont complétés par le besoin d’'une alimentation pouvant fonctionner dans les quatre
guadrants. Pour cela les mots clés supplémentaires sont :
— four quadrant,
— (quadratic DC converter,
— bipolar DC converter.
Et bien évidemment :
— magnet load,
particle accelerator.
L’évolution chronologique du nombre des publications depuis les années 80 est présentée a la Figure

2-21.
16
12
4 .
0 ]

1980-1990 1991-2000 2001-2010 2011- a nos
jours

Nombre de contributions
o

Année

Figure 2-21: Evolution des publications depuis les années 80

En électronique de puissance, le domaine des accélérateurs de particules est un marché de niche
comparé aux domaines comme l'automobile, I'aéronautique et encore plus récemment les énergies
décarbonées. Sur les 29 travaux dénombrés, 16 ont été publiés dans les années 1991 et 2000
correspondants sans doute a la phase de transition de la 29¢ génération vers la 3¢ génération de sources
de rayonnement synchrotron. 7 travaux publiés dans les années 2001-2010 correspondent a la phase de
mise en ceuvre et d’exploitation des synchrotrons de troisi€me génération. Pour rappel le synchrotron
SOLEIL a été mis en service en 2006 aprés quelques années de travaux. Parmi les 16 contributions des
années 1991 a 2000, une équipe de chercheurs canadiens (H. Jin,Y. Wag, G. Joos, D.A. Deib, S. Kim...)
a publié a elle seule 12 articles. La répartition des contributions par pays parmi les 29 est donnée a la
Figure 2-22. La contribution francaise et méme Européenne reste faible.

A\

@

Figure 2-22: Répartition des contributions par pays
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Chapitre 2 : Etat de I'art sur les convertisseurs a faible ondulation résiduelle et haute dynamique

2.8 CONCLUSION

Les convertisseurs a faibles résiduelles et haute dynamique rencontrés dans I'état de 'art sont
présentés dans ce chapitre. L’analyse des sources bibliographiques a fait ressortir d’autres domaines
d’applications de ces convertisseurs. Si ces autres domaines demandent des convertisseurs a faibles
ondulations résiduelles, la dynamique en sortie n’est pas souvent nécessaire. En se basant sur les solutions
topologiques trouvées, deux topologies de convertisseur bipolaire a faibles résiduelles et haute dynamique
sont proposées et étudiées dans le chapitre suivant.
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Chapitre 3 TOPOLOGIES PROPOSEES DE CONVERTISSEURS FAIBLE
ONDULATION RESIDUELLE ET LARGE BANDE PASSANTE
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

3.1 INTRODUCTION

L’état de l'art sur les convertisseurs bipolaires a permis de choisir le convertisseur quatre
quadrants en pont en H compte tenu de sa simplicité. Ainsi ce convertisseur filtré en sortie par une
cellule LC et piloté par une commande MLI bipolaire (MLI — C) sera la topologie de référence pour la
suite (Figure 3-1). Cette topologie sera nommée (PH) au fil des prochains chapitres. En outre, 'analyse
bibliographique montre que I'ajout d’'une structure compensatrice permet la réduction (voire I'annulation)
des ondulations de courants (ou de tensions) en sortie en injectant tout ou une partie de ces derniéres
en opposition de phase (Figure 3-2 a et b). Sur ce principe, une premiére topologie de convertisseur est
proposée (section 3.2) ou les parties actives des convertisseurs principal et de compensation sont
identiques. Seuls les éléments de filtrage différent et permettent la compensation. De cette derniére
découle une deuxieme topologie présentée a la section 3.3. Cette deuxieme topologie s’inscrit dans la
recherche de la réduction du nombre total de composants additionnels (surtout le nombre de
composants actifs). Les deux topologies proposées s’affranchissent des limites (source de tension et
boucles de régulation additionnelles, équilibrage de courant etc..) des topologies de convertisseurs a
faibles ondulations de tension/courant présentées au chapitre précédent. Dans la suite, les deux
topologies sont décrites dans cet ordre. Le dimensionnement et la validation expérimentale du principe
de base feront I'objet de ce chapitre.

Filtre de sortig
J. P ch
aft) "E1 l'g’h > =
o, N Cal
Co— () =V=c vp = v, Charge
Voe xe C. R,
L
E

) ML] 5 . ui”

Figure 3-1 : Topologie de référence

Convertisseur

Principal - Charge
(CP) AN N N At AN yd
Alc \/\.,c N NA NSt

\
\

Convertisseur ch
Compensateur N I+l
(CO)

Figure 3-2: Schéma de principe (a) et formes d’ondes (b) des topologies proposées

3.2 TopPoOLOGIE 1 : PONT EN H COMPENSE ACTIVEMENT (HCA)

La premiére topologie proposée fait I'objet de cette section. C’est un convertisseur en pont en
H compensé par un autre convertisseur du méme type (Figure 3-3 et Figure 3-4), d’'ou le nom de Pont
en H Compensé Activement (HCA). Le principe de fonctionnement de base de ce dernier est présenté
d’une part. D’autre part, une analyse fonctionnelle en fonction des niveaux de tension aux bornes des
composants passifs a chaque configuration des bras de transistors est aussi présentée dans cette
section.
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

3.2.1 PRINCIPE DE fonctionnement

Le schéma fonctionnel de la premiére topologie de convertisseur proposée est présenté a la
Figure 3-3. Elle est composée d’'un convertisseur principal (CP) et convertisseur compensateur (CC) en
pont en H. Un filtre passe-haut associé, composé des éléments L4, Ly, Ccq et Cg, est associé a CC. |l
lui permet de ne fournir que la composante alternative du courant dans les inductances du convertisseur
principal (L, et L, avec L, = L, = L). La commande du CC est en opposition de phase avec celle de
CP. Ainsi les ondulations de courant générées par CC sont parfaitement complémentaires a celles de
CP. Le courant de charge I, ne contiendrait alors qu’une composante continue, dans un cas idéal ou
les composants actifs et passifs sont parfaits et les signaux de commande des transistors parfaitement
alignés. Ce cas idéal ne pouvant étre obtenu dans la réalité, I'ajout du condensateur Cy, et du réseau
d’amortissement est encore nécessaire. En outre, dans la perspective de réduction de 'encombrement,
on pourrait imaginer mettre en sortie une seule inductance par convertisseur au lieu de deux.
Cependant, cette approche n’est pas fonctionnelle avec cette topologie. L'importance de cette
symétrisation des inductances du filtre de sortie est étudiée en Annexe 3 A.

Chaine principale |

: ’P "ch
JE, S, > ’ J_C T—>
L (CP) v, l € &= a v, Charge
VDC xe xs ’_RCa
E=
—0
EC1
(%]

?Ecz

Chaine compensatrice }

Figure 3-3 : Schéma fonctionnel du pont en H Compensé Activement (HCA)

(CP) (CC)
a(t) GE CE
D D D,
', Y : g, ?
Cy¢ S., 5 Sz Sc:1 D
D
% Q3| ? Q‘l 4 ch | o
E
p(t) MLI c>E2 orc?

Figure 3-4: Structure de commande du pont en H Compensé activement

La chaine principale de conversion est alors un convertisseur en pont en H filtré en sortie par
un filtre (LC) amorti par un réseau (C,, R;,). La chaine compensatrice est composée d’un second pont
en H et de deux composants passifs :

— L¢q et L, Les inductances compensatrices. Elles sont de méme valeur que les inductances L;
(L¢y = Le; = L) . Leur rble est de fournir le méme niveau d’ondulation Al que celui des
courants traversant L, et L,.

— Cc1et Ce, : Les condensateurs compensateurs. Leur role est de bloguer la composante continue
du courant dans les inductances L. afin que le compensateur ne fournisse que la partie
alternative des courants dans les inductances L;.
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

Enfin les bras des deux convertisseurs sont agencés pour que les ondulations de courants dans
les (L;) et (L. , C.; ) interconnectés soient en opposition de phase. Cette condition permet de vérifier
'équation (3-1 ). En outre, CP et CC sont pilotés par la méme commande MLI comme le montre la
Figure 3-4 et sont connectés en paralléle sur le méme bus DC (Figure 3-3).

Vp = —Vpc (3'1 )

3.2.2 Analyse du principe de base
La tension moyenne en sortie et aux bornes de la charge est donnée par la relation (3-2 ):

Vch = (2a - 1)'VDC (3-2 )

L, étant équivalente a L, la tension aux bornes d’une de ces inductances s’exprime par (3-3) :
Vi, = (Vo = Ven)/2 (3'3 )
Par la loi des mailles, la tension aux bornes des inductances compensatrices est donnée par (3-4).

VLCi — (VPc_VE:_ZVCEi) (3_4 )

En outre, sachant que les tensions moyennes aux bornes des inductances sont nulles, une
étude en valeur moyenne permet d’écrire la relation (3-5) :

(VPC) - Vch (3-5)

(VCCi> = 2

Si la tension aux bornes de la charge est constante et imposée par le convertisseur principal,

alors (Vp.) = =V, car les deux convertisseurs (CP et CC) sont pilotés en opposition de phase. La
tension moyenne aux bornes du condensateur est donc donnée par la relation (3-6).
Veeid = =V (3-6)

L’analyse du Tableau 3-1 donne les différentes phases de fonctionnement de CP et CC, avec
les états respectifs (passant ou bloqué) des transistors, pilotés en mode MLI - C. Ceci permet de mettre
en équation la tension aux bornes de chaque composant passif du filire de sortie. Dans cette analyse,
la tension aux bornes de la charge est considérée constante (sans ondulation résiduelle). Cela suppose
donc que la compensation est quasi parfaite.

Tableau 3-1: Analyse fonctionnelle du HCA

Phases (CP) (CO)
Q. et Q3. passants,
Vpe = _VDIC ‘
Pour que le principe fonctionne,
1) Q et Q, passants, I faudia quep' P
Ve =V, ;
t € [nT, (n + a)T] Vf‘ _ (qc_ DVp>0 Vi, = (@ = 1)Vp<0
Oun eN I lT La loi des mailles permet
P d’écrire :
VCCi = _VCh
Ic 1
Q.1 et Q.4 passants,
Vpe = Ve
Pour que le principe fonctionne,
2) Q2 et Qs passants, il faudqra quep: P
Ve = -V,
[(n + a)T’ (n + 1)T] VP — _a,DVC VLCi = aVDC
Ooun €N ILi . be La loi des mailles permet
P d’écrire :
VCCi = _VCh
Ic 1
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

La Figure 3-5 illustre les formes d’ondes de ce principe de base pendant les deux phases
essentielles de fonctionnement. De cette analyse du Tableau 3-1 découle la relation ( 3-7).

Vde === = e = o o ] — e o o e o e e -

-Vch ——=V, M

Vch ch |

-Vdc p=—=—=r ! Tm—=—x

(1) (2)
aVdc ‘ ‘ -
(1-a)Vdc
0
(a-1)Vdc
-aVdc

Ich

0 I\ 5
\/ \/_Ic
-~
I/

nTdec (n+a)Tdec (n+1)Tdec  (n+a+1)Tdec

Figure 3-5 : Forme d'onde du principe de base de la topologie : @ < 50%

Cependant I'analyse du Tableau 3-1 suppose que les transistors d’'un méme bras conduisent
de fagon alternée sans temps mort ce qui n’est pas réellement le cas. En effet, l'introduction d’un temps
mort entre la commande des deux transistors d’'un méme bras est indispensable pour éviter la
conduction simultanée. Une analyse dans les conditions réelles ainsi que l'influence des différents
paramétres de fonctionnement sont étudiées a la section 4.3.3 du Chapitre 4.

(VPC - Vch - ZVCci) VPc + Vch ( 3-7 )
VLci = 2 = 2

Le principe permet de vérifier les relations (3-8 ) et ( 3-9):
Ip={Ip)+Ip = I +1Ip (3-8)
Io=T; (3-9)
I» et I sont les parties alternatives des courants respectifs en sortie du convertisseur principal

et compensateur.

Lorsque les quatre inductances Lq, L,, L¢, L, SONt de valeurs rigoureusement égales, en se
référant a 'analyse du Tableau 3-1 et a l'illustration de la Figure 3-5, la relation ( 3-10 ) est donnée.
Toute I'efficacité du principe de fonctionnement de la compensation se base sur cette derniére relation.
Si elle est respectée, la compensation voulue sera totale.

h=-1 (3-10)
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

3.3 ToPoOLOGIE 2 : PONT EN H AuTOCOMPENSE (HAC)

L’analyse effectuée dans la section 3.2.2 et la description de la topologie HCA montrent que
pour assurer la compensation, la condition nécessaire est d’avoir au moins une paire de bras commutant
a chaque instant en opposition de phase. Cette condition est remplie par le pont en H de fagon
intrinséque quel que soit le point de fonctionnement. Cette remarque conduit a la deuxieme topologie
dont le schéma est donné a la Figure 3-6. Cette topologie s’affranchit du pont en H compensateur et
rend la structure finale plus simple et moins encombrante.

(CP)

5 [
E_’ v <
T— c
a
+ i == Ch
c |, 0% T Tw|| oo
o— Yoc xe | R
Ca
llEz ‘3

Figure 3-6 : Schéma de principe du pont H Auto-Compensé (HAC)

Le principe de fonctionnement étant inchangé, la tension aux bornes des inductances
compensatrices est donnée par (3-11):

_ (_VP - Vch - ZVCci) ( 3-11 )
Vv, =
cL 2
Sachant d’ores et déja que la tension aux bornes des condensateurs Cci V, = =V, , I'équation
(3-11) conduit & la relation ( 3-12) :
_ (_VP + Vch) ( 3-12 )
Lei — 2

De ces équations est déduite I'analyse suivante :

Tableau 3-2: Analyse fonctionnelle du HAC

Phases (CP

Q, et Q, passants, Q, et Q, passants,

(1) Ve =Vpe Vpe = =Vpc

t e [nT,(n+ a)T] Vi, =0 —a)Vpc>0 Vig=(@—1Vpc <0

I, 1 Ic |
Q, et Q3 passants, Q, et Q5 passants,

(2) Vp = =Vpe Vpe = Vpc

[(m+ a)T,(n+ 1T Vy, =—aVpc <0 Vig =aVpc >0

Ip | Ic 1

L’avantage de cette topologie réside dans le fait que les deux bras du pont en H commutent en
opposition de phase quel que soit le point de fonctionnement du convertisseur. En outre, la division par
deux du nombre total de composants actifs par rapport a la topologie HCA est un point crucial.
Economiquement, cela permet de diviser par deux le codt total des composants actifs et de commande
rapprochée associée. C’est aussi un moyen d’accroitre la fiabilité du convertisseur résultant et
d’optimiser son volume global.
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

3.4 DIMENSIONNEMENT

Le dimensionnement des composants passifs du filtre de sortie est proposé dans cette section.
Une démarche progressive a été adoptée. En effet, dans un premier temps, le dimensionnement du
filtre de la chaine de conversion principale a été abordé, suivi des éléments passifs du compensateur.
Quelle que soit la topologie, leurs valeurs restent les mémes donc aucune abstraction n’est faite en
fonction de la topologie.

3.4.1 Dimensionnement du filtre de la chaine directe de conversion

Dans cette section, le dimensionnement du filtre de la chaine principale est proposé. Dans un
premier temps la cellule LC est dimensionnée, suivie du réseau d’amortissement.

34.1.1 Lefiltre LC

Les composants passifs du HCA et du HAC sont dimensionnés a l'identique. Les inductances
L; et L.; doivent étre rigoureusement de la méme valeur (soit L; = L; = L) afin de garantir la méme
ondulation de courant dans ces derniéres. L’ondulation de courant en sortie dans le cas de la commande
MLI Classique (MLI — C) est donnée par I'équation ( 3-13).
ax(1—a)

Al = AILCi T 2L x Fiec

X 2Vpe (3-13)
La tension du bus DC (V,.) étant connue, L et F,,. sont les paramétres libres de I'équation
(3-13).

La capacité du condensateur Cy, est calculée pour garantir la plus large bande passante
possible, a partir de la relation (3-14) exprimant la fréquence de coupure du filtre formé par les L; et Cy,
dans la chaine directe, afin de respecter le critere de haute dynamique du cahier des charges. Soit

1

fo = onfomes - (3-14)

f,, doit étre au moins égale a la bande passante imposée par le cahier des charges. Cependant,
comme nous le verrons par la suite, le filtre passe haut de la chaine compensatrice doit étre bien
dimensionné afin de ne pas détériorer la bande passante imposée par le filire de la chaine principale
de conversion. L’effet de la valeur des composants passifs du compensateur sur la dynamique globale
du convertisseur est étudié dans la sous-section 3.4.2.

En outre, 'ondulation résiduelle de tension en sortie est donnée par la relation ( 3-15) .

AL, ax(1-a)
8Cxs * Fgec 16 X L X Cys X Fec

AV, = 5 X 2Vpc (3-15)

L’équation ( 3-15 ) montre qu’avoir une faible ondulation de tension résiduelle en sortie, implique
d’augmenter soit la fréquence de découpage soit la valeur des composants passifs. A contrario,
'équation ( 3-14 ) montre qu’assurer une bande passante élargie implique de diminuer la valeur des
composants passifs. Ayant choisi d’atteindre les performances de dynamique et d’atténuation que par
le filtre de sortie du convertisseur (sans I'apport de la régulation), la bande passante est liée a la valeur
des passifs ( 3-14 ) et I'atténuation liée a la fois aux passifs et a F;,. ( 3-15). Dans I'absolu, le mieux
serait d’augmenter la fréquence de découpage vers l'infini et faire tendre la valeur des composants
passifs vers zéro afin d’atteindre les deux objectifs simultanément. Cependant, cela est impossible car
nous sommes confrontés aux limites technologiques des composants de puissance et magnétiques et
aux limites techniques, notamment sur les aspects liés a la CEM. Cela montre d’ores et déja qu’un
compromis doit étre fait entre les objectifs du cahier des charges.
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

3.4.1.2 Amortissement du filtre de la chaine principale

Le réseau d’amortissement joue le réle d’amortissement des pics de résonance engendrés par
le filtre LC. Le réseau d’amortissement (R.,, C,) est dimensionné de la fagon suivante :

a- C,:apour but premier de bloquer la composante continue afin d’éviter des pertes Joule dues
au courant continu dans R,.

b- A la fréquence de résonance, I'impédance de C, doit étre plus faible que celle de R.,, afin que
cette derniére puisse jouer son rble d’'amortisseur.

c- Enfin, 'amortissement étant proportionnel a 'impédance caractéristique [72] (Z, = +/2L/Cxs),
posons : R¢, = nyZ,

d- Pour la suite du dimensionnement, posons : €, = n{Cx,

En se basant sur la topologie de référence, la fonction de transfert du filtre de sortie est donnée
par les relations (3-16) a (3-19):

ZL ’ p Za Z L ’

o—— N, > SR— °
J_c
a

Za
Vp Z st R % vc h vp 7 vch
L Ca L
0—- o) —— Il o

Figure 3-7: Impédance équivalente du filtre de la chaine principale

_Ven __ Za (3-16)
Fp(8) = V,  Zy+2Z,
1+ C,RcyS
Fp(s) = Lt (3-17)

ZLCXsCaRCaS3 + ZL(CXS + Ca)sz + CaRCaS +1

En remplacant R, et C, par leur définition proposée plus haut, la relation (3-17) devient (3-18).

1+ n1n2CXSZCS
n1n22LC§SZCS3 + ZLCXS(l + n1)5‘2 + n1n2CXSZCS +1

Fp(s) = (3-18)
1

N, 2LC23 Zcs3  2LCx (1 + ny)s? +1 (3-19)
1+ nny,CxsZes 1 +nny,CxsZcs

Fp(s) =

La fonction de transfert telle que présentée a la relation (3-17) et (3-18) possede 1 zéro et 3
pbles. Cependant, de I'’équation (3-19), posons :

nn,CxsZcs > 1V lafréquence, c’'est-a-dire que nyn, > w,/w.

Cette condition s’affranchit du seul zéro (1/C,R.,) et d’'un pdle de la fonction de transfert qui
sont de toute facon proches [73]. Cette condition permet aussi de simplifier 'équation (3-19) et de tendre
vers un systeme du second ordre (3-21) et (3-22).

1

nyn,2LC2.Zcs3 | 2LCys(1 + ny)s?
NNy CxsZcS NNy CxsZcS

Fr(s) = (3-20)

+1
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1
Fp(S) =
2LCxss? + (%JZLCXS)S +1 (3-21)
Fo(s) = :
N (T (3-22)
Wo2 nmn; W

Le coefficient d’amortissement est donné par la relation (3-23).

(+ny) (3-23)

2nyn,

De I'équation (3-23) est déduite la relation (3-24).

(1+ny)
ny = — (n11 (3-24)

Pour un systéme du second ordre, un dépassement de 5 % de la valeur finale est acquis pour,
¢ =+/2/2 ce qui conduit & la relation (3-25) :

1+ nq
n, = -
2= (3-25)

Pour un amortissement critique (¢ = 1) conduisant a la relation (3-26):

1+n
n = (3-26)

La Figure 3-8 montre I'évolution de n, en fonction de n; pour les deux valeurs particuliéres de

{. Cette figure donne la bande optimale d’amortissement. Elle établit également une relation entre n; et

n, en fonction du coefficient d’amortissement . Pour des valeurs fortes de n,, les amortissements

minimum et critique sont obtenus pour des valeurs respectives de 0.7 et 0.5. Ces valeurs sont vérifiees
par les équations (3-25) et (3-26) lorsque n, tend vers l'infini.

1.5

Amortissement minimum

{ décroissant
Filtre non amorti : Dépassement
important | |

(3]
< 0.7} p ;
Bande d'amortissement

0_5 - i ) I -
. i { croissant
Amortissement critique

Filtre trés amorti : Lent

10° 10’ 102

ny

Figure 3-8: Bande d'amortissement du filtre

La bande d’amortissement définie est bien confirmée par les diagrammes de Bode et les

réponses indicielles des Figure 3-9 et Figure 3-10. Les figures sont données respectivement pour n, =
1etn, = 10.
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Amplitude (dB)

Amplitude (dB)

Phase (deg)

Step Response

Bode Diagram : n, =1

0 1.6
20 ¢
-40
-60 - 1.2
; A
80 -g
"8 ‘ ‘ Bos
—=0.1 (n,=10) <
45 - e {=0.5 (nZ =2)
{=v2/2 (n, = 1.41) I
-90 —t (=) 0.4
135 - —=2  (n,=05)
-180 : . s 0
0.01 0.1 1 10 100 0
fifo Time (seconds)
b
(a) (b)
Figure 3-9 : Diagrammes de Bode (a) et réponse indicielle (b) : n; = 1
Bode Diagram : n, =10 ie Step Response
0 |
1.6
20 -
-40 14+
-60 1.2
-80 3 1 } /\ /\ /\VAV
100+ 2 4
0 ' 7 £0.8"
—7=0.1 (n_2=5.5) <
-45 —=05 (n_2=1.1) 0.6
7=J2/2 (n_2=0.78)
90 - —¢=1 (n_2=055) 0.4}
—=2 (n_2=0.5)
135 B 0.2
-180 - . 0 . 1
0.01 0.1 1 10 100 0
fifo Time (seconds)
a
(@) b)

Figure 3-10 : Diagrammes de Bode (a) et réponse indicielle (b) : n; = 10

Cette analyse a montré une relation entre la résistance d’amortissement paralléle et
l'impédance caractéristique du filire LC. En effet, en considérant les courbes précédentes, pour n, de
forte valeur (soit C, >» Cxs), assurer un d’amortissement de 5 % revient a poser R., = 0,7.Z.. Dans les
mémes conditions, 'amortissement critique est obtenu pour R;, = 0,5.Z.. Les diagrammes de Bode
ainsi que les réponses indicielles montrent aussi qu’un minimum de dépassement peut étre toléré afin

d’avoir une bonne dynamique.

3.42 Dimensionnement de la chaine compensatrice : CC + Passifs du compensateur

triangulaires du courant traversant (L¢;, C¢;), pour que la compensation soit la plus parfaite possible.

Les condensateurs C,; seront dimensionnés de telle sorte que la fréquence de coupure du filtre
passe-haut formé par les couples (L;, C¢;) Soit trés inférieure a la fréquence de découpage (Fyec)

1

(Zﬂ,/LCiCﬂ'

Faec

Posons we, = - soit :

c1

Co = ——e
G Loy X (21 X Fgec)?

& Fge.). Cela permettra de ne pas atténuer les ondulations basses fréquences
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

1) Le filtre passe-haut formé par le couple (L¢;, C;) doit étre dimensionné afin que la dynamique de la
chaine principale ne se soit pas affectée par I'ajout du compensateur. Si n., est le rapport entre la
fréquence propre de la chaine principale et la fréquence propre du filtre passe haut de compensation
(relation (3-28)). Alors la valeur des condensateurs C; est donnée par la relation (3-29). De cette
équation, posons I'équation (3-30)

1 1 (3-28)
27'[1/ LciCci Neo 27{1/ 2LiCXS
_ n?2LiCxs (3-29)
= — 57
L¢;
Cci = NpCxs (3-30)

La fréquence de découpage n’étant pas déterminée a cette étape, une analyse basée sur
I'équation (3-30) est proposée dans cette section. La Figure 3-11 montre les schémas équivalents du
filtre avec le compensateur associé.

Figure 3-11: Impédance équivalente du filtre compensé.

La fonction de transfert globale (F(s)) du systéme est donnée par I'’équation (3-31), le calcul de
cette fonction de transfert est détaillé en Annexe 3 B. L’équation (3-32) donne la fonction de transfert
du filtre non compensé obtenu pour Z;, —» o (C’est-a-dire que le filtre compensateur est déconnecté
du systéme). La fonction de transfert due uniquement a la compensation est présentée a I'équation
(3-33), déterminée en déconnectant le filtre principal du circuit (Z, — o). Cette fonction de transfert fait
apparaitre un signe négatif, image de I'opposition de phase entre les signaux du filtre principal et du
compensateur. Ceci est vrai quel que soit le mode de compensation (HCA ou HAC)

ZyoZo — 7, 7
F(S) — LC#a L“~a (3_31)
ZycZy+ 2,2, + 22,7,
F = —a Z _
(s) Z 12z, e > @ (3-32)
F __ _“a 7 _
(s) Z,+22,; 7% (3-33)

Une analyse en petits signaux de la dynamique du filtre associé au compensateur est faite par la suite.

3.4.2.1 |Influence des condensateurs C.; = N Cxs

La Figure 3-12 montre les diagrammes de Bode obtenus en variant N, de 1000 & 0.1. La phase
de ce diagramme est modulo 2. En premiére analyse, les atténuations du filtre compensé (HAC ou
HCA) sont nettement supérieures a celles du filtre non compensé. Soit une variation de -40 dB / décade
du filtre sans compensation, comparée a -80 dB / décade pour le filtre compensé. Quoi qu’il en soit, un
compromis doit toujours étre trouvé entre la contrainte de dynamique et celle de la résiduelle comme le
montrent les diagrammes de Bode. En effet, toute chose égale par ailleurs, plus grande sera la
fréquence de découpage, moindre sera la résiduelle en sortie. En outre, les valeurs des condensateurs
C.; influencent principalement la bande passante mais aussi I'atténuation du filtre résultant.

58

These de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

Bode Diagram

. iFrc Frc¢ Frp¢ J"Fr‘c yFrc

=2
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~~
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~ PH —~
— ~a

-
-~

~ =
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- — HAC

200 —

100 -

Phase(deg)
o

-100 -

-200 :
0.01

100

fIf
(o]

Figure 3-12: Influence du condensateur Cc; sur la dynamique et I'atténuation du filtre compensé

— Pourdesvaleurs de C,; > Cx; (N > 1), lafréquence de résonance du filtre (L¢;, Cr;) estinférieure
a celle du filtre (L;, Cxs), ( Fre < Frp). Ceci introduit des pdles lents conduisant a une premiére
cassure de - 40 dB / décade en basse fréquence. La fréquence de coupure du filtre compensé est
par conséquent plus basse, et donc la réponse temporelle lente. A contrario, cette condition permet
d’avoir une plus forte atténuation a fréquence de découpage identique. C. > Cxs permet de

satisfaire la relation 5 K Fyee-

1
7y LciCei
— Pour des valeurs de C; < Cxs (Ng < 1), les pbles dominants du systéme sont ceux introduits par
le couple de la branche principale (L;,Cxs). La fréquence de résonance du filtre (Lg;, Cc;) est
supérieure a celle du filtre (L;, Cxs), ( Fre > Fgp). La bande passante du systéme reste donc non
modifiée et améliorée selon la valeur de N,.

Néanmoins, le couple (L¢;, Cc;), lorsqu’il n’est pas amorti, fait apparaitre des pics de résonance
a la fréquence de coupure du circuit compensateur Fg. distincts de ceux du circuit principal Fgp. Lorsque
Frc €st au voisinage de Fgp, le filtre compensateur est amorti par le réseau (C,, Rc). Pour pallier cette
résonance, deux méthodes d’amortissement sont proposées et étudiées dans la suite de ce chapitre.

3.4.2.2 Amortissement du compensateur

Etant donné que ce sont les faibles valeurs de C,; qui permettent de respecter le compromis
atténuation/dynamique, I'étude réalisée concerne les N, de faibles valeurs (en I'occurrence 0.1 et
0.25). Deux méthodes d’amortissement sont proposées. La premiére comprend un amortissement série
qui consiste a ajouter une résistance RC., en série avec le couple (L¢;, Cc;) (Figure 3-13.a.). La seconde
est un amortissement paralléle qui se résume a ajouter, en paralléle, du condensateur C.; un réseau
(Ccq, RCeo)(Figure 3-13.b.).
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Q—>0
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Figure 3-13: Schémas possibles d'amortissement du compensateur : amortissement série (a),

amortissement paralléle (b)

— L’amortissement série consiste a ajouter les résistances RCc,; pour que limpédance Z.,.

formée par le triplet (L¢;, Cciy RCcq;) SOit bien amorti. Cette impédance définie par I'équation
(3-34) est choisie pour que le coefficient d'amortissement . . du couple (L;, C¢;) soit compris

entre [\/2—7 1]. Par la suite, ce coefficient est fixé é—i ce qui conduit a 'équation (3-35)

i+2(CCS+ 1
_ L cCcS?+RCcqCcS+1 _ We. ' We, (3-34)
Cc CcS ccS
L.
RCcq-serie = |2 C_l (3-35)
Ci

— Dans le cas de 'amortissement paralléle, le dimensionnement est effectué en se basant sur les

résultats de I'étude réalisée a la section 3.4.2. Ainsi la résistance d’amortissement est donnée
par (3-36) avec C¢q = 10 X C¢;. Contrairement a 'amortissement paralléle, la résistance RC;
d’amortissement série est parcourue par toute I'ondulation du courant de compensation. Malgré
sa faible valeur, elle sera donc une source de pertes supplémentaires pouvant dégrader le
rendement global du convertisseur. Les résultats comparatifs entre les filtres LC compensé ou
non, ainsi que le filtre LC compensé amorti, en paralléle ou en série, sont présentés a la Figure
3-14 pour N, = 0.25 et a la Figure 3-15 pour N,, = 0.1. Pour 'amortissement série, une
régression de I'atténuation de -80 dB / décade a -60 dB / décade est a noter. Cette diminution
est causée par lintroduction d’'un zéro dans la fonction de transfert, conséquence de la
résistance série.

Ci

(3-36)

'amortissement série, le raccordement paralléle ne détériore pas
l'atténuation. En effet, les -80 dB/déc sont toujours maintenus aux fréquences les plus élevées.
Par ailleurs, juste apres la fréquence de résonance, le diagramme de Bode montre que cette
solution permet d’atteindre une atténuation légérement meilleure que celle du filtre non
compensé. Au-dela, les deux courbes sont similaires. Néanmoins, la dynamique devrait aussi
étre légérement dégradée par ce mode d’amortissement.
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Diagramme de Bode
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Figure 3-14 : Influence de lI'amortissement du compensateur sur la dynamique pour Ncz = 0.25.

Diagramme de Bode
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Figure 3-15: Influence de I'amortissement du compensateur sur la dynamique pour Ncz = 0.1.

La Figure 3-16 montre une évolution du diagramme de Bode du filtre compensé amorti en série
pour de faibles a de fortes valeurs de RC,. Pour des RC, de faibles valeurs, on remarque que I'effet
de cette résistance série sur I'atténuation est repoussé en trés haute fréquence ou I'on passe d’une
atténuation de — 80 dB/décade a -60 dB/décade. Alors, siaucun RC., physique n’est pas mis en ceuvre,
les RC., peuvent provenir des résistances parasites équivalentes de I'inductance et du condensateur
du filtre passe haut et méme des résistances parasites équivalentes dues au routage. Ces résistances
contribueront certes a un amortissement naturel du filtre de sortie. Cependant, pour s’affranchir de I'effet
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de ces résistances parasites équivalentes, les composants doivent étre choisis soigneusement afin de
repousser 'effet sur I'atténuation en haute fréquence.

Diagramme gie Bode

o
g
/]

_____ Non Amorti ' ' RS s

Amortissement Série

Amplitude (dB)

200

100 -

Phase(deg)

[

—

o

o
T

-200 1 I I \ I
0.1 1 10 100 1000

fifo

Figure 3-16 : Diagramme de Bode du filtre compensé : Mise en évidence de l'effet des RC., Séries
croissantes

Les résultats des études effectuées plus haut montrent que, quelle que soit la topologie de
filtrage (HAC ou HCA amorti ou non, filtre LC non compensé), un compromis doit étre trouvé entre
dynamique et atténuation. A ces deux facteurs s’ajoutent d’autres critéres comme I'amortissement. En
effet, pour maximiser la dynamique, on peut étre amené a tolérer un dépassement minimum. Le choix
de la fréquence de découpage permettant d’atteindre les exigences du cahier des charges est aussi
primordial. Pour ce faire, une routine d’optimisation a été implémentée afin de choisir au mieux les
valeurs des composants permettant d’atteindre les performances souhaitées.

3.5 DYNAMIQUE ET ATTENUATION : UNE QUESTION DE COMPROMIS

Comme montré jusqu’a présent par les diagrammes de Bode, une dynamique élevée du filtre
de sortie ne peut étre atteinte sans agir sur I'atténuation en sortie toute chose égale par ailleurs. La
recherche d’'un compromis est donc nécessaire. Ceci s’apparente donc a un probléme d’optimisation
multi-objectifs (2 objectifs dans ce cas). Cela conduit donc & chercher les bonnes combinaisons de
variables permettant d’optimiser 'ensemble des fonctions de I'objectif. Pour ce type de probléme, la
recherche de solutions optimales est donc de mise, en I'occurrence, des solutions Pareto—optimales ou
la frontiére de Pareto qui définit la surface de compromis Figure 3-17.

w Solution optimale
o o Solution dominée

Frontiere de
Pareto

Objectif1

Objectf2

Figure 3-17 : Principe de la frontiére de Pareto
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En effet, les solutions appartenant a cette frontiere ne peuvent plus étre améliorées sur un
objectif sans détériorer les autres. La résolution du probleme revient donc a trouver cet ensemble de
solutions optimales.

L’approche « a posteriori » est adoptée pour la prise de décision. Cela consiste a faire intervenir
un décideur humain pour la prise de décision finale en aval du processus d’optimisation (aprés la
détermination de la Frontiere de Pareto). On distingue aussi I'approche « a priori » et I'approche
« interactive ».

3.5.1 Formalisation du probleme d’optimisation

Dans cette sous-section, la formalisation du probléme, est abordée, suivie de la présentation
des contraintes, des variables et les résultats issus de I'algorithme d’optimisation.

3.5.1.1 Les variables du systéme

Les variables du systéeme sont les suivantes :
1) Lesinductances L; et L;; sachantque L; = Lg; =L
2) Lavaleur du condensateur Cy, = C
3) Lavaleur du condensateur C, = nqy X Cy,

4) La résistance d'amortissement de la chaine principale R¢, = n, X /ZL/C

5) La fréquence de découpage Fp,,
Ncq

6) La valeur du condensateur C., fonction de la fréquence de découpage, soit C, = Tox@i o)
c dec

En récapitulatif, 6 variables sont a identifier (L, C,nq,ny, Fpec, N¢,)
Le vecteur de variables x = [L, C,ny, 1y, Fp., N¢, |; doit alors étre défini

Les limites supérieures (ub) a et inférieures (Ib) de ces variables sont nécessaires afin de
converger soit :
Ib<x<ub

3.5.1.2 Les fonctions objectifs

Les deux fonctions objectifs du probléme sont clairement identifi€es comme suit :

1) f;, correspondant & la dynamique, elle est fonction de la valeur de tous les éléments passifs du
systeme

2) f,, correspondant a I'atténuation, elle est fonction de la valeur des éléments passifs et de la
fréquence de découpage

3.5.1.3 Les contraintes

Trois contraintes sont identifiées :

1) une atténuation C,; d’au moins -73 dB a la fréquence de découpage (Att,.x = — 73 dB soit
une ondulation créte a créte de 13 mV) : Cette atténuation est la maximale de 150 kHz a
30 MHz (Figure 1-18).

2) untemps de réponse C, de 10 & 90% de moins de 8us (t, max = 8S) :
3) le maximum de dépassement C; tolérable est de 20% (D,,q = 20%) :

Ces trois contraintes se résument par le vecteur de contraintes d’inégalité non linéaire suivant :
— Attax
oo [
max

L’'optimisation consiste a trouver la meilleure combinaison des variables regroupées dans le vecteur x
permettant de respecter les contraintes du cahier des charges. Cela est formalisé comme suit :
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Min(f(x))sous les contraintes {le?xJ)c f gb avec f(x) = [f1(x), f2(x)]

Afin que la résolution du probléeme ne s’arréte pas a un minimum local, un algorithme
déterministe de type génétique est utilisé : Le solveur « Gamultobj » de Matlab. Le filtre a été modélisé
en amont sous Simulink. L’ensemble du processus est décrit par 'organigramme de la Figure 3-18.

b, ub,t_, V alidation Frontiére de Décision
min .
Dm ax’ Attm ax Gamultobj( simulink Paréto finale

Figure 3-18: processus de la routine d'optimisation
3.5.2 Résultats de I'optimisation

Pour la fréquence de découpage, 'algorithme a tendance a choisir la limite extréme de la
fréquence quelle que soit la contrainte imposée. Ce qui est plutdt logique car aucune autre contrainte
n'est liée a Fy,. si ce n’est 'atténuation. Dans la perspective d’'un convertisseur ayant un rendement
acceptable a faible puissance, la fréquence de découpage a été fixée a 400 kHz, soit a environ une
décade de la bande passante du filtre passe bas formé par I'ensemble du systéme de filtrage en sortie
du convertisseur (BP =~ 40 kHz). Cette fréquence est relativement faible pour respecter les contraintes
de rendement (Les pertes et les rendements sont évalués a la section 4.5 du Chapitre 4). D’autre part,
elle est aussi loin de la résonance ferromagnétique des composants magnétiques. Cette valeur de Fp,.
est aussi compatible avec les technologies de composants de puissance disponibles dans le sens ou
elle permettra d’avoir des températures de jonction moins importantes, ce qui a une incidence sur la
fiabilité des transistors. Ce choix de fréquence de découpage est effectué pour tirer le meilleur de
l'algorithme d’optimisation. En effet, la fréquence de découpage pourrait bien évidement étre fixée a la
valeur plus haute possible et choisir les valeurs des passifs permettant d’'atteindre les objectifs de
dynamique. Dans ce cas, le processus d’optimisation et méme la recherche d’'une nouvelle topologie
de filtrage n’aurait aucun intérét. Le front de Pareto de I'optimisation du probléme d’optimisation est
donné a la Figure 3-19.

Pareto front

20 T T T T
o
18 et . . . . |
* Point de fonctionnement choisi
16 * J
— *
g * §
c
i S t&* 2 g
) <
% 12 | = g ** .
n ° E ’!’k
£ S S Fok
10 =35 *‘&,*** Temps de montée -
> ¢ maximum
8 M
Meilleure atténuation
S) % * oy
6 1 i Il L 1 1

-95 -90 -85 -80 =75 -70 -65
Atténuation(dB)

Figure 3-19: Front de Pareto Atténuation Vs Dynamique calculée

Le point de fonctionnement retenu pour atteindre les objectifs est marqué sur la Figure 3-19.
Ce point de fonctionnement se situe bien évidement dans la zone (S) de compromis
dynamique/atténuation de la Figure 3-19. Cependant la dynamique a été un peu plus privilégiée au
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

détriment de I'atténuation. Néanmoins, le niveau d’atténuation de ce point reste toujours inférieur a
I'objectif. La combinaison des variables correspondant a ce point est la suivante :

[L, €, ny,np, Fpee, N, | = [5 1H, 2 pF,12.5,0.9,400 kHz, 47]
Ces résultats conduisent aux valeurs de composants passifs suivants :

[L.C,Cy R, C.| = [SuH,2)F, 25uF, 20, 1. 5pF]

Diagramme de Bode
ol . o B R B |
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— PH 7

\
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107" 10° 10" 102 103 10* 10°
Freq(kHz)

Figure 3-20: Diagramme de Bode issu de I'optimisation

Les diagrammes de Bode issus des valeurs retenues sont présentés a la Figure 3-20. Le filtre
compensé présente une atténuation de -75 dB a la fréquence de découpage (400 kHz) et la chaine
directe seule présente une atténuation de -42 dB. Pour atteindre les mémes performances que le filtre
compensg, la fréquence de découpage Fy.. de la chaine directe devrait étre de I'ordre de 2 MHz. Un
zoom autour des fréquences de coupure montre une différence d’un peu plus de 5 kHz a 'avantage du
filtre compensé. Cependant, en relachant la contrainte d’amortissement sur la chaine directe (filtre
principal non compensé), la méme performance de bande passante peut étre atteinte. En effet les
valeurs sont optimisées pour le filtre compensé. Cependant, de facon évidente, méme si le filtre non
compenseé est optimisé pour atteindre les mémes performances de bande passante (dynamique) que
le filtre compensé, en termes d’atténuation, il ne pourra jamais égaler le filtre compensé vu les pentes
du diagramme de Bode.

3.6 MISE EN GEUVRE EXPERIMENTALE

Les résultats présentés dans cette section sont obtenus a vide afin de ne mettre en évidence
que l'efficacité des filtres. Par ailleurs, vue la valeur des composants du filtre et de la charge, la charge
ne devrait influencer ni la dynamique ni 'atténuation du filtre comme le montre I'étude proposée en
Annexe 3 C. Pour les résultats issus de la simulation, une modélisation préalable des composants
passifs du filtre de sortie a été effectuée a I'analyseur d’impédance. Les modéles extraits ont été
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Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

implémentés dans le logiciel de simulation (LTSpice). Une comparaison entre la simulation et les
résultats expérimentaux est aussi présentée.
3.6.1 Maquette de validation

Le synoptique du banc d’essais pour la validation expérimentale est donné a la Figure 3-21. Le
banc d’essais correspondant est donné a Figure 3-22.

6 '
£ )
Alir}{n‘ve:s Bus DC
PWM_H
Commande éloingnée commande ra 5 ]
pprochée Hacheur + Filt
DSP i TM8320F28379D PWM_L — o=
o—MM___o

Carte de puissance

Rapport cyclique

c
Vch

Céble USB
Ip
1

Convertisseur
Principal

MATIAB | = 8 LR
SIMULINK N " - ovedss Filtre Compensatour

Figure 3-21 : Synoptique du banc d'essais

Oscilloscope
R ' -~ = __ﬂ

]

| » ““
Alimentation '? Alimentation

. Drivers . Carte de puissance a Carte de commande DC puissance

Figure 3-22: Photo du banc d'essais

66

These de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Chapitre 3 : Topologies de convertisseurs faible ondulation résiduelle et large bande passante proposées

Mesure Vos

OEcz scz

(c) (d)

Figure 3-23 : Carte de puissance (a), configuration initiale en HCA de la carte de puissance (b),
reconfiguration en PH (c), reconfiguration en HAC (d)

Le convertisseur est contrélé en temps réel via le processeur de signal TMS320F28379D d’'une
fréquence d’échantillonnage de 200 MHz nécessitant un ordinateur pour l'interfagage via Simulink. La
fréquence de découpage, le rapport cyclique et le temps mort sont des parametres réglables. Le
processeur et I'ordinateur intégrent la commande MLI éloignée. Les ordres de commande recus de cette
derniére permettent de piloter les transistors du convertisseur au travers des drivers de la commande
rapprochée. Pour des raisons de flexibilité, c’est la topologie HCA qui est implantée sur la carte de
puissance. Ainsi, a partir de cette topologie, on peut reconfigurer la carte pour fonctionner en PH
(topologie de référence) ou en HAC comme le montrent les schémas de la Figure 3-23 b, c et d. Dans
ce chapitre, la validation ne concerne que les topologies sans considérations technologiques sur les
composants.

3.6.2 Instrumentation

L’oscilloscope utilisé pour I'acquisition des données est le DPO 7104 de Tektronix. Sa bande
passante est de 500 MHz. La sonde de tension différentielle utilisée est TDP0500 ayant une bande
passante de 500 MHz. Elle peut mesurer des signaux d’un temps de montée minimum de 0.7 ns. Cette
bande passante est suffisante pour détecter les dynamiques attendues (de I'ordre de 40 kHz, soit un
temps de réponse en us Le courant dans les inductances est mesuré par une pince ampéremétrique
Tektronix (TCP0030) d’'une bande passante de 120 MHz. Une boucle filaire est préalablement intercalée
entre le bras et l'inductance afin d’assurer la mesure des courants Figure 3-23 a.

3.6.3 Dynamique : Simulation Vs expérimentale

Pour ne mettre en évidence que le temps de montée du filtre, les mesures sont effectuées a
vide et en boucle ouverte. Le déclenchement est effectué en mode « single » sur le front montant de la
tension Vg,. Les résultats temporels illustrant la dynamique sont présentés a la Figure 3-24 sur un
échelon de 0 & 12 V environ (soit une variation du rapport cyclique du convertisseur de 50 a 75%). Le
temps de montée de 10 a 90 % du filtre compensé est inférieur a 7 us (8 s selon le cahier des charges).
Les résultats expérimentaux sont confirmés par ceux obtenus par simulation (Figure 3-25).
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Mesures Expérimentales
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Figure 3-24: Mise en évidence de la dynamique du filtre compensé : Mesure expérimentale
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Figure 3-25: : Mise en évidence de la dynamique du filtre compensé : Simulation LTspice
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Mesures expérimentales

T :
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Figure 3-26: Comparaison de la dynamique du filtre compensé et non compensé, offset de -0.4 V

Le Tableau 3-3 dresse une comparaison entre les temps de montée de 10-90% expérimentaux
et simulés. L’écart relatif par rapport a celui de la simulation est d’environ 10%. Cet écart montre
néanmoins que les mesures sont trés proches de la simulation. Les différences peuvent étre
essentiellement dues a la chaine d’acquisition des données expérimentales d’'une part ; d’autre part, les
résistances parasites équivalentes dues au routage peuvent étre aussi source de cette différence.

Tableau 3-3: Comparaison de la dynamique simulée et expérimentale

Expérimentale Simulée Ecart relatif
(us): a (us): b (%):(a—b)/a
Temps de montée
10-00% - HAC 6.24 5.6us 10

Comme le montre le diagramme de Bode de la Figure 3-20, la réponse temporelle du filtre
compensé est moins amortie que celle de la chaine directe (Figure 3-26). Les évolutions temporelles
des courants I et I, montrent les contributions de chaque partie a la dynamique. En effet le courant
dans les L; est moins oscillant que celui dans I'inductance du compensateur (L) en régime transitoire.

Ceci est bien évidemment dd a la structure non amortie du filtre compensateur.

L’effet du condensateur C. sur la dynamique, évoqué a la section 3.4.2.1 et dans les Figure
3-15 et Figure 3-14 est montré sur les Figure 3-27 et Figure 3-28. Ceci confirme que le choix d’'une
valeur élevée pour C; influence nettement la dynamique du systéme mais aussi 'amortissement.

Les pointes de courant dans les inductances lors des échelons de rapport cyclique deviennent
plus importantes pour des valeurs croissantes des C, (Figure 3-27 a et b). Ces surintensités peuvent
endommager le convertisseur si elles ne sont pas maitrisées. Si de fortes valeurs de condensateurs
devaient étre utilisées, un amortissement serait nécessaire. Par ailleurs, les consignes de courant étant
rafraichies toutes les 100 ps (soit une fréquence de 10 kHz) alors, méme si les pointes de courant sont
de courte durée, elles sont susceptibles de se répéter a une fréquence relativement haute.
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HAC : Cci = 15uF (Mesures expérimentales) HAC : CCI = 150|1F (Mesures experlmentales)
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Figure 3-27: Mise en évidence de l'effet des condensateurs C, sur le filtre compensé non amorti :
NCZ = 7.5 (a.), NCZ = 75

HAC : Mesures expérimentales
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Figure 3-28 : Mise en évidence de l'effet du condensateur Cc sur la dynamique, offset de -0.4 V

La Figure 3-29 montre I'effet de 'amortissement paralléle évoqué a la section 3.4.2.2 sur la
dynamique du systéeme. Les valeurs des composants d'amortissement sont: (R, Ceq) =
(1.2 Q, 15 pF). La différence entre les temps de montée de 10 & 90 % est d’environ 8 ys a I'avantage du
filtre non amorti. Pour la suite, un filtre compensé non amorti sera mis en ceuvre.
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Mesures expérimentales
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Figure 3-29 : Effet de I'amortissement du compensateur sur la dynamique
3.64 Comparaison des tensions résiduelles en sortie

La Figure 3-30 présente les résultats expérimentaux et simulés de la tension résiduelle en sortie
du convertisseur. La Figure 3-31 illustre les résultats de la tension résiduelle en sortie du filtre compensé
par mesure expérimentale et simulation. Sur ces figures, le convertisseur est piloté en mode MLI
Classique (MLI — C). Le rapport cyclique est fixé & 50 % afin d’atteindre 'ondulation maximale en sortie.

PH: Mesures expérimentales PH : Simulation LTSpice

50 . 50
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H g i
S of g o I I
S o
'—

50 ! . ! > -50 I L .

-20 -10 0 10 20 160 170 180 190 200

Temps(ps)

time(ps)

Courant(A)
o

Courant(A)
o

-2 L L L 2 I L I

-20 -10 0 10 20 160 170 180 190 200

; Temps(ps) time(ps)

: 1 ,

s s —
c o ch
.2 0 g 0 VAV
€ | | | s | | |

-20 -10 0 10 20 160 170 180 190 200

Temps(ps) time(ps)
(a) (b)

Figure 3-30: Mise en évidence de l'atténuation de la tension résiduelle en sortie du pont H non
compensé : Mesures (a) simulation(b)
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HAC: Mesures expérimentales HAC: Simulation LTspice
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Figure 3-31:Mise en évidence de l'atténuation de la tension résiduelle en sortie du pont H
compenseé : Mesures (a) simulation(b)

Les résultats montrent une diminution considérable de I'ondulation résiduelle en sortie du filtre
compensé. Une analyse fréquentielle de d’ondulation résiduelle, obtenue par mesure expérimentale,
présentée a la Figure 3-32 (a), confirme cette tendance.

F =400 kHz
dec
500 : ; 30 —————
VCh : Ll VCh
400 \ _:ic 25 parsssssansass e HAC:F, =04 MHz| -
_____ CISPR11 A E ’_PH:Fdec=1'2 MHz
~ 20 i |==CISPR11A 1
> :

E300¢ E :
c c 15 .
0 x37 o .
S R R L ILLL TILLITIITITI T P rIrPrrrr e
S 200 | S
[ 10+

100 ] 5r

0 T A — 0r ]
6 7 5 6 7
10 10 10 10 10
Freq(Hz) Freq(Hz)
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Figure 3-32: Comparaison de la FFT de la résiduelle de tension du convertisseur compensé et non :
Mesures expérimentales

En effet un facteur de 37 au premier harmonique (a la fréquence de découpage) est a noter
entre le filtre compensé et non compensé. La FFT donne une amplitude de 6.15 mV soit une ondulation
créte a créte de 12.3 mV, ce qui est inférieur aux 13 mV attendus selon la contrainte imposée par
I'algorithme d’optimisation. Ainsi notre dispositif respecte trés bien la norme CISPR 11 qui impose une
ondulation créte a créte de 25 mV a Fp,. = 400 kHz.
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Une comparaison est faite a la Figure 3-32 b pour une fréquence de découpage de 1.2 MHz
avec le filtre non compensé et a 400 kHz en mode compensé. Ceci montre, qu’a dynamique quasi
identique, pour atteindre les mémes tensions résiduelles en sortie, il faudra multiplier par au moins trois
la fréquence de découpage du filire non compensé. Toutefois, 'augmentation de Fp,. fait apparaitre
des pics de résonance en haute fréquence dus a I'excitation de certains modes. Ces pics de résonance
auront bien évidement des conséquences négatives sur les performances CEM du convertisseur.

Une comparaison de la résiduelle de la topologie HAC obtenue par simulation et expérimentale
est proposée au Tableau 3-4. L’écart relatif par rapport a celui de la simulation est d’environ 29%. Cet
écart montre une certaine divergence entre la simulation et les mesures expérimentales. Les causes de
cette divergence sont étudiées dans le chapitre suivant. Néanmoins, le principe de fonctionnement de
la topologie HCA et HAC est validé et permet d’atteindre de meilleures performances que la topologie
de référence.

Tableau 3-4:Comparaison de la résiduelle obtenue par simulation et expérimentale

Expérimentale Simulation Ecart relatif
(mV):a (mV): b (%) : (a—b)/a
Résiduelle HAC 12.3 8.8 28.5%

3.6.5 Tension résiduelle en fonction de la stratégie de commande

Le type de modulation par largeur d’'impulsion (MLI) peut étre exploité afin d’améliorer la tension
résiduelle en sortie, comme montré a la section 2.6 du Chapitre 2. Ainsi, dans cette section une
comparaison est faite entre la commande MLI Classique (MLI — C, ou commande MLI bipolaire) et MLI
Entrelacée (MLI — E encore appelée commande MLI unipolaire) pilotant le convertisseur pont H. Pour
se situer a I'ondulation maximale de tension en sortie, le rapport cyclique est fixé a 50 % pour la
commande MLI — C et 75 % (ou 25%) pour la commande MLI — E. En sortie du convertisseur, les filtres
sont compensés (HAC) ou non compensés (PH). Une comparaison entre les formes d’onde du
convertisseur non compensé piloté dans les deux modes est présentée a la Figure 3-33. Tous les

résultats présentés dans cette section sont issus de mesures expérimentales.

Pont H non compensé, MLI-C : 400 kHz (Mesure)
T T T T T T T

a
=]
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Figure 3-33: Forme d'onde de la commande MLI-C et MLI-E sur le convertisseur Pont H non
compensé : Mesures expérimentales

La commande MLI-E permet un doublement de la fréquence apparente de la tension V, ce qui
favorise une plus faible ondulation résiduelle de tension en sortie du convertisseur. L’amplitude créte a
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créte de I, est analysée, a la Figure 3-34-a, pour différentes valeurs du rapport cyclique. Une
comparaison des FFT des ondulations résiduelles en sortie, dans les deux modes de commande du
convertisseur non compensé, est donnée a la Figure 3-34-b. Cette figure montre qu’avec uniquement
la commande MLI - E, le maximum des harmoniques du pont H non compensé peut étre réduit d’un
facteur 10. Cela est bien loin du facteur 37 que procure la compensation (Figure 3-32).
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Figure 3-34 : Pont H non compensé : Ondulation du courant dans les inductances en mode MLI-C et
MLI-E (a) et la comparaison de la FFT résiduelle en mode MLI — C et MLI — E obtenue par les
Mesures expérimentales.

La commande MLI—E décale I'amplitude maximale des harmoniques au double de la
fréquence de découpage (Figure 3-34-a), mais 'amplitude de la raie a la fréquence de découpage est
non nulle. Cela peut provenir d’'une synchronisation imparfaite entre la commande des deux bras. Cette
non synchronisation peut elle-méme étre une conséquence du retard da a la partie commande éloignée

(déphasage Iégerement différent de 180°). Elle peut étre aussi due a la commande rapprochée (retard
dans de la propagation des signaux dans les drivers).
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Figure 3-35 : Comparaison de la FFT de la résiduelle de tension en sortie du HAC/HCA en mode

MLI — C du PH en mode MLI - E. (a), comparaison du HAC/HCA piloté en mode MLI —E et MLI - C
(b) : Mesures expérimentales
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Pour réduire I'ondulation résiduelle en sortie, le pont en H de la topologie HAC est piloté en
mode MLI - E. Les résultats obtenus sont montrés en Figure 3-35 —a et b.

Ces résultats montrent que les spectres de V., issus de la commande MLI—-E sont
considérablement bruités dés le Mégahertz Figure 3-35 — a et b. Ceci peut s’expliquer par I'excitation
de certains modes avec cette stratégie de commande. Une analyse CEM plus poussée de cette
stratégie de commande est proposée a la section 5.6.2 du Chapitre 5.

3.7 CONCLUSION

A partir du principe de compensation existant dans I'état de I'art, une topologie de convertisseur
a compensation d’ondulation résiduelle de courant en sortie d’'un convertisseur pont H est proposée.
Une deuxiéme topologie, intégrant deux fois moins de composants actifs, est ensuite mise en avant.
L’étude de cette derniere montre qu’'un compromis doit étre trouvé entre la dynamique et la tension
résiduelle du filtre de sortie, tel un probléme d’optimisation au sens de Pareto. Une routine d’optimisation
implémentée sous Matlab a permis de trouver une série de valeurs de composants permettant
d’'atteindre simultanément les deux objectifs (dynamique et atténuation). La mise en ceuvre
expérimentale de ces valeurs a permis de valider le principe de fonctionnement et les deux objectifs du
cahier des charges sur un convertisseur fonctionnant a vide. Néanmoins, une étude plus approfondie
du principe, prenant en compte I'ensemble des aspects techniques et technologiques, est proposée au
chapitre suivant.
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Chapitre 4 INFLUENCE DES DIFFERENTS PARAMETRES
FONCTIONNELS SUR L'EFFICACITE DES TOPOLOGIES PROPOSEES
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

4.1 INTRODUCTION

Une analyse plus détaillée des performances des deux topologies proposées dans le chapitre
précédent est effectuée dans la suite. Dans un premier temps, l'influence de la polarisation et de la non
linéarité des circuits magnétiques, faisant partie intégrante des inductances, est analysée. Elle est suivie
de l'impact de la dispersion de la valeur des inductances. L'effet du temps mort en fonction de la
technologie des composants de puissance (MOSFET Si / GaN HEMT) est ensuite abordé. Pour chaque
effet, une piste de solution est proposée. L’analyse et de la répartition des pertes et donc du rendement
des topologies sont aussi abordées a la fin de ce chapitre. En plus de la comparaison topologique, une
comparaison technologique est aussi proposée.

4.2 COMPOSANTS MAGNETIQUES

Les composants magnétiques, en I'occurrence les inductances de filtrage, font partie intégrante
des deux topologies proposées. L’efficacité des topologies est donc tributaire de ces composants. La
maitrise technologique de ces derniers est un point crucial pour obtenir des performances élevées de
rendement de conversion. En dehors des éléments de support mécanique et de raccordement, une
inductance est composée de deux parties essentielles : le bobinage et le circuit magnétique.

Le bobinage est constitué de fils conducteurs. En fonction de l'application, la section des
conducteurs doit étre soigneusement choisie afin de minimiser les pertes joules dues au courant DC.
Outre ces pertes, les sections et les technologies des conducteurs et leur disposition autour du circuit
magnétique doivent étre également bien choisies afin de minimiser les pertes AC dues aux effets de
peau et de proximité, qui dépendent de la fréquence, de la perméabilité (u) et de la conductivité (o) du
conducteur choisi. La relation ( 4-1 ) donne la formule de I'épaisseur de peau qui modifie la répartition
de la densité du courant de facon non uniforme et contribue a I'accroissement de la résistance du
conducteur en fonction de la fréquence. Cela sous-entend qu’en fonction du matériau et de la fréquence
(f), un certain diamétre de conducteur doit étre choisi pour limiter 'augmentation de la résistance en
AC.

1

Juonf (4-1)

En second lieu, le rdle du circuit magnétique est de canaliser le flux d’induction créé par le
bobinage. Pour mieux le canaliser et avoir des valeurs d’inductances relativement élevées, des circuits
magnétiques de fortes perméabilités relatives (u,.) sont employés. Le choix de ce matériau dépend aussi
de 'application, notamment de la fréquence de fonctionnement (HF ou BF) et de I'ondulation de courant
qui traverse l'inductance. Ces deux parameétres permettent de choisir la bande passante du matériau
magnétique, I'ondulation de champ acceptable et les niveaux de pertes acceptables. Notre application
étant plutdt HF, les ferrites a large bande passante sont les meilleurs candidats. Les ferrites a base de
Ni-Zn (BP € 110 MHz,100 MHz[) et Mn-Zn (BP =~ 10 MHz) sont de bons candidats.

5=

Cependant, lorsque le matériau de canalisation baigne dans le champ magnétique H créé par
le conducteur, il se polarise. La grandeur caractérisant cette aimantation est J.

Les équations présentées dans [74] montrent que le p, dépend a la fois de H et de J. En tenant
compte de la non-linéarité des composants magnétiques, deux inductances polarisées (aimantées) de
fagons différentes sont susceptibles d’avoir des valeurs d’inductance distinctes. Ceci dépend bien
évidemment des caractéristiques du matériau magnétique, notamment de sa courbe de polarisation et
de sa caractéristique B(H). La Figure 4-1 donne I'évolution de la perméabilité (u,.(H;)) d’'un matériau
magnétique autour d'un point de polarisation H;. Par ailleurs, contourner I'effet de la non-linéarité de p,
revient a tendre cette derniére vers 1 (soit a faire du bobinage a air). Néanmoins, ces genres de
bobinage ne garantissent que des inductances de faibles valeurs. Non seulement ce dernier point, ce
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

sont des inductances a fort rayonnement électromagnétique pouvant détériorer les performances CEM
du convertisseur final.

T T T T

=== |Induction dans le vide [T] A
=== Polarisation [T]

Induction résultante [T]

peHITI
Figure 4-1 : Effet de la polarisation [74]
4.2.1 Mise en évidence expérimentale de I'effet de la polarisation

Comme évoqué plus haut, le courant DC de polarisation joue un rdle considérable sur la valeur
des inductances d’'un bobinage enroulé autour d’un circuit magnétique. Les deux types d’inductances
implémentées sur les topologies étudiées au chapitre précédent sont traversées par des courants de
valeurs différentes. En effet les inductances L; sont parcourues par un courant DC (I.) plus une partie
AC (I4¢) tandis que les inductances L¢,ne sont parcourues que par un courant I,c. Elles sont donc
polarisées de fagons différentes. Pour mettre en exergue I'effet de la polarisation, deux inductances ont
été choisies. L'une dont la valeur varie fortement avec le courant DC de polarisation (Figure 4-2 a) et
l'autre dont la valeur d’inductance varie trés faiblement (Figure 4-2 b). Leurs caractéristiques en fonction
du courant et de la fréquence et leur référence sont données aux Figure 4-3 a et b. Elles sont
caractérisées par I'analyseur KEYSIGHT E4990A aprés calibration en Open/Short/Load (50 Ohms).

@MPL-AY1265-5R6 @IHDM1107BBEV5R6M20

Incertitude +/-20%
Données datasheet| |

[=2]
T

(-]
T

(3]
T
[3,]
T

IS
T
I
T

w
T

Inductance(uH)
w

N
T

Inductance(pH)

N
T

-
T
-

Incertitude +/-20% |
== Données datasheet

o
o

o
= |
o

20 30 40 10 20 30 40

0
Courant(A) Courant(A)
(a) (b)

Figure 4-2 : Mise en évidence de la polarisation sur deux inductances du commerce prenant en
compte la tolérance de +/-20 % des constructeurs
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@ MPL-AY1265-5R6 @ IHDM1107BBEV5R6M20

200
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-50

1oL L | . =100 al . . I .
2 4 6 8 10 100
10 10 10 10 102 104 108 108

Freq(Hz) Freq(Hz)
(a) (b)

Figure 4-3 : Impédance des deux inductances étudiées

422 Effet du courant de la polarisation des inductances sur I'efficacité

Ces deux références d’inductances sont implantées dans la topologie HAC pour trois points de
fonctionnement (a vide, 1 A et 10 A). La somme des courants dans les inductances principales (/) et
dans les inductances compensatrices (I;) est présentée afin de mettre en évidence les effets. En outre,
les ondulations de courant dans les inductances principales (Ip_,.) et compensatrices (I-) sont aussi
présentées. Pour ces mesures, le rapport cyclique est fixé a 75%, la variation du courant de charge est
obtenue par la variation d’une charge résistive en sortie (Figure 4-4). Nous avons procédé ainsi afin de
fixer les ondulations de courant quel que soit le courant de charge et de nous placer dans des conditions
idéales de comparaison.

(CP)
L’ "p 'ch Charge
a=0.75 S B D P s [ N e S A > I, 9 Resistive
L L Variable
2 &l Ca
c2 —
co— (Y) == | |  Qe===== A = Q====- i c = Vm
‘E c1 = | R,
L]
o ] MLI J
2

Figure 4-4 : Schéma de mise en évidence de l'effet de la polarisation

4.2.2.1 Mise en ceuvre de l'inductance référencée MPL-AY1265-5R6

Les Figure 4-5 a, b et ¢ présentent les résultats obtenus a vide, a 1A et 10A. A vide, le niveau
d’'ondulation dans les inductances principales (Lp) est quasiment identique a celle des inductances
compensatrices (Lqp). Au fur et a mesure que le courant augmente, on observe que I'ondulation de
courant dans les inductances L, est supérieure a celle dans L.. Cette différence est manifeste sur la
somme des deux courants dans les deux inductances (I, + ;). Cette somme, image de la
compensation, augmente avec la montée en courant de charge. Cela est dQi a la diminution de la valeur
de cette inductance avec le courant DC comme le montre la Figure 4-2 a. Malgré la présence du
condensateur Cy, jouant le réle de filtre de I'ondulation résiduelle de courant restante (Ip_,c + I¢),
'ondulation résiduelle de tension en sortie est nettement dégradée. La Figure 4-5 ¢ montre I'évolution
de 'ondulation résiduelle de tension a I, donné normalisée par rapport & un fonctionnement a vide.
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Ich=1A @ MPL-AY1256-5R6
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Figure 4-5 : Mise en évidence de l'effet de la polarisation sur la premiére inductance a vide (a) a 1A
(b) et & 10A (c) et I'évolution de I'ondulation résiduelle (fondamental) en fonction du courant de
polarisation normalisé par rapport a 'ondulation a vide (d)

4.2.2.2 Mise en ceuvre de I'inductance référencée IHDM1107BBEV5R6M20

Comme précédemment, 3 points de fonctionnement sont exploités (A vide, 1A et a 10A). Les
résultats sont respectivement présentés aux Figure 4-6 a, b et c. La valeur de cette inductance étant
faiblement dépendante du courant de polarisation les ondulations de courant dans L, et L, ont
guasiment le méme niveau quel que soit le courant de charge. De ce fait, la somme du courant
Ip_4c + I reste quasiment constante et vaut I.,. L’'ondulation résiduelle de tension en sortie est aussi
identique quel que soit le courant de charge comme le montre Figure 4-6 d. Cette figure montre en effet
le rapport entre I'ondulation résiduelle de tension pour I, non nul (convertisseur chargé) normalisé par
rapport a celle d’'un fonctionnement a vide (I, = 0). Dans la suite, c’est cette inductance qui sera mise
en ceuvre.
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Figure 4-6 : Mise en évidence de l'effet de la polarisation sur la premiére inductance a vide (a) a 1A
(b) et & 10A (c) et I'évolution de I'ondulation résiduelle (fondamental) en fonction du courant de
polarisation (a)

4.2.3 Solution envisageable pour réduire la non-linéarité due a la polarisation

Une solution pour éviter I'effet non-linéaire d( a la polarisation est le couplage des inductances
(Figure 4-7 a). L’idée dans ce cas est de placer les deux bobinages autour d’'un méme circuit
magnétique (Figure 4-7 b). Elles seront donc polarisées de la méme fagon quel que soit le point de
fonctionnement du convertisseur. Dans la suite, une analyse de la performance des nouvelles
topologies est proposée en fonction du couplage inductif.

—

L p ch /

S - >0 / c

E, AEY I-C—f’c CaJ_ *Ala e
"4 c1 §
©F) % L., ! CF vch[ L L,
c2 XS

s A |_| Fes

E 2 2 ) 0] - .
() (b)

Figure 4-7 : HAC avec des inductances couplées (a) topologie d'une inductance couplée (b)
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

Les tensions aux bornes des deux enroulements sont données par les équations (4-2) et (4-3):

_déi, dsiy,
V=1L 7 +Mi_pc 7 (4'2)
Vie = be =g =+ Miose =5 *3)

La transformée de Laplace sur les relations (4-2) et (4-3) permet de retrouver respectivement
les équations (4-4) et (4-5)

VL(S) = LS(S‘[’L + ML—LCS(siLC (4-4)
Vi (8) = Lesip, + My 1561, (4-5)

Le coefficient de couplage est donné par la relation (4-6)
ML—LC

k= ——— -
JL X L¢ (4-6)
Soit le pseudo-rapport de transformation m défini par : m = \E
C
En tenant compte d'une éventuelle différence entre les inductances principales et
compensatrices, posons L, = L + L.

En exprimant cette différence en pourcentage L. =L+ x(%)L (Cest-a-dire un ratio de
dispersion entre les inductances), alors le pseudo-rapport de transformation en fonction de ce coefficient
de dispersion est donné par la relation (4-7):

N — 4-7
mE T X @D

Des équations (4-4) et (4-5), la somme des ondulations de courant dans une inductance
principale et son inductance compensatrice est donnée par la relation (4-8) :

Vi, * (1 — km) + V;,(m? — km)

8iy, + 8iy = Py Y CR— (4-8)
SO't VLC = _VL + 6VL
Alors I'équation (4-8) devient (4-9).
X2 -1 1—kX
8ip + 6iy, = ( ) Vi(s) + ( ) 8V.(s) (4-9)

s*L#*(1—k2)X? s*Lx*(1—k2)X2

De la relation (4-9), &i, +6i;,, — 0 si les deux conditions suivantes sont respectées
simultanément selon le principe de compensation :

{ (1):6VL_) OZVL =_VLC

2):X->1oux(%) > 0:L =1L, (4-10)

Une ondulation nulle étant dans I'absolu impossible, nous allons chercher la valeur de k qui
permettrait de minimiser i, + 8i,_. La dérivée de la fonction (4-9) est donnée par la relation (4-11).

d(8i, +8i,)  sxL*2kX*(X*—1) s*L*2kX?(1 — kX) — X(s * L * (1 — k?)X?) (4-11)
d el kxeE 19O T oLr (A=K 8V, (5)

Pour des raisons de simplification, supposons que la premiére relation est vérifiée. Cela conduit
a I'équation (4-12) dont la dérivée par rapport a k est donnée par la relation (4-13).
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x*-1)

i+ 8is, = T TR

Vi(s) (4-12)

d(Oiy + i) 2 kx*(* - 1)
dk T s« Lx[(1-k2)X?]

5V, (s) (4-13)

Cette dérivée s’annule pour k = 0. La forme de la fonction de (4-13) permet d’affirmer qu’il s’agit
du minimum, car k €] 0; 1[. En outre, k = 0 veut dire un découplage total entre les inductances L et L.
qui se compensent (M, _;. = 0). Pour confirmer les démonstrations précédentes, une simulation LTspice
a donné les résultats présentés a la Figure 4-8. Les résultats de simulation confirment les
démonstrations théoriques. Selon ces résultats, un couplage parfait (k = 1) entre ces inductances
augmenterait presque 20 fois I'ondulation résiduelle de tension en sortie par rapport a un découplage
total (k = 0). Ces résultats montrent que le couplage des inductances ne permettrait pas de résoudre
la problématique de polarisation. Cet impact est aussi vrai pour des valeurs négatives de k (k < 0).

20

d, / d, (k=0)
> *

(3}

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
k

Figure 4-8 : Effet du couplage inductif sur I'efficacité de la topologie : évolution de /'ondulation
résiduelle normalisée par rapport a I'ondulation résiduelle pour k = 0

424 Effet de la dispersion des composants magnétiques

La technologie de fabrication des composants passifs ne garantit pas une bonne précision de
leurs valeurs. Ainsi la plupart des fabricants donnent dans leur catalogue la valeur de leur produit avec
une certaine tolérance. Comme nous l'avons vu au chapitre précédent, I'efficacité des topologies
proposées est tributaire de la parfaite égalité entre les inductances du pont principal et de la partie
compensatrice. L’influence de la dispersion a été évoquée dans la section 4.2.3 et est mise en équation
par la relation (4-9). Pour mettre en évidence I'effet de la dispersion, 40 inductances de la référence
IHDM1107BBEV5R6M20 utilisée précédemment sont mises en ceuvre. C’est une inductance de 5.6 pH,
qui a une tolérance de +20% selon sa datasheet.

Characterisation of L . Distribution normale Distribution uniforme

moy =5-0552 uH

L
Y
6 =0.0633 pH

1/40 - -

Ls (uH)
Densité de probabilité

Densité de probabilté

4.9 5 5.1 5.2

Freq(kHz) 49 Lsé400 kH:'(LH) 52 Ls @ 400kHz (uH)
(a) (b) (c)

Figure 4-9 : Caractéristique de l'inductance étudiée (a), distribution normale (b) et uniforme de (c)
de 40 inductances.
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La caractérisation de ces inductances (Figure 4-9 a) a conduit aux distributions normales et
uniformes de la Figure 4-9 b et c. D’aprés cette caractérisation, la valeur moyenne de ces inductances
est de 5.06 uH a 400 kHz. L’écart type de cette distribution normale est de ¢ = 0.06 uH soit prés de
1.2 % de la moyenne. Cette valeur de I'écart type montre tout de méme que la valeur des inductances
issues du lot approvisionné est faiblement dispersée. En se référant a la loi de distribution normale de
type gaussienne, 98 % des inductances (soit 39 inductances) sont comprises dans lintervalle
1Limoy — 30, Limoy + 30| s0it 5.05pH + 3.56%.

La détermination de cette dispersion a permis de réaliser des simulations LTSpice selon la
distribution uniforme, normale et pire cas.

La simulation selon la distribution uniforme sous LTspice est possible grace a la fonction
{mc(Ly,y,no)}. Celle de la fonction distribution normale est donnée par {Ly,, * (1 + gauss(no))}.
Pour étre pessimiste, no a été fixé a 5 % avecn = 3. Ces deux modes de simulation sont de type
Monté Carlo. C’est une méthode algorithmique visant a calculer une valeur numérique en se basant sur
des procédés aléatoires. Etant stochastique, 'espérance mathématique est atteinte si le procédé est
renouvelé un grand nombre de fois ce qui peut conduire a des temps de calcul élevés. Dans notre cas,
le processus a été renouvelé 100 fois.

La simulation pire cas (Worst Case en anglais) est assurée par la fonction {wc(Lmoy, no, Li)}.
Dans cette méethode, une valeur entre les deux extrémes de valeurs possibles (L, X (1 —no) et
L.y X (1 +n0)) est affectée a chaque séquence aux j inductances (j = 4). De plus, une derniere
combinaison ou toutes les variables valent leur valeur nominale L,,, conduisant a 17
(soit 2/=* + 1) combinaisons possibles.

Les résultats issus de ces trois modes de simulation sont présentés a la Figure 4-10 pour une
fréquence de découpage de 400 kHz. L’ondulation maximale a été recherchée. Le convertisseur est
donc piloté & vide en mode MLI—-C avec «a fixé a 50 %. Pour plus de compréhension sur la
représentation des résultats en boite a moustaches, se référer a I’Annexe 4 C.

Fdec = 400kHz

80 - ]

70 -
60 - —

50
40 -

30 -

Dv Créte a Créte (mv)

—_— ——

Gauss Uniform Worst Case
Méthode de simulation

Figure 4-10 : Evolution de l'efficacité du filtre en fonction de la distribution & 400kHz

Dans les simulations a densité de probabilité uniforme et normale (Gauss), I'ondulation créte a
créte minimale atteignable en sortie est de 5 mV. Dans le cas de la distribution normale, le 75éme
percentile est proche de 25 mV. Cela montre que sur les 100 occurrences, 75 permettent de respecter
la norme CISPR 11. Toujours dans la distribution normale, 'ondulation créte a créte médiane est autour
de 16 mV. Cela veut dire que 50 % des occurrences permettent de respecter les contraintes de
l'optimisation. La valeur médiane des deux autres simulations est proche de celle de la distribution
normale. Par contre, les valeurs maximales sont treés dispersées en fonction du mode de simulation. Si
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la distribution normale enregistre une valeur maximale de 45 mV environ, la simulation pire cas
enregistre 80 mV et la distribution uniforme prés de 60 mV.

Cependant, la situation la plus réaliste est la distribution normale (Gaussienne) des inductances
puisqu’elle est issue de la caractérisation des inductances prises au hasard dans le lot de composants
achetés. En ne considérant uniquement que cette distribution, les résultats sont satisfaisants au vu des
répartitions obtenues. Néanmoins, la dispersion des inductances a un effet néfaste sur I'efficacité des
topologies de convertisseurs proposées.

La solution la plus intuitive pour résoudre cette problématique de dispersion est I'appairage.
Toutefois, cette derniere est onéreuse et chronophage si des centaines voire des milliers de
convertisseurs doivent étre déployés. Il est & noter que des consultations menées auprés de deux
fabricants de composants passifs ont abouti a la réalisation de séries d’inductances dont la dispersion
ne dépasse guere les 3%.

4.3 INFLUENCE DU TEMPS MORT

Dans le mécanisme de commutation et la mise en ceuvre des transistors, le choix du temps
mort dépend du point de fonctionnement, c’est-a-dire du courant moyen (I;,) et des capacités parasites
intrinséques (Cyss, Csp) des puces. Il dépend donc aussi de la technologie de composants de puissance.
En effet, la miniaturisation des puces avec 'avénement des composants grand gap, la réduction des
surfaces d’échange permet une réduction de ces éléments parasites conduisant a la réduction des
valeurs optimales de temps morts. Cependant les technologies des composants MOSFET Si proposent
aussi des puces de plus en plus miniaturisées conduisant a la réduction des capacités parasites. Ce
parameétre peut ainsi influencer lefficacité d’'une topologie de convertisseur. Dans la suite, les
composants de puissance utilisés sont présentés ainsi que leur mécanisme de commutation avec temps
mort. L'influence de ce dernier sur la performance des topologies proposées est aussi traitée.

431 Les composants de puissance utilisés

Pour rappel, la puissance nominale en jeu pour notre application est de 100 W et la fréquence
de découpage de 400 kHz. Au vu de ces données, les technologies de transistors possibles a mettre
en ceuvre dans notre application sont les composants MOSFET a base du Silicium (Si) et les
composants grand gap a base du Nitrure de Galium (GaN) comme le montre la Figure 4-11 a. Parmi un
trés grand nombre de composants disponibles dans le commerce, un composant Si de type OptiMos et
un composant GaN de type eGaN (enhance GaN) ayant les mémes calibres de tension (Vpgmaer = 40 V)
ont été sélectionnés et mis en ceuvre. D’une part, ces choix sont motivés par les figures de mérite
données par les équations (4-14) et (4-15).

FOM]. = RDSON' Qg (4-14)
FOM2 = Rthjcx/ R;son- de (4'15)

La FOML1 (équation (4-14)) prend en compte les caractéristiques électriques des composants
et est une pseudo-image des pertes par commutation et de conduction. La FOM2 (équation (4-15)) est
Iimage de la densité des pertes. En plus des paramétres électriques, elle est fonction de la surface
d'échange S du composant et de sa résistance thermique jonction-case R.,j.. La comparaison entre les
FOM des composants est donnée a la Figure 4-11 b (normalisée par rapport au MOSFET Si). D’autre
part, la disponibilité des composants est un autre critere de choix (du fait de la crise des
semiconducteurs des années 2020-21). La référence du composant GaN est EPC2055 de EPC et celle
du MOSFET Si est IAUC100N04S6L02 de Infineon. Les caractéristiques de ces composants de
puissance sont données au Tableau 4-1. L’évolution de leurs capacités parasites en fonction de la
tension drain- source (Vps) extraite de leur fiche technique respective est donnée aux Figure 4-12.
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Figure 4-11 : Classification des technologies de composants de puissance en fonction de la
fréquence de commutation et du niveau de puissance montrant notre zone d’étude (a) Figure de
Mérite des 2 composants de puissance normalisées par celles du MOSFET Si (b)

Tableau 4-1 : Caractéristiques des composants de puissance

GAN HEMT MOSFET SI
Vdsmax (V) 40 40
Rason (mQ) 3.6 2
Qy (NC) 6.6 34
Qud (NC) 0.7 6.7
S (mm?) 3,75 30,4
Rtnjc (°C/W) 1 2
Coss @ 24 v (pF) 400 580
Boitier LGA TDSON-8
Qr (nC) 0 15
10* 10*
10°
T T~ E103 F
S ) GaN HEMT g MOSFET Si
10 =—=C,ss = Cgp * Cas \—clss=csb+cGs
_COSS = CSD * CGD _cOSS = CSD * CGD
~—Crss = Cen 102} ——Cpgs =Cep |
10" F

20
Vo s(V)

@)

30 40 . X

0 10 20 30
VDS(V)

(b)

Figure 4-12 : Evolution des capacités parasites intrinséques des deux composants de puissance
mis en ceuvre : données issues des datasheets
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

432 Importance du temps mort

Dans la mise en ceuvre d’'une cellule de commutation, le temps mort introduit entre les
commandes des transistors d'un méme bras est un facteur essentiel pour éviter leur conduction
simultanée. Son choix permet dans une certaine mesure l'optimisation du rendement global.
Comprendre le mécanisme de commutation pendant ce temps mort permet d’'améliorer son efficacité et
voir son optimisation sur d’autres points. Pour ce faire, considérons le demi pont (Buck synchrone) de
la Figure 4-13 a. Le transistor du haut Q, (Ty) est piloté par la commande C et le transistor du bas Q,
par son complémentaire C. Ce schéma montre aussi les capacités intrinséques des transistors ainsi
gu’une éventuelle diode mise en antiparalléle.

o Vo T p——
c@g < I‘__#--"i/ .
L t, | _t,
|
C I I
p o g
.| 4 , J R S
= |55 MMN_o bsas g3 I, Croissant A\
GD 2 ¢ - ! ; Point de fonctionnem ent
R xl | &% ot J optimal : ZVS etminimisation
c DSen”ch: © B { commustiondure des pories
: wa, :
3 : p
i t, t, LT
Ces
[o] V. Conduction inverse de
v Q3 suivi d'un 2VS

(a) (b)

Figure 4-13 : Schéma d'une cellule de commutation (a) et I'évolution de la tension drain source aux
bornes du transistor du bas (b) en fonction de Ich et du temps mort.

Supposons qu’avant I'instant t;, le transistor Q, est bloqué et Q; passant. Les tensions (Vjs) a
leurs bornes valent respectivement Vp; €t Rpson X Lop-

A Tlinstant t =t, le transistor Q; est commandé au blocage. Sans le temps mort, il devrait
commuter au blocage des que sa tension de grille (Vgs_o3) est inférieure a sa tension de seuil. Pour
assurer la continuité du courant dans la charge, le transistor Q; conduit en inverse. Lors de cette phase,
le comportement dépend fortement de la technologie et/ou si une diode est mise en anti-paralléle. Dans
le cas ou les transistors sont des MOSFET Si sans diode en anti-paralléle, la diode de structure de ce
dernier sera mise en conduction pour assurer la continuité avec une phase de recouvrement contribuant
a augmenter les pertes. Si des diodes sont mises en anti-paralléle, c’est 'une entre celle du haut et du
bas qui conduira selon le signe du courant dans I'inductance de sortie (Figure 4-14 a). S’il s’agit d’'un
composant GaN sans aucune diode en paralléle, il conduira quand méme en inverse car il est
structurellement bidirectionnel en courant.

Cependant la tension a ses bornes vaut V,, = Vg, — V, (Figure 4-15 b) et est plus importante
que la tension aux bornes d’'un MOSFET Si sans diode antiparalléle. Ce comportement des HEMT GaN
en conduction inverse s’apparente a une diode de structure dont la tension de seuil est modulée par la
tension V,, ainsi qu'illustré par la Figure 4-14 c [75]. Ce comportement sera a l'origine de pertes plus
importantes. Pour éviter cela, Il'utilisation d’'une diode en anti-paralléle de type Schottky s’avére
importante pour éviter a la fois la chute de tension importante et éviter le phénomene de recouvrement.
Pendant cette phase, la tension aux bornes de Q, vaut V,, = Vp + V. Les Figure 4-15 a et b montrent
I'évolution des tensions avec ou sans diodes respectivement pour le MOSFET Si et le GaN.
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(@) (b) (©)

Figure 4-14 : Etat des transistors d'une cellule de commutation pendant différentes phases de
commutation et symbole apparente d’'un HEMT GaN en conduction inverse (c)

Toutefois, pendant cette phase de temps mort, le composant (transistor avec ou sans diode en
antiparalléle) mis en conduction dépendra du signe du courant de charge comme le montrent les Figure
4-14 aeth.

A la fin du temps mort, le transistor Q, est commandé a 'amorgage. Lorsque sa tension de grille
est supérieure a sa tension de seuil, il devient passant et Q; se bloque. La commutation de Q; a la
fermeture est donc une commutation dure indépendante du temps mort. La tension a ses bornes passe
de Vpe + Vo, Vers Rpson X Icp, Provoquant une surintensité dans sa capacitance Cyss qui se décharge
a travers son canal. La tension aux bornes de Q5 vaut Vj.

A l'instant t,, Q, est commandé au blocage. Pour assurer la continuité du courant I, le méme
processus de conduction en inverse décrit précédemment se produit. La charge de la capacité C,ss de
Q, est transférée vers celle de Q; contrairement a 'amorgage ou cette derniére se décharge plus
rapidement dans le canal de son transistor. Le courant de charge est ainsi partagé entre les deux
condensateurs Cyss conduisant a une vitesse de décroissance de la tension Vy;. Selon [47], cette

décroissance est inversement proportionnelle a la capacité de sortie Cgs et proportionnelle au courant
de charge I,. Cette vitesse de décroissance dépend donc a la fois du courant de charge et surtout des
parameétres intrinseques du composant de puissance et donc de la technologie. Les Figure 4-16
montrent I'évolution de la tension aux bornes du transistor (Q;) GaN utilisé et du MOSFET Si lors de la
decroissance de V3. Sur ces figures, le temps mort est fixé a 150 ns afin de mettre en évidence ces

phénoménes. La Figure 4-16 c dresse un comparatif de ce temps de décroissance en fonction des deux
composants.

o

—Vesar J . o~ 7
_VGSQS - VGSQ1
4 - GsQ3

MOSFET Si

=
o

IS

@

Tension(V)
Tension(V)

N

e
o
o

0.5

20

v avec diode GaN HEMT

DsQ3

=V ,gq3 Sans Diode

N
o

_vnsoa avec Diode

_vusm sans Diode

o

Tension(V)
s
Tension(V)

-0.5 0 0.5
Temps(us)

Temps(us)

(@) (b) (c)

Figure 4-15 : Mise en évidence de la chute de tension pendant les phases de conduction en inverse
avec ou sans diode en anti-parallele, MOSFET Si(a) et HEMT GaN(b) et les sondes de mesure (c)
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

D’aprés les Figure 4-16 a et b (respectivement pour les MOSFET Si et HEMT GaN), plus le
courant est important plus la tension V,; décroit rapidement contribuant a la commutation a zéro tension
(ZVS). Pour des courants de charge plus faibles, les capacités de sortie C,5s Ne pourront pas effectuer
le transfert d’énergie avant la fin du temps mort, conduisant a une commutation dure. Cette commutation
dure entraine une augmentation des pertes par commutation et détériore les performances CEM du
convertisseur résultant. Le choix d’'un temps mort optimal est donc nécessaire pour des convertisseurs
devant balayer plusieurs points de fonctionnement comme dans notre application. Cela peut se traduire

par la mise en ceuvre d’'un temps mort adaptatif. Cependant dans cette étude, le temps mort sera fixe
et ajusté au besoin.

25 40
Vv MOSFET Si ==GaN HEMT
s _°5ng — Vpsqs @aN HEMT =¥=MOSFET Si
20 ’ 1 20 —0.5A —2A
0.65A 2.5A 0.65A 2.5A
——0.85A —4A ——0.85A —4A 30
15 _nA ::: 15 1A —6A
S S —1.5A —9A 2
§10 = ] S 10 i 820
[} PS4 . 7] R £
c . c . -
8 len Croissant g len croissant k3
5 & 1 5
10
0 0
5 Y | 150ns 0
0415 04 005 0 005 065 -06 -055 -05 -0.45 0 2 4 6 8 10
Temps(us) Temps(ps) Ich(A)
(@) (b) (c)

Figure 4-16 : Mise en évidence expérimentale de la vitesse de commutation du transistor du bas en
fonction du Ien pour le MOSFET Si (a), pour le GaN (b) et comparaison des deux (c)

D’aprés les Figure 4-14 a et b, I'état des transistors d’un convertisseur pendant le temps mort
dépend du signe (sens de circulation) du courant de sortie. Par conséquent la polarité de la tension Vp
en sortie du convertisseur pendant ces phases dépend aussi du point de fonctionnement. Cela peut
conduire a ne pas avoir des tensions en opposition de phase notamment dans le cas de la topologie
HCA. L'effet du temps mort sur cette topologie est étudié par la suite.

433 Effet du temps mort sur la topologie HCA

Le mécanisme de commutation en fonction du temps mort est explicité a la section 4.3.2. Ce
mécanisme de commutation a un effet sur la topologie HCA dépendant fortement du courant de charge.
En effet, comme remarqué précédemment, le transistor conduisant en inverse pendant le temps mort
dépend du signe du courant de charge. Si le courant moyen du convertisseur compensateur est nul en
permanence, celui du convertisseur principal ne l'est pas. Cela peut conduire a des phases de
fonctionnement durant lesquelles les tensions issues des deux ponts ne sont pas en opposition de
phase. La description de ces situations est détaillée dans le Tableau 4-2.

Néanmoins cette analyse considére que le courant I, dans l'inductance du convertisseur
principal est positif ou négatif au cours du temps, quel que soit le point de fonctionnement
(ie Il > ||Tp||, ¥ I.n # 0). Dans cette analyse le temps mort est fixé & 150 ns afin de mettre en
évidence son effet sur la topologie. Les résultats de la Figure 4-18 concernent des convertisseurs a
base des composants MOSFET Si. L’Annexe 4 B montre les résultats pour les composants GaN.
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Tableau 4-2 : Influence du temps mort sur la topologie HCA

Phases (CP)

(CC)

Figure 4-17 a

Initialement : I, 1

Initialement : [, |

Ip >0
D, et D, passants
Ve =Vpe
Vit =10 -a)Vp
I, !

I <0

D., et D.; passants
Voe = =Vpe = —Vp
Vier = (@ — DV
Ic 7

D, et D, passants

Conclusion : Principe de compensation assuré

I. >0
D, et D, passants

Ve = Vpc Vpe =Vpe # —Vp

Vi =0 —a)Vp Vier = aVpe

I, 1 Ic 1

Conclusion : Principe de compensation non assuré
Figure 4-17 c

Initialement : [, 1 Initialement : [, {

Ip <0 I <0

D, et D; passants D., et D ; passants

Vp = =Vp¢ Vpe = =Vpec # =Vp

Vip = —aVpc V=1 —-a)Vp

Ip 1 ) )
UG G5 Conclusion : Principe de compensation non assuré

I, <0

Figure 4-18 b

Ip <0 Ir>0

D, et D; passants D, et D, passants

Vp = =Vpe Vee = Vpe = =Vp

Vip = —aVpc Vip = aVpe

I, ! I, 1

Conclusion : Principe de compensation assuré

ten;:s=mort Compensation parfaite quel que soit le temps mort.
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Figure 4-17 : Différentes phases de la topologie HCA pendant le temps mort en fonction du temps mort
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HCA tm =150ns : Ich >0

HCA tm = 150ns : Ich<0
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Figure 4-18 : Evolution expérimentale des ondulations de courant dans les différentes inductances

NB :

pour Ich>0 (a) et Ich<0 (b) sur le convertisseur HCA a base de MOSFET Si.

Si

I'hypothése

selon

laquelle

( ”Ich” > ”EDH'VIch #0 )

n'est

(e Wl < ||Ip]|,V I # 0), la compensation est assurée quel que soit le temps mort.

pas

vérifiee

Sur la Figure 4-18 le temps mort optimal pour un courant de charge de 10 A est d’environ 50 ns.
Dans les mémes conditions, le composant GaN a un temps mort optimal d’environ 20 ns (Annexe 4 B).
L’évolution de la résiduelle en tension du filtre de sortie en fonction du temps mort est donnée par la Figure

4-19 pour le Si.

10

dV/(dV@ Tm=50ns)
D

100
Tm (ns)

150

Figure 4-19 : Evolution de I'ondulation de tension en fonction de la durée du temps morta I, =10A:
normalisée par rapport a t,, = 50 ns

434 Effet du temps mort sur la topologie HAC

La topologie HAC ne mettant en ceuvre qu’un seul convertisseur, la question d’'un éventuel effet du
temps mort ne se pose pas. En effet, quel que soit le signe du courant de charge, les transistors (avec ou
sans diode en antiparalléle) conduisant en inverse sont forcément sur la diagonale (Figure 4-20 a et b).
Ainsi le principe de base de la topologie reste toujours validé. Néanmoins, une analyse de cette topologie
en fonction du temps mort est proposée au Tableau 4-3.
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Tableau 4-3 Influence du temps mort sur la topologie HAC

Phases (CP
Initialement : [, 1 Initialement : T, {
D, et D, passants le <0
Vp =Vpc Voe = Ve
Vier = (@ = 1)V,
V..=(1- v, Lc1 DC
11 =( a)Vpc I 4
I, T
Conclusion : Principe de compensation assuré
D, et D, passants le >0
Vp =Vpe Voe =~V
— (1 — View = (@ — D)V
Vi =0 -a)Vp L1
L, 1 ¢
Conclusion : Principe de compensation assuré
Initialement : [, 1 Initialement : I, {
D, et D, passants le<0
Vpe = =Vp
Ve = Vbc Via = av,
Vi1 = —aVpc 1 be
I 1
temps mort Ip 1
I, <0 Conclusion : Principe de compensation assuré
Figure 4-21 b
J Ip<0 I->0
D, et D; passants ¢
— VPC =-Vp
Ve =~V V. = aV
VLl — _aVDC ]Lll DC
I, 1 ¢
te";ps_":)ort Compensation parfaite quel que soit le temps mort
ch —

L
&

p

(b)

Figure 4-20 : Différentes phases de la topologie HAC pendant le temps mort en fonction du temps

mort
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Figure 4-21 : Evolution des ondulations de courant dans les différentes inductances pour Ich>0 (a) et
Ich<0 (b) sur le convertisseur HAC a base de MOSFET Si.

4.4 ANALYSE DES PERTES ET DU RENDEMENT DES TOPOLOGIES

L’essentiel des pertes se localise :

conduction.

Dans les semi-conducteurs (transistors) et se décline en pertes par commutation et pertes par

Dans les composants bobinés (Inductances, transformateur) : ce sont essentiellement les pertes

par effet Joule des enroulements et les pertes fer (dans les circuits magnétiques).

Dans les condensateurs : ce sont les pertes Joule dues a la résistance série (ESR) de ce dernier.

Outre ces trois parties, les résistances équivalentes dues aux routages sont aussi des sources de
pertes Ohmiques. Par ailleurs, des pertes peuvent étre aussi recensées dans les circuits auxiliaires
tels que les circuits de commande. Ayant généralement un fonctionnement cyclique, les pertes
engendrées sont un produit entre I'énergie consommeée et la fréquence de fonctionnement.

4.4.1

Pertes dans les transistors

On distingue les pertes par commutation (P,,,,)- Les Elles sont proportionnelles a I'énergie dissipée
pendant la commutation et la fréquence de découpage. Par ailleurs, pendant la phase de conduction
(transistor passant), une chute de tension causée par la résistance a I'état passant (Rpsoy) des transistors
engendre des pertes supplémentaires nommées pertes par conduction (Pcyna)-

v,y

1440

bj (a) i(b) i (c)

pson * 't

vy
(a) : Phase de blocage

(b) : Phase de commutation
(¢) : Phase de conduction

Roson Xz

171

1 (b) ! (a) Pb) i () i

E(Y)

t E(t)

@)

(b)

Figure 4-22 : Bilan énergétique en fonction du mode commutation, commutation dure (a) et

commutation douce (b)
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

Comme le montre la Figure 4-22 a, minimiser I'énergie des commutations a tension et courant
donné, revient a réduire dans la limite technologique le temps de commutation t,,, ou encore la fréquence
de découpage des convertisseurs. Toutefois, compte tenu de l'intérét de la montée en fréquence pour les
applications actuelles en électronique de puissance (application a forte densité de puissance pour les
systemes embarqués dans I'automobile, I'aéronautique et le spatial, et qui plus est notre application), le
seul degré de liberté est la vitesse de commutation des transistors. D’ou l'intérét et le défi des nouvelles
technologies de transistor a commutation rapide tels que les composants grand gap a linstar des
composants HEMT GaN et entre autres, les nouvelles technologies de MOSFET (OptiMOS...). Une autre
approche est de faire commuter les transistors a zéro de tension (en anglais, Zero Voltage Switching ZVS)
et/ou & zéro courant (en anglais, Zero Curent Switching ZCS) appelé « commutation douce » (Figure 4-22
b). Ces stratégies nécessitent I'ajout de circuits auxiliaires d’aide a la commutation (CALC). lls rendent
donc le systéeme final plus complexe. Dans les travaux menés dans ce manuscrit, les transistors sont pilotés
en commutation dure. Deux transistors (GaN et MOSFET Si) ont été mis en ceuvre dans ces travaux et
sont présentés dans la sous-section 4.3.1. Les Figure 4-23 a et b mettent en évidence les vitesses de
commutation des deux composants pour des courants de charge respectifs de 0.35 A et 10 A.

25 30
25 Td = 43ns 25 Tm=41ns 20! Td =5.5ns 25
Td =10ns
20 Td=72ns 20 15 =20
E E Tm =71ns s Vps Q1 s
£15 S15 S 10+ ——HEMT GaN || § 15
2 2 3 ——MOSFET Si|| &
S 10 & 5 57 G 10
[ Vs Q1 L 10 [ =
——HEMT GaN or 5
5 ——MOSFET Si 5 Vos A Vps
——HEMT GaN S5) 0 ——HEMT GaN |-
——MOSFET Si ——MOSFET Si
0 0 10+ 5
245 25 255 26 2.65 3.05 31 315 3.2 3.25 2.48 2.5 252 254 1.8 1.85 1.9
Temps(us) Temps(us) Temsp(us) Temps(ps)
(a) (b)

Figure 4-23 : Mise en évidence de la vitesse commutation en fonction de la technologie de composant
de puissance, pour lcn=0.35 A (a) et pour Icn =10 A (b)

Au point de fonctionnement Ich = 0.354, le temps de commutation (tc,,,) de la tension Vs du
composant GaN est en moyenne de 42 ns. Le MOSFET Si a un t,,, de 72 ns, soit 1.7 fois plus lent que
le GaN. A 10 A, presque un rapport de 2 a 3 est a noter entre les temps de descente des composants a
'avantage du GaN. Pour le temps de montée, le composant Si est trois plus lent que le composant GaN.
Cela sous-entend qu’a un courant de charge de 10 A, le MOSFET Si dissipera dans ces conditions de
l'ordre de deux a trois fois plus d’énergie de commutation que le composant GaN. Les Rpsoy des
composants GaN et Si implémentés sont données au Tableau 4-1. Celle du GaN est au moins 1.8 fois plus
importante que celle du MOSFET Si. En considérant ce dernier point, un certain équilibre P, et Pcona
peut-étre trouvé, a certains points de fonctionnement entre les deux composants. Une comparaison des
pertes des deux composants est proposée dans la suite.

44.2 Estimation des pertes dans les transistors
4.4.2.1 Les pertes par conduction

Les pertes par conduction sont données par la relation (4-16).

Pcona = Rpson X Irefs? (4-16)

Ou Ir.ff est le courant efficace traversant les transistors. La Figure 4-24 a montre les formes
d'onde des courants I traversant les transistors Q, et Q, du Convertisseur Principal (CP) et du
Convertisseur Compensateur (CC) dans le cas des topologies HCA et HAC. Les courants dans les
transistors du CC sont en moyenne nuls, quel que soit le point de fonctionnement. Donc 'amplitude créte

a créte est équivalente a l'ondulation créte a créte de courant Al dans les inductances de sortie.
L’ondulation de courant dans les transistors du CP vaut AI. Par contre, les transistors du convertisseur
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

HAC ont une ondulation de courant valant 2AI. En effet, dans le cas du HAC, chaque transistor est traversé

par le courant circulant par les inductance principales (I, + AI) auquel s’ajoute I'ondulation de courant
dans les inductances compensatrices (Al).

Ieff Q1 25 Ieff Q2
R 25 2 §|[=—CP:HCA
‘ ‘ —CP : HCA 5= cc:HOA
Lo o ar - 'gié”c"‘ e Hac
“““ . _“ - annnsn 18 |_- . 18
, __‘/ Tail T /.‘4 —CP.HCA! 20 |=--CP+CC : HCA 20 ;P*-CC :HCA
ch N 2x01 C : HCA — Ra —Rag,
s === HAC Q1
-------------- = =
0 {1} > = i 15
T = <15 ! <
w . t = i =
0 c 1 c
A g ! 1.4 g 1.4
T T T T S 1 g
a2 S 10 : i o 10
. . V
2 S |==CP:HCA [ 1.2 1.2
ton B —cc :Hoa P AR
‘o ==ss HAC U A |
5 N’ \ 5
------- S T 1 xzzT” 1
0 > Y
B t
0 o, T e ob===== S 0.8 0 0.8
1] 0.5 1 0 0.5 1
Alpha Alpha
(a) (b) (c)

Figure 4-24 : Forme d'onde de courant dans les transistors en fonction de la topologie(a) et
évolution de la valeur efficace du courant dans Q: (a) et Q2 en fonction du rapport cyclique (b),
Ra = HAC/ (CP+CC : HCA), Rb = HAC/(CP :HCA)

L’évolution temporelle du courant dans les inductances de sortie est donnée par les relations (4-17)
et (4-18), ou k est un coefficient représentant le type de convertisseur. Il vaut 1 pour un convertisseur
principal et 0 pour un convertisseur assurant la compensation.

Al -
Pour t € n X Tpee,aTpec + 1 X Tpec[: i, (t) = ——t (kX ion =) (4-17)
Dec
—Al 1+a -
Pourt E] aTpec + M X Tpe, /(n + 1) X TDec[: iL(t) = Wt + (AI (m) +kXx ich) (4 18)
Dec

En se basant sur ces équations et en supposant que le transistor Q, conduit pendant aTp,. €t Q,
pendant (1 — a)Tp.., les courants efficaces dans les transistors Q; et Q, sont donnés respectivement
par les relations (4-19) et (4-20).

2
IQ1CP = |ax (Iczh +E)

(1 — a) x AI? (4-19)
foree = [T17
A

]2
IQlﬁAc = |aX (Iczh + T)

2

2 Al
IQlcp = (1 — a) X (Ich + E)

a X AI?
looe. = 12 (4-20)
5 Al?
IquAcz (1—0{))( ICh+?

L’évolution des courants efficaces issus de ces relations est donnée a la Figure 4-24 b et c.
Contrairement au courant moyen, le courant efficace n’est pas symétrique par rapport a a« = 1/2. Les
courants efficaces dans les transistors du CC sont trés faibles devant ceux du CP. Cependant, pour a =
1/2, les deux sont identiques. Le rapport entre la valeur efficace du courant dans les transistors de la
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

topologie HAC et le CP du HCA reste faible. Par contre, pour a proches de ¥, les courants efficaces dans
les transistors du HAC restent nettement supérieurs (x 2). Néanmoins, ce constat dépend de la valeur de
l'inductance de sortie, de la fréquence de découpage et de la tension du bus DC et des caractéristiques du
convertisseur. Quoi qu'’il en soit, les pertes dans les transistors des topologies HAC et HCA ne seront pas
trés supérieures a celles de la topologie de référence (PH) qu’au voisinage de a = 1/2. Au-dela de cette
valeur de «a, 'essentiel des pertes sera engendré par le courant moyen.

4.1.1.1 Pertes par commutation

L’analyse des pertes par commutation utilise le modéle de calcul de pertes proposé par [76]. Il se
base sur [l'utilisation des données de la fiche technique des composants moyennant quelques
approximations. L’objectif de cette section n’est pas de mettre au point un outil ultra performant et précis
de calcul des pertes mais une méthode de synthése permettant de comprendre la répartition des pertes
dans les différents composants. Toutefois, méme les outils les plus performants de calculs des pertes sont
toujours assujettis a des marges d’erreur. En effet, les caractéristiques des composants de puissance
dépendent fortement de leur environnement de fonctionnement (température par exemple) et de certains
phénomenes tels que le piégeage électronique, la résistance dynamique qui sont tres complexes a mettre
en équation. Dans la suite, I'analyse détaillée permettant le calcul des pertes est donnée et se base sur les
formes d’onde idéalisées de la Figure 4-25 b.

o A .'I.:isze ensoN :Wtsg en 3OFF
v, - 5 :
+ v Y
l"bGS‘l “ “‘
Vst v i K
c Voc Vit |
xe | Dy
=|_ ‘DD-T : ____S————-
[ A e
RDSONX‘DON g
's3 A s -
(o V= 2, 8
(a) (b)
Figure 4-25 : Cellule de commutation avec circuit de commande rapproché (a) et I'évolution des

formes d'onde électrique dans le temps

[o A o Y

gc", [ GI;"—
(o
() (b) (©)

Figure 4-26 : Différentes phases de commutations des transistors de la cellule de commutation

Les temps de commutation des transistors sont contrdlés par les capacités parasites et quelques

éléments extérieurs tels que la résistance de grille, la tension du bus DC ainsi que le courant de charge.
Considérons la cellule de commutation de la Figure 4-25 a mettant en exergue les capacités
parasites ainsi que les circuits de commande de grilles simplifiés (représentés par une source de tension).
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

4.1.1.2 Mise en conduction du transistor Q1 :
Phase 1 : Initialement, Vg, = Ve, Ipy = 0,Vpgs = Rpson X Icn €t Ips = Ich (Figure 4-26 a)

Vss1 augmente de 0 a V; avec une constante de temps R,_,, X (Ci55(Vpc)) €t atteint la tension de
seuil Vg, du transistor ce qui correspond a la fin de cette phase. Aucun changement n’est observé pendant
cette phase. R,_,, est la somme de la résistance physique R et la résistance intrinséque de grille Rgon
du transistor. L'évolution est donnée par la relation (4-21)

Vosi(t) = Vg x (1 — /1) (4-21)

Dans une premiére approximation, la forme linéaire de I'équation (4-21) est donnée par la
relation (4-22) :

Ves1(8) = Vg x (Y/) (4-22)

Phase 2 : Lorsque Vg, croissante est supérieure ou égale a V,, une croissance du courant I, et
décroissance de I,; est observée. Pendant cette phase, V;5; augmente toujours avec une constante de
temps Ry_,n X (Ciss(Vpc)). Cette phase est terminée lorsque Vg, atteindra la tension de plateau V. Le
temps de montée du courant est donné par (4-23):

Rg—on X (Ciss(VDC)) X (VP - Vth)

by = v (4-23)

Phase 3 : A la fin de la phase 2, Vg, a atteint V,,. Alors la tension Vg, décroit de V,,. vers Rpson X
Iy, etla Vygscroit de Rpgon X Icn Vers Vpe.
— Soit, dVps, = dVpgy + dVisq, la tension Vg, étant invariante pendant cette phase (Figure 4-26 b),
dVps1 = dVpg1

dVps1 _ dVpg

— alors, =
dt dt
o . V=V av
soitig = -“—L = C;p x —24
Rg-on dt
dv Vg—=V Vpc—R X1
— donc, &¥pst 6=Vp __ Vbpc—RpsonXIpon
dt Rg—onXCeD tru

Le temps de descente ts,; pendant cette phase est donné par :

Ry_on X Cep(Vps) X (Vpe — Rpson X Ipon)
truy =~ 7, = (4-24)

A la fin de la commutation le schéma équivalent avec les capacités parasites est donné par la
Figure 4-26 c. Puisqu’a la fin de cette phase, la tension aux bornes de Q, est proche de zéro.

Dans une deuxiéme approximation : compte tenu de la non-linéarité de la capacité C;p,
I'évolution de V)¢ est divisée en deux parties. La partie 1 de [Vp¢, aVpe/2] OU :
Ry_on X Cep(Vpc) X (Vpc — Rpson X Ipon)

' = T (4-25)

Et une deuxiéme partie de [Vp./2,0] ou :

. Rg—on X Cep(Rpson X Ipon) X (Vpc — Rpson X Ipon)
s = — (4-26)

Finalement :

teyr' + teyg”
ful ful
tu = LT (4-27)
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

4.1.1.3 Blocage du transistor Q1 :

Phase 1: : Vg1 = Rpson X Icn, Ip1 = Icn, Vpss = Vpe €t Ips = 0, la tension V;g, décroit de V; a 0
(Figure 4-26 c). L’évolution de la tension Vg, dans le temps est donnée par la relation (4-28)

Vas1(t) = Vg x (e™77) (4-28)

Pour une premiére approximation, la forme linéaire de cette équation est donnée par la
relation (4-29):

Ves1 () = Ve x (1 =t/ (4-29)

Phase 2 : V;s < Vp, Vpsy croitde 0 & V.

o dVegp
— Soltig = = Cep X ——
97 Romors 07 a
__ 9Vps1i _ 4Vpg
dt dt
__ “YbctRpsonXIpon _ —Vp
tru Rg—offXCeD
_ Ry_orr X Cap(Vps) X (Vpc — Rpson X Ipon)
trur = v (4'30)
P

Compte tenu de la non-linéarité de la capacité Cgp, I'évolution de Vjs,; est divisée en deux parties.
La partie 1 de [0,a Vpc/2] oU :

, _ Rg_opr X Cep(Rpson X Ipon) X (Vpc — Rpson X Ipon)

tr = T (4-31)
Et une deuxiéme partie ou [Vp¢/2, Vpel:
ty = Ry _opp X CGD(VDCI)/GX_(VI'/D: = Rpson X Ipon) (4-32)
Finalement :
A trur’ + b (4-33)

rul — 2

A la fin de la commutation, le schéma équivalent avec les capacités parasites est donné par la
Figure 4-26 a.

Phase 3: A la fin de la tension de plateau, V;¢,décroit vers V,,. Le courant Ipg; commence a
décroitre et vaut zéro lorsque Vs, = V,;,. Le temps de décroissance du courant I, est donné par (4-34) :

Rg—off X (Ciss(VDC)) X (VG + VP - Vth)
Vg

trin = (4-34)
R,_off €St la somme de la resistance physique Rgopr €t de la résistance intrinseque de grille R

du transistor.
En considérant les analyses précédentes, les temps de commutation du Qs du bras sont donnés par :

tru3 = tful et tfu3 = trul

Les énergies dissipées pendant la mise en conduction et pendant le blocage sont données
respectivement par les équations (4-35) et (4-36):

t.i1 + tf 1
Eanl = % X VDC X IDon (4'35)
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trg + 8
fil 1
Eoff3 = % X VDC X IDOff (4'36)

Lors d’'une conduction éventuelle des diodes des transistors (notamment dans le cas des
transistors MOSFET Si), I'énergie dissipée pendant la phase de recouvrement de ces diodes est donnée
par les relations (4-37) et (4-38) [47]:

Eon—rev = er X VDC (4'37)
Eoff—rev = er X VDC (4-38)
L’énergie équivalente dissipée par les transistors est donnée par (4-39) et (4-40):
, i+ ity
Eon1 = T X Vpe X Ipon + Qe X Ve (4-39)
, tut ity
Eojp1 = — X Vpe X Iposs + Qe X Ve (4-40)

Pendant la phase de conduction des éventuelles diodes Schottky, I'énergie dissipée est donnée par la
relation (4-41) :

Ediode = Ich X Vth—shottky X (tmort - (tmort_potimal)) (4-41)

OU tnore potimar €St 1€ temps qu'il faut pour décharger complétement la capacité Cygs des transistors. Ce
temps est supposé inférieur au temps mort (t,,,+) réel appliqué.

Les paramétres intrinséques et de mise en ceuvre des transistors sont renseignés dans le Tableau
4-4,

Tableau 4-4 : Parametres de mise en ceuvre

GAN HEMT MOSFET SI
Vs [V] 24 24
Tmort [ns] 50 50
Ve [V] 5 10
Reon [Q] 25 2.5
Rcorr [Q] 25 25
Rc[Q] 0.4 1.2
Coc(@ 24) [PF] 8 40
Ciss(@ 24) [PF] 900 2200
Qr [nC] 0 15

443 Pertes dans les inductances

Dans cette sous sections les pertes dans les inductances en sortie du convertisseur sont calculées.
Il s’agit des pertes par effet Joule dans les conducteurs du bobinage ainsi que les pertes dans les noyaux
magnétiques.

4.1.1.4 Les pertes Joule dans les bobinages des inductances

Elles se deéclinent en deux parties, les pertes dues a la résistance DC (P;,_pc) et les pertes dues
aux resistances AC (Pj,_,c). Ces derniéres sont dues a l'effet de peau dépendant de la fréquence de

fonctionnement et de la conductivité de I'enroulement ainsi que de sa permittivité. L'effet de peau, de
proximité des enroulements sont les facteurs pouvant accroitre ces pertes. Les pertes dues a l'effet de
peau dépendent seulement de I'ondulation de courant (la partie AC du courant). Les pertes Joule globales
dans les enroulements d’'une inductance sont données par la relation (4-42). Les pertes DC sont données
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par la relation (4-43) ou R, _p est la résistance de I'inductance atres basse fréquence, 1.5, estle courant
donné par la relation (4-44) en se basant sur le développement proposé dans I’Annexe 4 A.

Py =Pirpc + Pjr-ac (4-42)

Pii—pc = Ri—pc X Ipeff? (4-43)
A2

liepr = [len® + 45 (4-44)

Les pertes AC sont globalisées par la relation (4-45) oU R,q_.(fy) est la résistance série de
linductance a une fréquence f;, donnée. I,._.(fy,) est la valeur efficace de 'ondulation de courant a une
fréquence donnée (harmonique de la fréquence de découpage). Les Figure 4-27 a et b donnent I'évolution
fréquentielle de la valeur efficace de I'ondulation de courant dans les inductances ainsi que les pertes AC
en fonction du rapport cyclique et des harmoniques de la fréquence de découpage (400 kHz). L’essentiel
des pertes AC est naturellement obtenu a la fréquence de découpage. A cette fréquence, les pertes AC
sont décroissantes en fonction de a tout comme la valeur efficace du courant AC. Cependant, au deuxieme
harmonique, le maximum est atteint pour @ = 0.75 compte tenu du contenu spectral des signaux.

N
Pi-ac = Z Rac-1(fn) * Ifc—L(fh) (4-45)
n=1

PacW)

00

Figure 4-27 : Evolutions spectrales de I'ondulation de courant dans les inductances en fonction du
rapport cyclique (a) et les pertes associées (b) pour une fréquence de découpage de 400kHz

4.1.1.5 Les pertes Fer

Ce sont les pertes dues essentiellement aux courants de Foucault et aux pertes par hystérésis
dans le circuit magnétique. Elles dépendent de la fréquence de fonctionnement, du niveau d’ondulation de
courant (et donc du niveau d’ondulation de I'induction magnétique) et des propriétés du matériau. Les
pertes fer par unité de volume sont données par I'équation de Steinmetz simplifiée de la relation (4-46).

B, ["W/ o] = alBITD”. (flkHz])) (4-46)
_LxAl (4-47)
T NXxS

Les coefficients a, b et c dépendent de la technologie de matériau magnétique. Ces coefficients
sont fournis par le constructeur et sont regroupés dans le Tableau 4-5. Le volume total de fer est de 5.8 cm?.
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L’induction créte a créte B elle-méme est donnée par la relation (4-47), ou N est le nombre total de spires
(N = 7 pour cette inductance), L la valeur de I'inductance et S la section du circuit vue par le flux.

Tableau 4-5 : Parameétres géométriques de P,,, Volumique (mWi/m?®)
er

l'inductance implémentée 80
Paramétres  a b c 0.9 0
60
Valeurs 425.8 2.209 1.250
0.8 50
o 40
0.7 %
e=3.3mm
x=17.7mm 0.6 20
y=18mm 10
< 5 z2=26.6 mm
0.5
) i 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2

Freq(MHz)

(@) (b)

Figure 4-28 : Géométrie de l'inductance implémentée et la cartographie des pertes fer en fonction de
la fréquence et du rapport cyclique

Les deux topologies proposées (HCA et HAC) auront deux fois plus de pertes AC et de pertes fer
que la topologie de référence (PH) étant donné que le nombre total d’'inductances a doublé. On dénombre
en effet 2 inductances pour le PH, et 4 pour le HAC ainsi que le HCA.

444 Pertes dans les condensateurs

Dans nos topologies (HAC et HCA), ces pertes se limitent essentiellement aux pertes dans le
condensateur d’entrée (Cy.) et C.;. En effet, dans le cas de ces topologies, les ondulations de courant dans
les inductances en sortie sont compensées, alors le condensateur Cyg verra une trés faible ondulation de
courant. Dans le cas du PH, le condensateur Cyg voit néanmoins une ondulation de courant plus importante
qui est toutefois inférieure a celle vue pas Cy, et C; . Une attention plus particulieére est accordée aux pertes
dans les condensateurs Cy,. L'ondulation de courant dans les Cy.,du HAC ou du HCA est deux fois plus
importante que celle du pont en H non compensé comme le montre la Figure 4-29 a.

4 [
; ! ; : .

14 ce 2.2

Ien r N — R . —PH .

""""" HAC/HCA
12} —lce-nac ! lce-ph )
0 >
0 t 10
1.8
-IL"h ______ ¥ S R W —— g{ 8t
c
i L [ 1.6
2(1-a)l ., i g | D e
ch = P I — N B — i 1.4
> 4r
1 0 t
ce
—PH 2 1.2
= HAC
=== HCA
14 ] 0 1
-ZolIL.'I _______ w ,,,,,,,,,,,,,,, i Y I N A—— 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
-------- L L i i T L L L L Alpha
hec Ty
(@) (b)

Figure 4-29 : Forme d'onde de courant dans le condensateur d’entrée en fonction de la topologie(a)
et évolution de la valeur efficace du courant en fonction du rapport cyclique (b)
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La valeur efficace du courant dans les condensateurs Cy, est donnée par la relation (4-48) pour un
pont en H seul non compensé et les relations (4-49) pour les deux topologies de compensation (HAC et
HCA). Ces expressions sont démontrables en se basant sur le calcul proposé a I’Annexe 4 A. Les courbes
de la Figure 4-29 b montrent I'évolution de ces courants efficaces par rapport a «a et le rapport entre le
courant efficace des topologies compensées par rapport au PH (en rouge, trait plein). Ce rapport montre
que la différence entre les courants efficaces est plus importante pour des valeurs de a proches de 0.5
(donc pour des courants de charge de faibles valeurs) comme pour les courants efficaces dans les
transistors. En outre, la valeur efficace de ces courants est relativement importante. Le choix d’'un
condensateur avec une faible résistance série serait un atout pour minimiser ces pertes.

Les équations (4-48) a (4-50) et la Figure 4-29 b montrent que le courant efficace en entrée du
convertisseur est trés important. Le choix du condensateur d’entrée est donc crucial pour minimiser les
pertes, a fortiori s’il filtre toute 'ondulation de courant en entrée. Le condensateur implémenté est la
référence CGA9P3X7R1H226M250KB de TDK. Il a une ESR denviron 1.3 mQ a 400 kHz. Quatre
condensateurs de ce type sont mis en paralléle afin de diminuer 'ESR équivalent ainsi que I'ESL

équivalent.

leemsit = j 202~ D1l + S0 + 2011 + 50701 - ) (+-49)
2 2
Iee—pac = Ice-nca = \/[[Z(Q = DIgp)* + (ZlA;) la+ [[2alcn]* + (ZlAé) 1a-o (4-49)
2 2
Ice—nac = Ice-nca = J[[Z(a - DIgp)? + (A;) la+[[2al.,)* + (A;) 11-a) (4-50)

4.5 ANALYSE DES RESULTATS DE RENDEMENT

Une analyse des rendements est proposée dans cette section entre la topologie de référence (le
pont H + le filtre LC) que nous nommons PH et la topologie HAC (pont H AutoCompensé). Cette analyse
se base uniquement sur les pertes de la chaine de puissance. Elle ne comptabilise donc pas les pertes
dans la chaine de commande. Une comparaison entre les deux technologies de composants de puissance
est aussi déclinée.

T
Multimétres |
de sortie

Multimeétres
d’entrée

< )
A >

.._E: ») Carte de 2 v . LA - ‘7 Alimentation

é 8 e o puissance v & |ment.at|on 1 / - . DC

| S des Drivers (A - S —

< 1

Carte de  |— .
Commande L] Ordinateur

w

Alimentation
des drivers

Cartede
puissance

{ uControleur ‘

Figure 4-30 : Synoptique du banc de mesure du rendement (a) et la photographie du banc
expérimental (b)
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Comme évoqué, le calcul théorique des pertes proposé n’a pas pour objet une détermination
précise des pertes dans chaque élément, mais une estimation afin de mieux appréhender la répartition
probable des pertes et de pouvoir comparer des composants de technologies différentes, toutes choses
égales par ailleurs. Les résultats expérimentaux sont basés sur la mesure de puissance DC en entrée et
en sortie du convertisseur associé au filtre comme le montre la Figure 4-30 a. Le banc d’essais des mesures
est présenté a la Figure 4-30 b. Pour ce faire, la charge est modélisée par une résistance de puissance
fixée a 1Q. La modification du courant de charge est obtenue par une variation du rapport cyclique. Cela
est représentatif du cas rencontré sur les électroaimants. Pour la suite, un balayage fréquentiel est effectué
de 200 kHz a 1.2 MHz afin d’avoir une large bande de comparaison et de pousser a I'extréme le point de
fonctionnement des composants de puissance mis en ceuvre.

451 Comparaison topologique

Les Figure 4-31 et Figure 4-32 montrent une comparaison des cartographies des rendements entre
le PH et le HAC données respectivement par les technologies HEMT GaN et MOSFET Si. Contrairement
a la technologie Si, la différence entre les cartographies obtenues avec la technologie GaN n’est pas
flagrante pour les deux topologies. En effet, une forte ressemblance est a noter sur les surfaces de
rendement supérieur a 93%, 90% et voire 80% des topologies a base de composant HEMT GaN.
Concernant le composant Si la premiére différence immédiatement visible est la surface des rendements
supérieurs a 93% et 90%. Cela se traduit d’ores et déja par un avantage du GaN quelle que soit la topologie.

GaN HEMT : PH GaN HEMT : HAC
1.2 1.2
80
1 : S
T 0.8 T 0.8 60
= =
o O
S 0.6 $ 0.6 40
LL LL
0.4 0.4 /\ 20
9
0.2 0.2 I
0.55 0.65 0.75 0.75
a

Figure 4-31 : Cartographie du rendement expérimental de la topologie HAC et PH du convertisseur &
base des composant HEMT GaN : Ry, = cst (1Q)

MOSFET Si. PH ) MOSFET Si. HAC

80
E E 60
=3 =3
o o 40
S S
LL LL

20

0.55 0.65 0.75 055 0.65 0.75
Figure 4-32 : Cartographie du rendement expérimental de la topologie HAC et PH du convertisseur a

base des composants MOSFET Si: R, = cst (1Q)
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

La Figure 4-33 montre une comparaison entre les rendements des deux topologies (PH et HAC) a
base des composants GaN en fonction du courant de charge.

— Pour Fp,. = 400kHz, le PH enregistre de meilleurs rendements jusqu’a environ I, = 84. Au-dela,
les deux convertisseurs ont pratiguement les mémes performances. Cette tendance est aussi
observée a la moitié de la fréquence de découpage (Fp.. = 200kHz).

— Au double de la fréquence de découpage ( Fp.. =800kHz ), les rendements des deux
convertisseurs sont quasiment identiques. En effet, les inductances étant fixes, I'ondulation de
courant dans ces derniéres dépend uniquement de Fp,.. Les pertes qui en découlent P, et
P, deviennent relativement faibles quand la fréquence de découpage et le rapport cyclique
augmentent. L’écart relatif calculé et présenté sur les mémes graphiques confirme cette tendance.

GaN HEMT GaN HEMT GaN HEMT
100 100 100 100 100 100
90 90 | 90
80 80 80 180
80 80
2 2 2
= 60 £ = 60 £ < 60 {60 £
2 ——PH : 200kHz & 2 ——PH : 400kHz T 2 1 ——PH : 800kHz s
T 60 [ | HAC : 200kHz © T 60 f | HAC : 400kHz e T Lifioifomes HAC : 800kHz g
[ -%-E =) -%-E ) -%-E t
& % - Eccart w & & % -Eccart w0 5 & a0 ,| % —-Eccart lso E
o o o
(3] O 1 (%)
w w w
40 40
120 H 20 20Hp 120
" al o
A HE * i
RN e % i P
20 e e sl oo de. D sle sl 0 20 b 0 0 0
0 5 10 0 5 10 0 5 10
Ich(A) Ich(A) Ich(A)

Figure 4-33 : Comparaison topologique du rendement expérimental des convertisseurs a base des
composants GaN en fonction de I et pour diverses Faec:: Rep, = cst (1Q)

452 Répartition des pertes

Pour étayer les analyses précédentes, une comparaison est proposée dans cette section entre les
rendements dis au GaN implémenté dans la topologie HAC (Figure 4-34). Une quasi-similarité est a noter
entre les rendements théoriques et expérimentaux surtout pour des courants de charge élevé. Pour ces
valeurs de courant de charge, I'écart relatif ne dépasse guére les 10%. Néanmoins, les approximations de
la méthode de calcul ne permettent pas de faire une abstraction sur l'efficacité des calculs. Le but des
calculs étant de comprendre au mieux la répartition des pertes, la Figure 4-35 et la Figure 4-36 proposent
une répartition des pertes du convertisseur découpant a 400kHz pour deux points de fonctionnement
(Ich = 0.5, Figure 4-35 et Ich = 10A et Figure 4-36).

Fdec =200kHz Fdec = 400kHz Fdec = 800kHz
100 10 100 ; 10 100 : 10
20 .2 920 920
*
-
80 R 18 80 18 80 *\ 8
-
P = = Ny -
B 3 s
— D o D b
£ 807 3 . HAC:GaNHEMT | 16 > = 60 : HAC:GaNHEMT | 6 S 5 60 * HAC : GaN HEMT | 16 2
o ) '\ |==Théorique s 3 : == Théorique 5 3 \ = Théorique 5
H \* ==== Expérimental = < ==u= Expérimental e < | ==us Expérimental e
x 40 \ [ ¥ -erreur 14 3 x40 = % -erreur 14 5 o 40 f - % -erreur 4 5
v £ g * £
* w I} \ wi
20 *\ 12 20 2 20 Y 12
\* 1
~ x \
*s 4 4 L ¥ THREN 1
% 5 o " ol ¥ et VAP 0 PG S B
(A 0 5 10 0 5 10
ch(A) Ich(A) Ich(A)

Figure 4-34 : Comparaison du rendement expérimental et théorique du HAC a base du HEMT GaN en
fonction de Ich et pour diverses F,,,

107

These de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

— Sur le premier point de fonctionnement (Ich = 0.54 soit @ = 0.51), I'essentiel des pertes est causé par
les inductances (environ 68% : Figure 4-35 a). En outre, dans les inductances, ce sont les pertes fer
(44%) et les pertes dues a I'effet de peau ou pertes AC (56%) qui prédominent (Figure 4-35 b). Dans
les transistors, les pertes par conduction sont pratiquement négligeables devant les pertes par
commutation qui sont de prés de 96% (Figure 4-35 c).

Bilan pertes dans les inductances (1.24W)

P_ . =1.81W,Ich=0.5A, F = 400kHz : GaN HEMT <1% 44%
Tot dec

IllPertes DC
[Pertes AC

<1% [ IPertes fer

56%

31% 68%
(b)

Bilan des pertes dans les Transistors (PT.I.ot =0.57W)

4%

Il Transistors
Einductances | Ly
[ ICapacitors [ Pcona

96%

(@) (c)

Figure 4-35 : Répartition des pertes dans la topologie HAC (a), dans les composants de puissance
(b) et dans les inductances (c), pour Ich =0.5A a Fdec = 400kHz

Bilan des pertes dans les inductances (PLTOQ =3.99W)
18%
PTot =7.35W, Ich = 10A, Fdec = 400kHz : GaN HEMT 28%
IllPertes DC
<1% 55% [Pertes AC
[ IPertes fer

(b)

Bilan des pertes dans lesTransistors (PTT°t=3.32W)

Bl Transistors

IEInductances
[ ]capacitors

(a) (©)
Figure 4-36 : Répartition des pertes dans la topologie HAC (a), dans les composants de puissance
(b) et dans les inductances (c), pour Ich =10 A a Fdec = 400 kHz

— Pour Ich = 104 soit a = 0.71, les pertes se rééquilibrent entre les inductances (54%) et les transistors
(45%) (Figure 4-36 a). Plus de la moitié des pertes dans les inductances est engendrée par le courant

108

These de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

DC (55%), les 45% restant sont dus au pertes AC (28%) et pertes fer (18%) (Figure 4-36 b). Cela sous-
entend que les inductances compensatrices ne contribuent qu’a hauteur d’environ 20% des pertes
dans les inductances (soit environ 11% de pertes globales). Dans les transistors, un équilibre pertes
par conduction (44%) et pertes par commutation (56%) est observé (Figure 4-36 c). Pour plus de
détaille sur la répartition des pertes voire 'Annexe 4 D a 'Annexe 4 F.

453 Comparaison des rendements en fonction des technologies

Dans cette section une comparaison du rendement en fonction de la technologie de composant

est faite. Seule la topologie HAC est considérée et les données sont issues des résultats expérimentaux
(Figure 4-37).

HAC : 200 kH HAC : 400 kHz HAC : 800 kHz
100 z 100 100 : 100 100 ‘ 100
90 - 90 - 90
180 80 80 f 80
80 80
9 —160 = < 60 =  60f 60 =
X ——— MOSFET Si S e MOSFET Si B X —— MOSFET Si ®
T 60 GaN HEMT 2 T e0f = GaN HEMT [ = GaN HEMT o
K - % - Eccart £t o - % -Eccart £ Q - % -Eccart t
40 8 4 40 8 X 40}t 40 8
Q Q (%)
w w w
401 40 *
R 120 20 20 **\ 20
* e
W g * *e
e T Bl
20 : s ) 20| s | 0 0
0 5 10 0 5 10 0 5 10
len(A) 1 (A) I (A)

ch

Figure 4-37 : Comparaison technologique du rendement expérimentale des convertisseurs en fonction de
Ich et pour diverses Faec

— A la fréquence de découpage (F,. = 400kHz), le convertisseur a base du GaN enregistre
globalement de meilleures performances. Cette domination est plus visible en augmentant la
fréquence de découpage. Pour des courants supérieurs a 12A, les rendements tendent vers la
méme valeur asymptotique, quel que soit le composant de puissance. Cette tendance est plus
accentuée pour la moitié de la fréquence de découpage (Fy.c = 200kHZz).

— Au double de la fréquence de découpage (F,;.,. = 800kHz), le convertisseur a base des
composants GaN enregistre une meilleure performance quel que soit le point de fonctionnement.
D’une part 'augmentation des pertes par commutation avec F,,., d’autre part 'augmentation des
pertes par conduction avec le courant de charge, ainsi que la diminution de I'ondulation de courant
dans les inductances avec le rapport cyclique, expliquent ces tendances.

4.6 CONCLUSION

L’effet de la non linéarité des circuits magnétiques et de la dispersion de la valeur des inductances
a été étudiée dans les paragraphes précédents. Cependant, I'efficacité de la topologie HAC/HCA pour la
faible résiduelle et de la forte dynamique reste indéniable. L’influence du temps mort sur I'efficacité de la
topologie HCA est aussi montrée. Cependant avec le choix d’'un temps mort optimal en fonction de la
technologie de composants de puissance et du point de fonctionnement, cette influence peut étre
contournée. L’analyse du rendement a montré que la topologie HAC reste trés comparable a la topologie
de référence (PH). Une analyse du rendement en fonction des technologies de puissance a été réalisée
aussi. Il en ressort qu’a certaines fréquences de découpage, le GaN et le MOSFET Si ont des rendements
comparables. Pour Fp,. =800kHz, le composant GaN reste trés avantageux. Cependant, cette
comparaison dépend fortement du courant de charge. En effet pour des courant de charge de fortes valeurs
le rendement issu des deux technologies tend vers la méme valeur asymptotique. Cette convergence est
la conséquence d’'un équilibre entre les pertes par commutation et par conduction. Le choix de la
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Chapitre 4 : Influence des différents paramétres fonctionnels sur I'efficacité des topologies proposées

technologie doit se faire en prenant en compte le point de fonctionnement nominal du convertisseur et la
fréquence de découpage. Pour compléter ces comparaisons topologiques et technologiques, le chapitre
suivant sera consacré a I'analyse CEM.
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Chapitre 5 ANALYSE CEM EN MODE CONDUIT ET RAYONNE DES
TOPOLOGIES DE CONVERTISSEURS PROPOSEES
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

5.1 INTRODUCTION

La compatibilité électromagnétique (CEM) des alimentations des électro-aimants est un point
crucial pour la validation de nouveaux produits. En effet, les alimentations doivent cohabiter avec d’autres
équipements scientifiques. Pour ne pas perturber ces derniers, les convertisseurs doivent étre les moins
émetteurs possibles. Ainsi, 'analyse CEM de la topologie HAC et PH est étudiée dans ce chapitre.
L’approche choisie est de type Bottom Up, c’est-a-dire que I'étude commence au niveau des composants
individuels qui sont sources de perturbations (transistors), puis passe par le routage pour finir par la chaine
de conversion globale. Pour cela, une analyse fréquentielle spectrale en fonction des parameétres de
fonctionnement ainsi qu’une réflexion sur les régles de routage sont abordées dans un premier temps.
Elles sont suivies d’'un examen des perturbations conduites des convertisseurs en référence a la
norme CISPR11 — A. Les bruits conduits sont étudiés entre 150 kHz a 30 MHz ; on comparera la topologie
de référence (pont en H avec filtre LC : nommé PH dans la suite) avec la topologie HAC. Nous proposons
également une comparaison entre les deux technologies de composants de puissance utilisés : GaN et
silicium. Une analyse en fonction de la stratégie MLI est aussi proposée. Enfin, une étude qualitative du
rayonnement de 'ensemble de la chaine de conversion est réalisée sur une plage de fréquence allant de
25 MHz a prés de 200 MHz.

5.2 MISE EN GEUVRE DU CONVERTISSEUR EN PONT COMPLET

Le convertisseur mis en ceuvre dans les topologies étudiées est le convertisseur DC-DC en pont
complet. Sans les éléments de filtrage de sortie, ce convertisseur est composé de deux bras auxquels
s’ajoute le condensateur de découplage du bus DC (C,,) (Figure 5-1-a).

E Y D ET D D
1 1 1 2
o™~
O = | Sig- ® B (- e — s, Em b=
Voc Ce Q D, "4 CX91 E D D x62
2 oe Ye' X’ Y &
. 2k 2
3 E,
Bras 1 Bras 2 -
(@) (b)
RBoot DBDOt
———
vCcC
Q
HB Rc1 ; D’
VDD I__HO AN I
1
i -Fam M61 - xe
° L c T
-+ s, E
[o! ] o R Q, D,
G3
=== —m—l
T vss | MG.‘]

Figure 5-1: Topologie de base (a), proposition de symétrisation des mailles de commutation (b) et le
schéma d'un bras avec son circuit de commande (c)
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

Chaque bras de la Figure 5-1-a forme une maille de commutation avec le condensateur de
découplage C,.. Ainsi, le convertisseur est constitué de deux mailles de commutation. Pour symétriser ces
deux mailles de commutation, le condensateur C,, est divisé en deux (C,,; et C,.,). Les deux mailles de
commutation résultantes sont présentées a la Figure 5-1-b. Le schéma des cellules de commutation tel
que présenté a la Figure 5-1-b sera la référence pour la suite. Le schéma de commande du bras 1 est
présenté a la Figure 5-1-c. En effet, les bras de transistors sont commandés en mode Bootstrap. Deux
mailles de commande de grille sont a distinguer pour le bras 1 (Mg, et Mgs).

52.1 Schéma CEM équivalent au sens du convertisseur de puissance

Les Figure 5-1 montrent les schémas de principe du convertisseur. L’ajout des éléments parasites
(inductances parasites dues au routage et capacités parasites dues aux couplages capacitifs entre les
différents potentiels) tels que présentés a la Figure 5-2 permet I'étude du comportement des structures sur
le plan de la CEM.

E1 Parasites dus au routage
= Parasites des composants
+
cr L
ESR, ESR,
® ¥ Co
xel
VDC |
C-=T EsL, ESL,
y
Ez

Figure 5-2 : Schéma CEM équivalent du convertisseur de puissance incluant les inductances et capacités

parasites
RBoot DBoot LM+
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61 V1
1 —
i "M =
° | L Hs i Co
‘f‘; ESL,
[ LI Q
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53
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b1”
Figure 5-3 : Schéma CEM équivalent d'un bras incluant les mailles de puissance et de commande

Sur la Figure 5-2, les différents éléments parasites sont localisés, mais ils sont en réalité distribués
entre les potentiels (pour les capacités parasites) et tout au long des pistes (pour les inductances). Les
éléments parasites dus au packaging des transistors ne sont pas représentés ainsi que les couplages
inductifs et les couplages éventuels entre les mailles de commutation et de commande. Les deux mailles
de puissance se déclinent comme suit :

o MPl : [Ql + D11L01+' Lb1+' ESRII CXellESLllLbl_lLOI_! Q3 + DS]

o MP,:[Q2+ Dy Loy" Lip"  ESRy, Cxen  ESLy, L™, Loz ™, Q4 + Dy ]
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

Globalement, la minimisation de 'impédance commune entre les mailles de puissance et de
commande est primordiale. Pour ce faire, une séparation des deux mailles est importante pour la
minimisation de cette impédance commune. Cette séparation permettra aussi d’éviter que les courants
conduits (surtout de mode commun) ne se rebouclent via le circuit de commande. En prenant en compte
ce dernier point, les schémas des mailles de commande et de puissance du bras 1 de la Figure 5-3 sont
proposés. Les deux mailles de commande se déclinent comme suit :

® Mgy :[Rg1, L1, Ls1, Q1]

®  Mgs :[Rgs Lgs Lss, Qs ]

Les inductances parasites intrinséques aux drivers, ainsi que celles des transistors ne sont pas
représentées pour des raisons de simplification. Les couplages par mutuelles inductives entre les mailles
de puissance et de commande ne sont pas non plus présentés. Les éléments parasites de la maille de
commande sont aussi distribués en non localisés comme le montre la Figure 5-3.

5.2.2 Regles de routage
La toute premiére régle de routage a observer consiste a :

1) Séparer les chemins des deux types de maille (maille de puissance et de commande) comme le
montre Figure 5-3. Pour ce faire, la géométrie des puces peut étre exploitée. Les Figure 5-4 aetb
montrent respectivement une proposition de connexion des potentiels de la puce GaN et Si mises
en ceuvre, en vue de la séparation des deux mailles. Le boitier du GaN étant en LGA, les potentiels
de source doivent étre tous reliés entre eux physiquement, idem pour ceux du drain. Quant a la
puce du MOSFET Si, elle est packagée en boitier TDSON-8 comme le montre la Figure 5-4-b.

(a)
Figure 5-4: Proposition de routage des composants de puissance : GaN HEMT (a), MOSFET Si (b)

Réduire la surface des mailles de commutation (puissance) est aussi une des regles les plus
importantes a respecter. Cela se traduit par le rapprochement des différents composants constituant cette
maille et donc la réduction des inductances parasites équivalentes de chaque maille (L,,4:11¢)- En effet, ces
inductances équivalentes sont a l'origine des surtensions oscillantes de la tension V,¢ aux bornes des
transistors lors du blocage. Pendant cette phase, I'énergie stockée dans les inductances parasites
s’échange avec la capacité C,ss en créant un pic de résonance. L'impédance caractéristique d’un tel circuit
résonnant est donnée par la relation (5-1) :

L. .
Zcm — maille (5_1)
Coss

Réduire les pics de résonance revient a réduire L, OU augmenter C,q. C,ss €tant imposée par
la technologie des composants et du boitier, le seul degré de liberté est L,,,i1.- D’autre part, parmi toutes
les inductances parasites, seules celles dues au routage sont optimisables. En outre, le composant Si
ayant une capacité de sortie C,,, supérieure a celle du GaN, & L,,,i;. identique, la surtension des V¢ aux
bornes du GaN sera plus importante. Par ailleurs, le choix du condensateur de découplage est aussi
important afin de minimiser les ESR (Equivalent Serial Resistor) et ESL (Equivalent Serial Inductor) qui
font partie intégrante des éléments parasites de la maille de commutation. Pour cela, un certain nombre de
condensateurs céramiques multicouches (en anglais Multi Layer Ceramic Capacitor: MLCC) montés en
surface (en anglais Surface Mounted Device : SMD) doivent étre mis en paralléle afin de minimiser les ESL
équivalentes.

115

These de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

2) Les capacités parasites Cp et Cp, (couplage capacitif entre les potentiels de point milieu et le
potentiel du dissipateur) doivent étre réduites au maximum. Ces derniéres sont a l'origine des
courants de mode commun compte tenu de la forte variation du potentiel du point milieu. Le courant
de mode commun engendré est donné par la relation (5-2) :

dt
Minimiser ce courant revient a diminuer soit Cp; ou réduire la vitesse de commutation dVP"/dt des

composants. Ralentir les composants de puissance engendrerait une augmentation des pertes par
commutation. Cela est inintéressant pour I'optimisation du rendement du convertisseur. Le seul degré de
liberté dans la réduction des courants de mode commun est donc la réduction des capacités Cp;.

ICM = CPi X (5_2)

3) Les couplages capacitifs entre les deux polarités du bus DC (Cy), entre les potentiels du bus DC
et le potentiel du dissipateur (C,* et C,”) doivent étre augmentés. En effet, ils contribuent
respectivement au filtrage des courants de mode différentiel et de mode commun.

4) Les inductances inter-bras L,,* et L,,~ doivent étre aussi minimisées afin de réduire leur impact
sur les courants de mode commun [77].

5) Comme pour la maille de puissance, I'optimisation de la maille de commande passe aussi par la
réduction des surfaces. Cela contribue également a la réduction des inductances parasites. Ce
point nécessite un rapprochement entre les composants de commande et de ceux de puissance.

Au-dela de ces régles, la symétrisation du routage doit étre recherchée afin d’éviter les transferts de mode
[78].

Dans I'ensemble, sila CEM oblige un rapprochement des composants pour réduire les inductances
parasites des mailles de puissance et de commande, la thermique exige un éloignement des sources de
pertes afin d’éviter les couplages thermiques et de favoriser la dissipation par convection naturelle.
Cependant, pour la suite, aucune optimisation CEM/Thermique n’a été effectuée. La priorité a été accordée
a la CEM. Néanmoins, les contraintes thermiques ont été prises en compte et sont présentées a la
section 5.2.4.

5.2.3 Placement des composants et routage

Le placement des composants de puissances et des éléments de la commande rapprochée est
proposé dans cette section. Pour la maille de puissance, I'ajout des diodes Schottky en antiparalléle des
transistors est une contrainte de plus. La nécessité des diodes Schottky a été évoquée dans le paragraphe
4.3.2 du Chapitre 4.

18 mm

27.5 mm

! "

38.5 mm 47.5 mm

() (b)
Figure 5-5 : Proposition de placement des composants de puissance et de commande : GaN HEMT (a)
MOSFET Si (b)

A
Y
A
Y

Le placement retenu (pour un pont complet) pour la suite est celui présenté a la Figure 5-5aetb
respectivement pour les convertisseurs GaN et Si. Ce choix est aussi motivé par le fait que la topologie
HCA nécessite le routage de deux ponts en H sur une méme carte (Annexe 5 A).
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roCGOOt O
ppaaialy
M-Vpctw

PCB 4 o Couche 2 ‘S_
couches Couche 3

Diélectriques

(©)

Figure 5-6 : Maille de commutation (rouge) et de commande (pink) d’un bras du convertisseur Si :
couche 1 (a) couche 2 (b) et une coupe montrant la maille de commutation (c)

(b)

~ Diélectriques

(©)
Figure 5-7 : Maille de commutation (rouge) et de commande (pink) d’un bras du convertisseur GaN
HEMT : couche 1 (a) couche 2 (b) et une coupe montrant la maille de commutation (c)

Les routages des cartes de puissance incluant les mailles de commutation sont donnés aux Figure
5-6 pour le convertisseur Si et Figure 5-7 pour le convertisseur GaN. Le routage est réalisé sur un PCB 4
couches. Dans les deux cas, les potentiels du bus DC (+ Vp. et — Vp¢) sont placés sur la couche 1, a
proximité directe des composants. Une partie du potentiel du point milieu est placée sur la couche 1 et
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

interconnecté a l'aide de vias a une autre partie placée sur la couche 2. Ce plan est a I'aplomb des
condensateurs de découplage des transistors et des diodes. Cette disposition permet en outre la réduction
de la surface des mailles de commutation.

5.24 Contrainte CEM versus thermique

Outre I'importance accordée a la CEM, une attention particuliere est aussi donnée a la thermique.
Le composant MOFSET Si dispose d’'une patte thermique reliée au drain permettant d’améliorer ses
performances thermiques. Le composant GaN est dépourvu de cette connectique particuliéere mais est
formé d’'une puce nue permettant un refroidissement double face (Figure 5-8 a et b). Néanmoins, seul un
refroidissement par le bas est prévu pour les deux composants. Pour ce faire, les connexions de drain
faisant office de drains thermiques (couche 1) sont reliées a des plans de croissance thermique (couche 4)
par des vias (Figure 5-8). Lefficacité de ce mode de refroidissement est tributaire du nombre de vias
(facteur de réduction de la résistance thermique). Pour diminuer la résistance thermique, les vias peuvent
étre remplis moyennant une élévation du codt de fabrication. La puce MOSFET Si permet I'intégration en
moyenne de 40 vias contre une moyenne de 6 pour le GaN compte tenu de la taille des puces. Une
comparaison entre la taille des différents composants est présentée a la Figure 5-8 d.

Dissipateur
Plan de
croissance 7 Brasure
thermique — !ﬂwi_. Z
DCR 4 ~ 7)1 /m\-}m{rllmn’ll Ay

(a) (b)

Plande |[ESEICElS

croissance
thermique

(©) (d)

Figure 5-8 : Plan de dissipation thermique des composants de puissance : GaN HEMT par le bas (a) et
haut (b), MOSFET Si par le bas(c) et la comparaison des empreintes des composants

5.2.5 CEM de I'ensemble du systéme

Dans les sections précédentes, une analyse du modéle CEM du convertisseur limité aux cellules
de commutation est effectuée sans tenir compte du filtre de sortie. Dans cette section, le filtre de sortie est
ajouté afin de tendre vers un modéle circuit plus complet. Ce dernier permet de comprendre I'évolution des
impédances de mode commun et différentiel vues de l'entrée (du bus DC). Par ailleurs, il permettra
d’identifier les éléments du circuit qui influencent ces impédances. En outre, un modéle de simulation et
une analyse du chemin de propagation des courants de mode commun peuvent étre mis en place.
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. . Parasites dus au routage
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Figure 5-9: Schéma équivalent CEM de I'ensemble du convertisseur de référence (PH)

En ajoutant le filtre de sortie, le schéma équivalent CEM de la topologie de référence (PH) est
présenté a la Figure 5-9. Pour des raisons de simplicité, les inductances parasites ne sont plus
représentées. Ce schéma équivalent fait apparaitre deux capacités parasites supplémentaires (Cy, et Cp,)
dues au routage. Ce sont les capacités parasites entre les potentiels de la tension de sortie (V) et le
potentiel du dissipateur. Ces capacités parasites supplémentaires contribuent au filtrage des courants de
mode commun en sortie au méme titre que Cy+et C, enentrée. Ces deux capacités parasites doivent étre
aussi maximisées afin qu’elles contribuent au filtrage du mode commun en sortie.

Dans I'ensemble, le plan de masse (le potentiel du dissipateur) a un réle primordial dans les
performances CEM, conformément aux analyses précédentes. Le routage de ce plan est présenté a la
Figure 5-10. Ce potentiel est placé sur la couche 4. Pour respecter les régles de routage énoncées plus
haut, les potentiels du bus DC et de la tension V,, sont superposés au-dessus de ce plan de masse. Par
contre, la zone des potentiels du point milieu est dépourvue du plan de masse. Ainsi dans un
fonctionnement sans dissipateur, les capacités parasites aux points milieux des bras (Cp;) seraient
minimales. Dans le cas de la topologie HCA, le pont compensateur peut fonctionner sans dissipateur étant
donné que I'énergie dissipée par ses transistors est trés faible.

Zone du bus Zongdu Zone du Zone du bus DC
DC Cy+ et Cy- pot_entle_l du potentiel Vch Cy+ et Cy-
point pileu Coz et Coz

Zone du
potentiel Vch
Co2 etCoz

Zone du potentiel
du pojnt mileu Cpy

Cri'efCpz

@) (b)

Figure 5-10 : Routage du plan de masse placé sur la derniere couche (en bleue), HEMT GaN (a)
MOSFET Si (b)

Le routage, la gravure et I'implantation des composants étant effectués, la caractérisation des
cartes peut étre réalisée. Ainsi, des comparaisons entre les impédances de mode commun et différentiel
de la topologie de référence (PH) et la topologie HAC sont données respectivement a la Figure 5-11 a et
b.
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Figure 5-11: Impédance de mode commun (a) et différentiel (b) du HAC comparées a celles du PH a
base de composants GaN HEMT

Ces impédances sont mesurées a l'analyseur d'impédance KEYSIGHT E4990A. La sonde
d'impédance SMA référence KEYSIGHT 42941A préalablement compensée a été utilisée. Une source
d’excitation en tension de 500 mV et le parameétre measurement time fixé a 5, (voir Annexe 5 D) ont été
utilisés. Au vu de ces deux parametres et du niveau des impédances, le niveau de précision garanti par le
constructeur dans la bande fréquence conduite est de I'ordre de 1 % a 3 % (voir Annexe 5 D).

L’impédance de mode commun est influencée par la présence des inductances du filtre de sortie
et des capacités parasites C,; en sortie de convertisseur, dans la bande de 5 MHz & 10 MHz pour le PH et
de 6 MHz a 12 MHz pour le HAC. Cette différence s’explique par le fait qu'en hautes fréquences,
l'impédance des condensateurs C,; est tres faible devant celle des inductances. Ainsi le HAC comptabilise
4 inductances en paralléle en sortie contre 2 pour le PH. Cela réduit donc la valeur globale des inductances
et contribue a 'augmentation des fréquences de résonance et d’antirésonance toutes choses égales par
ailleurs. Les Figure 5-12 a et b présentent les schémas équivalents des impédances de mode commun vue
de l'entrée (de O & T) respectivement du PH et du HAC. Les condensateurs C,gs; représentent les
capacités parasites de sortie des transistors auxquels s’ajoutent évidement celles des diodes Schottky.

Y pan—
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o ] L
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1 1 |Cosss ' I
Cw—Ey_— colissz A AL 3_—3
I pr—we o fo
__"_[_::::N _IF
Cossa® o VWA
LYY
(a) (b)

Figure 5-12 : Schéma équivalent de mode commun du PH (a) et HAC (b) vue de I'entrée

L’influence du filtre de sortie sur I'impédance vue de I'entrée est étudiée plus en détails a I’Annexe
5G.
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Parasites dus au routage
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Filtre de sortie
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Dissipateur

Figure 5-13 : Chemin de propagation des courants de mode commun

De l'analyse précédente, le chemin de propagation des courants de mode commun le plus

dominant dans le cas du PH est représenté a la Figure 5-13. De méme, celui du HAC peut étre aisément
déduit de cette approche.

5.3 ANALYSE SPECTRALE SELON LA TECHNOLOGIE DES COMPOSANTS

La section précédente a abordé les précautions a prendre en compte pour le routage du
convertisseur. Celui-ci étant mis en ceuvre, une analyse comportementale des composants (transistors)
qui sont a 'origine des perturbations s’impose. Ainsi, dans cette section une analyse spectrale des tensions
(Vps) aux bornes des transistors est proposée en fonction du temps mort (¢,,) et du courant de charge (1.;,).
En effet, c’est la variation des V¢ (différence de potentiel entre le drain et la source des transistors) qui est
a l'origine de la variation des Vp; et donc source des courants de mode commun. Une comparaison
technologique (GaN Vs Si) est aussi proposée en tenant compte de ces deux parametres (I, et t,,). Une

explication élémentaire de I'évolution des spectres en fonction de la vitesse de commutation des transistors
est proposée a I’Annexe 5 B [79].

5.3.1 Influence du temps mort t,, sur les niveaux spectraux a faible courant de charge I},

Une analyse spectrale des tensions aux bornes du transistor Q; (Vpse1) €n fonction du temps mort
t,, et de la technologie des composants de puissance est proposée dans cette sous-section. Le courant
de charge (I,,) est fixé a 0,35 A, valeur de I, pour laquelle 'impact du temps mort est plus visible comme

montré a la Figure 4-16 du Chapitre 4. En effet, le temps de commutation des transistors est plus long pour
de faibles courants de charge et dépend de Cpg;.

AT 7 : 25 25 Si i1, =0.35A
i 50ns ! —t =1
200 € { > i 20 20 tm = 150
i —t = 50ns
1 —_—
215 g wrk | 215 S5
= — i c s
210 i 210 210
[72] (7] c
s : < o
= 5 i ﬁ 5 F 5
I
0 \\ et 0 ; i - 0
e 50ns” | 1 150ns o
= j
e o ’ 02 -5 i 235 24 245 25
Temps(ps) ' 0 T 0'(1 ) Temps(us)
emps(us
(@ (b) ()

Figure 5-14 : Mise en évidence de la vitesse de commutation des transistors pour Ich =0.35A,
t, = 150ns avec les zones dégradées pour t,,, = 50ns et 100ns : GaN HEMT (a), MOSFET Si (b).
Exemple du cas du Si (c)
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

La Figure 5-14 a et b montrent I'évolution temporelle de Vj5,, respectivement pour le composant
GaN HEMT et MOSFET Si pour t,, = 150 ns a I, = 0.35 A. Sur chacune de ces figures sont indiquées les
plages de temps mort de 50 ns, 100 ns et 150 ns. Si la décroissance de la tension n’est pas terminée avant
la fin du temps mort, on assiste a I'occurrence d’'une commutation dure. Cette commutation dure entraine
bien évidement des dv/dt plus importants. Ce comportement est présenté a la Figure 5-14 ¢ dans le cas
du MOSFET Si. En outre, comme le montrent ces relevés a faible I, , plus le temps mort est important,
plus cette commutation dure peut étre évitée. Cela affectera naturellement le spectre de la tension et donc
les performances CEM.
Pour le méme I, les Figure 5-15 a et b exposent le contenu spectral de V5o, pour t,, = 50,100 et 150 ns
respectivement pour le GaN et le Si.

100+ 100 ;
z S
g 10 2 1072
< <
MOSFET Si, | ., =0.35A
10 1074 ch
_tm =50ns tm =100ns tI11 =150ns
6 7 8 l ‘
10 10 10 108 107 108
Freq(Hz) Freq(Hz)
(@) (b)

Figure 5-15 : Comparaison des spectres de la tension Vps des transistors pour Ieh = 0.35 A en fonction
de différents temps morts : GaN HEMT (a); MOSFET Si (b)

— Pour le composant GaN (Figure 5-15 a) : le spectre correspondant aux temps morts de 100 ns et
150 ns sont confondus sur toute la bande fréquentielle. Au-dela de 10 MHz, 'amplitude de ces
spectres est inférieure au cas t,, = 50 ns. En effet, les temps morts de 100 ns et 150 ns sont
suffisants pour éviter toute commutation dure. Ainsi, a courant de charge identique, les gradients
de tension sont identiques, d’ou la similarité entre les deux spectres.

— Pour le MOSFET Si (Figure 5-15 b) : Les spectres sont différents pour les fréquences supérieures
a 10 MHz quel que soit le temps mort. Cependant, le spectre correspondant a t,, = 150 ns reste
le plus faible, suivi de celui a t,, = 100 ns. En effet, hormis pour t,, = 150 ns, on observe une
commutation dure du transistor Si (. Figure 5-14 b). Cependant, le dv/dt décroit pour les durées
de temps mort croissant. Cela est a I'origine de la différence entre les spectres correspondant a
t,, =100 et t,,= 50 ns.

Par ailleurs, une comparaison entre les spectres du GaN HEMT et MOSFET Si est proposée pour
tm, = 150 ns (Figure 5-16 a) et t,, = 50 ns (Figure 5-16 b).

— Pour un temps mort de 150 ns (Figure 5-16 a), les deux composants sont en commutation
douce. Néanmoins le composants GaN commute 2 fois plus vite que le MOSFET Si. Cette
différence de vitesse entraine des dv / dt plus importants d’ou les amplitudes supérieures du
spectre du GaN entre 5 MHz et 20 MHz.

— Pour un temps mort de 50 ns (Figure 5-16 b), les deux composants sont en commutation dure.
Cependant le dv/dt du GaN HEMT étant plus faible pendant cette commutation dure, son spectre
reste inférieur a celui du MOSFET Si de 10 MHz & prés de la centaine de Mégahertz.
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Figure 5-16 : Comparaison du spectre de la tension Vps des transistors pour Ich = 0.35A en fonction de
différents temps morts : tn = 150ns (a); tm = 50ns (b).

L’analyse proposée dans cette section montre que pour chaque technologie, le choix du temps
mort optimal au point de fonctionnement nominal est important pour réduire les perturbations hautes
fréquences. Cependant, le choix du temps mort optimal dépend fortement de I;,. Une analyse spectrale
en fonction de I, est proposée dans la suite.

5.3.2 Evolution comparative des niveaux spectraux en fonction de I, pour chaque famille
de semiconducteur

A la Figure 4-16 du Chapitre 4, la vitesse de commutation des transistors en fonction de I, a été
montrée. Dans cette sous-section, une analyse du spectre des tensions aux bornes des transistors en
fonction de I, est proposée aux Figure 5-17 a et b. Pour cette analyse, le temps mort est fixé a 50 ns,
guelle que soit la technologie de composants de puissance.

— Pour le GaN (Figure 5-17-a), on observe une similarité des spectres en fonction de I, pour les
fréquences inférieures a 10 MHz. Au-dela de cette fréquence, I'amplitude du spectre est croissante
en fonction de I,,. Cependant, une similarité est a noter entre les spectres a 5 A et 10 A. Cette
similitude s’explique par les dv/dt presque identiques comme le montre la Figure 4-16 chapitre 4.
Malgré la présence d’une petite commutation dure a I, = 0.35 A, le spectre correspondant reste

inférieur au-dela de 10 MHz.
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Figure 5-17 : Comparaison du spectre de la tension VDS des transistors pour différents Ich et t, =

50ns : GaN HEMT (a); MOSFET Si (b).

— Pour le MOSFET Si (Figure 5-17-b), les spectres restent quasiment identiques de Fp,. a prés de
70 MHz et ce malgré les dv/dt croissants avec I.,. En effet, cette similitude s’explique par les
commutations dures enregistrées a faibles I, (0.35 A et 1 A) d’'une part, et la quasi similarité entre
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les dv/dt a 5 et 10 A (Figure 4-16 chapitre 4) d’autre part. L'étalement du spectre sur une large
plage fréquentielle a 0.35 A et 1 A s’explique par le fait que la commutation dure est dominante
dans les deux cas.

En général, une légeére différence est a noter aux rangs harmoniques multiples de 4 quelle que soit la
technologie. Cela s’explique par une Iégere modification du rapport cyclique apparente de Vp¢ lorsque I,
varie.

Ces résultats montrent que I'évolution des spectres de Vs aux bornes des transistors et par
conséquent des courants de mode commun, dépend fortement du point de fonctionnement, des
parametres fonctionnels et surtout de la technologie des composants de puissance. A des courants de
charge de faible valeurs la comparaison des spectres aux bornes des transistors GaN et Si doit se faire en
tenant compte du temps mort. Cependant, a I, identique et a temps mort suffisamment long pour éviter
une commutation dure, les spectres de la tension aux bornes du GaN ont des amplitudes beaucoup plus
importantes que celles du MOSFET Si. Par allleurs, le routage et donc les chemins de propagation incluant
les éléments actifs et passifs sont aussi primordiaux. Certains éléments passifs (qu’ils soient physiques ou
parasites) devraient contribuer au rebouclage interne des courants de mode commun. Ainsi, les courants
de mode commun rejetés sur le réseau (mesurés par le RSIL) en dépendent également.

5.4 ANALYSE DES PERTURBATIONS CONDUITES

Une analyse comparative des perturbations conduites (Vgs, Inc et Ipisf) €st proposée dans cette
section selon les technologies de composants de puissance et les topologies. Le schéma du banc d’essais
ainsi que sa photo sont donnés respectivement aux Figure 5-18 et Figure 5-19.
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Figure 5-19 : Banc d'essais des mesures CEM en conduit
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Le Réseau Stabilisateur d’'Impédance de Ligne (RSIL) utilisé est le MN2053. A chaque point de
fonctionnement, les tensions Vig,;, sont mesurées sur les deux voies et comparées. Cependant, seule la
plus défavorable (amplitude la plus élevée) est présentée. Les courants de mode commun et différentiel
sont mesurés par une sonde Pearson modéle « 2877 » d’'un facteur de sonde 1. Le banc d’essais a été
placé dans une chambre anéchoique (CA).

Les mesures sont effectuées pour quatre points de fonctionnement (I, = 0.354,1A4,5A et 10 A). Afin
d’étre dans les mémes conditions de comparaison, le rapport cyclique est fixé a 75 %. Le temps mort est
préalablement fixé a 50 ns pour les mémes raisons. La variation du courant est obtenue par la variation
d’'une charge résistive en sortie. Pour ces mesures, les convertisseurs sont pilotés en mode MLI — C. Le
bruit ambiant de la CA est donné a la Figure 5-20 (la raie a 13.5 MHz correspond au rayonnement RFID
des lecteurs de badge des portes du batiment).

100 . \
80 EE— 1
>
5. 60 - VRSIL 1
) = Ambiant
g- 40 —CISPR 11 -A )
<
0 1 1
108 107
Freq(Hz)

Figure 5-20 : Bruit ambiant vu du RSIL comparé au gabarit de la norme CISPR 11 A.

54.1 Comparaison des mesures CEM en mode conduit selon la topologie

Une comparaison ( Figure 5-21 a, b, ¢ et d) de la tension RSIL est faite dans cette sous-section entre
la topologie de référence (PH) et la topologie HAC (pont en H Auto Compensé). Les mesures se basent
sur la technologie GaN. La fréquence de découpage est fixée a 400 kHz.

— D’un point de vue général, une augmentation de I'amplitude du premier harmonique (Fy..) en
fonction du courant de charge est observée quelle que soit la topologie. A cette fréquence, le
spectre du convertisseur HAC présente une amplitude de 5 dB supérieure a celui du convertisseur
PH & 0.35 A (Figure 5-21 a). Cependant, cette différence décroit progressivement jusqu’a 10 A
(Figure 5-21 d) ou les deux spectres sont identiques.

— Pour les harmoniques inférieurs a 10 MHz, le spectre du convertisseur HAC présente des
amplitudes supérieures a celles du convertisseur PH (au moins 5 dB de plus) surtout & 0.35 A.
Néanmoins, comme a la fréquence de découpage, cet écart se resserre au fur et a mesure que le
courant de charge augmente.

— Au-dela de 10 MHz, les spectres des deux topologies sont quasiment identiques. Cependant, une
augmentation des spectres en fonction du courant de charge est observée dans cette bande
fréquentielle (10 MHz et 30 MHz). Cette remarque est confirmée par I'analyse spectrale proposée
plus haut.

En général, la tendance observée est identique concernant I'évolution des courants de mode
différentiel des deux convertisseurs en fonction du courant I.;,, comme le montre le comparatif proposé
dans la suite.
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Figure 5-21 : Comparaison des spectres de la tension RSIL en fonction du courant de charge a tm =

542

50ns: 0.35 A (a), 1A (b), 5A (c) et 10A (d)

Analyse du courant de mode différentiel en fonction des topologies

En général, la tendance des courants de mode différentiel (Figure 5-22) est identique a celle observée
sur les spectres de la tension du RSIL en fonction du courant de charge. En effet :

A la fréquence de découpage (400 kHz), une augmentation de I'amplitude du spectre en fonction
du courant de charge est observée quelle que soit la topologie : 15 dB entre I, =0.354 et 10 4
pour le HAC, voir prés de 20 dB pour le PH dans les mémes conditions. A cette fréquence et
I, = 0.35 A4, le spectre du convertisseur HAC présente une amplitude de 6 dB supérieure a celui
du PH. Cependant, cette différence décroit progressivement jusqu’a étre identique a 10 A comme
les spectres du Vi

— A partir de la fréquence de découpage jusqu'a 10 MHz (voir 20 MHz a 0.35A), le spectre de la

topologie HAC présente des amplitudes supérieures. Néanmoins, cette marge se réduit
progressivement avec Igy,.

— Au-dela de 10 MHz (20 MHz pour 0.35A), les spectres des topologies sont identiques quel que soit

le point de fonctionnement. Toutefois, une augmentation du spectre est observée avec le courant
de charge dans cette bande fréquentielle.
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Figure 5-22 : Comparaison topologique des spectres des courant de mode différentiel en entrée en
fonction du courant de charge a tm, = 50ns : 0.35 A (a), 1A (b), 5A (c) et 10A (d)

La différence des niveaux des perturbations conduites entre le HAC et le PH s’explique
essentiellement par la forme du courant en entrée du convertisseur dans les deux topologies (Figure 5-23
a, b, c et d). En effet, aux faibles courants de charge, I'ondulation du courant d’entrée du convertisseur
HAC est presque doublée par rapport au PH. A contrario, pour de forts courants de charge, I'ondulation du
courant différentiel en entrée est complétement dominée par la partie DC du courant de charge.
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Figure 5-23 : Evolution des courants différentiels en entrée du convertisseur pour différent courant de
charge : 0.35 A (a), 1 A(b), 5A(c) et 10 A (d) : Résultats de simulation
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

5.5 COMPARAISON DES MESURES CEM EN MODE CONDUIT SELON LA TECHNOLOGIE
DES SEMICONDUCTEURS

Les résultats présentés dans cette section sont réalisés pour un temps mort fixé a 50 ns. Le rapport
cyclique est également fixé a 75 %. Comme précédemment, la variation du courant de charge est obtenue
par modification de la résistance de charge en sortie. L’analyse se base dans un premier temps sur Vgg;.
Seuls deux points de fonctionnement de la topologie HAC sont considérés dans cette section
(I, = 0.35Aet 10 A). Les résultats de la tension Vgg,, pour ces deux points de fonctionnement sont
présentés respectivement a la Figure 5-24 a et b.
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2 60, 3
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o o
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(@) (b)

Figure 5-24 : Comparaison topologique des spectres des tensions RSIL en fonction du courant de
charge a tn, =50ns : 0.35 A (a) et 10A (b)

— A 0.35 A, les spectres de Vg, sont identiques a Fp,. (400 kHz) quelle que soit la technologie de
composants. De 800 kHz a 10 MHz, le spectre du convertisseur Si est légerement au-dessus de
celui du convertisseur GaN d’environ 2 dB en moyenne. Au-dela de 10 MHz, les écarts entre ces
spectres sont d’au moins 10 dB. Cette différence peut s’expliquer au regard de I'analyse spectrale
des tensions V¢ aux bornes des deux transistors dans ces conditions (I, = 0.35 A et t,,, = 50 ns),
représentée a la Figure 5-25 a. En effet, dans ces conditions, le MOSFET Si présente une
commutation dure importante contrairement au GaN. Cela explique I'étalement du spectre de la
tension Vs du convertisseur Si avec des amplitudes supérieures au-dela de 10 MHz.

2
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Figure 5-25 : Comparaison des spectres des Vps en fonction du courant de charge & tm = 50ns : 0.35 A
(@) et 10 A (b)
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Par
les cour
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Amp(dBpA)
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A 10 A, les spectres du Vg, issues des convertisseurs GaN et Si sont quasiment identiques
jusqu’a 10 MHz. Au-dela de cette fréquence, une différence d’au moins 10 dB est a noter entre les
deux spectres a 'avantage du convertisseur a base du GaN (Le méme comportement est observé
alAet5A). Ce comportement est contre intuitif. En effet, pour un courant de charge de 10 A et
pour un temps mort de 50 ns, l'analyse spectrale des tensions Vs est plus favorable au
convertisseur Si (Figure 5-25 b).

ailleurs la tendance observée dans 'analyse des tensions RSIL est également valable concernant
ants de mode commun (Figure 5-26).

» [=2]
(=] o

Amp(dBpA)
N
o

Freq(Hz) Freq(Hz)

() (b)

Figure 5-26: Comparaison des spectres des courants de mode commun en fonction du courant de

charge atn=50ns:0.35A (a) et 10 A (b)

Pour mieux explorer les disparités, une approche progressive est adoptée. Dans un premier temps,

une comparaison entre les impédances vues de l'entrée des convertisseurs est réalisée. Elles sont
présentées aux Figure 5-27 a et b. Au vu des paramétres de réglage de I'analyseur d'impédance et des
ordres de grandeur des impédances dans la bande fréquentielle des perturbations conduites, la précision
de mesure garantie par le constructeur est de I'ordre de 1 % a 3 %. Une bonne confiance peut donc étre
accordée a cette comparaison.
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10 10 10 10 Freq(Hz)
Freq(Hz)
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Figure 5-27 : Comparaison des impédances de mode commun (a) et différentiel (b) des convertisseurs

GaN et MOSFET Si

L’impédance de la carte a MOSFET Si est inférieure a celle de la carte GaN sur toute la bande

fréquentielle. Cette différence entre les impédances de mode commun peut expliquer les différences de

129

These de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

niveau des courants de mode commun et par conséquent, celles des tensions RSIL. Toutefois, cela reste
insuffisant pour expliquer la différence entre les spectres des convertisseurs GaN et Si. En se référant aux
analyses spectrales de la Figure 5-25 a et b et aux spectres des courants de mode commun, la différence
la plus remarquable se situe entre 10 MHz et 30 MHz. Cette bande fréquentielle correspond a la vitesse
de commutation (dv/dt) des transistors. A 10 A, les dv/dt du MOSFET Si étant moins importants que ceux
du GaN, la seule différence ne peut provenir que des capacités parasites aux points milieux des cellules
de commutation (Cp; et Cp,). Cela sous-entend que les capacités Cp, et Cp, du convertisseur MOSFET Si
sont plus importantes que celles du convertisseur GaN. En Annexe 5 C, une analyse plus détaillée selon
les technologies des composants de puissance est proposée. Par contre, a 0.35 A, la commutation dure
du convertisseur Si est une autre piste pour expliquer ce comportement.

En outre, une comparaison des perturbations dues uniquement a la partie commande (processeur de signal
+ les drivers et leur alimentation) est proposée. Les résultats sont présentés a la Figure 5-28. Pour cette
analyse, l'alimentation du bus DC est éteinte. Sachant que les résistances de grille sont identiques (2 Q)
seuls les niveaux de tension (5 V pour le GaN HEMT et 10 V pour le MOSFET Si) et les boitiers sont
différents (BGA 1.9 x 1.8 mmz pour le GaN et un boitier SO8 (5 x 4 mmz?) pour le MOSFET Si). En général,
les tensions RSIL pour ces deux technologies sont largement en dessous de la norme. Cependant, le
spectre mesuré sur le RSIL de la contribution de la commande du convertisseur Si est bien au-dessus de
celui du convertisseur GaN sur toute la bande. Cela peut dans une certaine mesure contribuer a des
différences lorsque l'alimentation de puissance est allumée. Cependant, la contribution réelle de la seule
partie commande dans le spectre du Vg, lors de la mise en route compléte du convertisseur (puissance
+ commande) reste difficile a évaluer précisément.

100 T T
80 pr——
S 60r
3
1]
S 40+
Q
5 20
VRS"_ : Contribution commande
ol MOSFET Si
= HEMT GaN
20 m—— CISPR 11-A
10° 107
Freq(Hz)

Figure 5-28 : Comparaison de la contribution de la commande des convertisseurs GaN HEMT et
MOSFET Si

5.6 ANALYSE CEM CONDUITE EN FONCTION DE LA STRATEGIE DE COMMANDE MLI

Comme évoqué a la section 2.6 et 3.6.5, en déphasant de 180° la commande MLI des deux bras
du pont complet, une amélioration de la tension résiduelle en sortie est possible. Cependant cette stratégie
de commande que nous appelons MLI — E (MLI Entrelacée ou unipolaire) a un impact considérable sur les
performances CEM. Les Figure 5-29 a, b et ¢ montrent les résultats d’'une comparaison pour le pont en H
piloté en mode MLI — E et MLI — C. Sur ces figures, le rapport cyclique de chaque bras a été fixé a 75 %
guelle que soit la commande MLI afin d’étre dans les mémes conditions de comparaison. Dans ces
circonstances, on observe une différence notable entre les spectres de la tension RSIL (Figure 5-29 a),
des courants de mode différentiel (Figure 5-29 b) et de mode commun (Figure 5-29 c¢) dans ces deux
modes de MLI. Les différences s’observent de la fréquence de découpage (400 kHz) jusqu'a 10 MHz et
peuvent atteindre prés de 30dB pour certaines raies. En outre, ces écarts ne sont visibles qu’aux
harmoniques impairs de la fréquence de découpage ((2n + 1) X F,,, n étant le rang des harmoniques).
Une analyse des spectres dans les deux modes de commande MLI en fonction de a est proposée dans
[80].
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Figure 5-29 : Comparaison des spectres en fonction de la stratégie MLI : Tension RSIL (a), Idiff (b),
Imc (c) et le schéma équivalent de mode commun simplifié vu de l'entrée

5.6.1 Identification de la source de bruit

Afin de mieux appréhender le mécanisme de perturbation CEM du convertisseur, un schéma CEM
simplifié de type circuit est proposé a la Figure 5-29 d. Il est vu de I'entrée et ne prend pas en compte les
inductances parasites. Toutefois, dans la bande fréquentielle conduites (150 kHz-30 MHz), I'effet des
inductances parasites de quelques nanohenrys peut étre négligé. Le théoréme de Millman permet d’écrire
la relation ( 5-3) :

_ Cp1Vb1 + CpZVbZ
T 4Gy +Cpy +Cpe
De la relation ( 5-3), 'analyse suivante est proposée.

Soit f,1 €t fnz la fonction de modulation respectivement du bras 1 et du bras 2. Alors, Vy; = Ve X iy €1
Vb2 = Vp¢ X finz. Pour des raisons de implications, en supposant que Cp; = Cp, = C, etCy =C; =C,, la
relation ( 5-3) devient alors ( 5-4) :

Vr —

(5-3)

Cp (VDC X (fma + fmz))

-V, = 5-4
V=Y Cy + Cp 2 (5-4)
e Enmode MLI-C, f,,; = 1 — f2., la différence de potentiel V; — V, vaut ( 5-5):
Cp Ve
V-V, = (—) (5-5)
T C G\ 2
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Elle est donc fixe et proche de % (12 V dans notre cas). Cette différence de potentiel est donc

relativement constante quel que soit le point de fonctionnement. Ainsi les capacités parasites Cy +
C; contribuent au filtrage des courants de mode commun.

En mode MLI - E, f,,; # 1 — f,,2 sauf pour @ = 50 %, la différence de potentiel V; — V, n’est plus
constante indépendamment de a. Cette différence de potentiel n’étant pas fixe, elle engendre

des dv/dt supplémentaires aux bornes des capacités parasites Cyet C, . Ces capacités

deviennent des sources additionnelles de bruits au méme titre que les capacités Cp et Cp,.

Pour compléter cette analyse, une premiére série de simulations est proposée. Pour des raisons de

simplification, les valeurs des éléments parasites sont dans un premier temps considérées symétriques et
sont renseignées dans le Tableau 5-1.

Tableau 5-1 : Eléments parasites : dans le cas

Tableau 5-2 : EIéments parasites : dans le cas
symétrique

asymeétrique

Capacités Cp1 Cp2 Cy+ Cy- Capacités Cp1 Cp2 Cy+ Cy.

Valeurs [pF] 150 150 250 250 Valeurs [pF] 150 180 250 300
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Figure 5-30 : Evolution temporelle et fréquentielle de la tension de mode commun en fonction de la
stratégie MLI et en fonction de a. ¢ = 75% (a) et (b), @ = 60% en MLI-E et a« = 20% en MLI-C (c) et
(d) : Systeme symétrique

— Dans une premiére simulation, a estfixé a 75 % quel que soit le mode de MLI (MLI — C ou MLI — E).

Les résultats de V; — V, obtenus sont présentés a la Figure 5-30 a en mode temporel et a la Figure
5-30 b en mode fréquentiel.
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— Dans une deuxiéme simulation, « est fixé a 20 % en mode MLI - C et a 60 % en mode MLI - E

(Figure 5-30 c et d), afin de garantir le méme rapport cyclique apparent pour les grandeurs en
sortie du convertisseur.

Ces résultats confirment dans un premier temps I'analyse proposée précédemment. D’autre part,
la fft de la partie variable de la différence de potentiel Vo, —Vy en mode MLI—-E ne possede pas
d’harmoniques pairs quel que soit a. Cette parité explique la différence aux harmoniques pairs sur les
spectres conduits (Figure 5-29 a, b et c).

Dans une seconde simulation, un déséquilibre de I'ordre de 20% est introduit entre les différents éléments
parasites comme le montre le Tableau 5-2.
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Figure 5-31: Evolution temporelle et fréquentielle de la tension de mode commun en fonction de la
stratégie MLI pour a = 75%: Systeme asymétrique

— Les résultats temporels proposés a la Figure 5-31 a montrent que la dissymétrie du routage agit
sur les tensions aux bornes des capacités parasites Cyet C; en mode MLI - C. Néanmoins, ils
restent faibles devant les perturbations engendrées en mode MLI—-E. Cependant, avec la
dissymétrie, les amplitudes des harmoniques pairs (notamment au premier) sont non nulles.

Toutefois, les amplitudes des harmoniques pairs restent trés négligeables devant celles observées
aux harmonigues impairs.

Les résultats confirment que le modéle simplifié proposé est valable pour l'analyse du
comportement CEM en fonction du mode de commande MLI. Par ailleurs, ces résultats montrent que cette
loi de commande crée une fluctuation significative sur la tension de mode commun du bus DC. Les spectres
de mode différentiel présentés a la Figure 5-29 b indiquent que la tension différentielle du bus DC subit
aussi une fluctuation. L’architecture générale étant en bus DC distribué (Figure 1-7 du Chapitre 1), cette
fluctuation est susceptible de perturber les autres convertisseurs DC-DC qui y sont connectés. Cependant,
la source de bruit étant identifiée, une méthode de réduction est proposée par la suite.

5.6.2 Réduction du bruit introduit par la commande MLI - E

Pour pallier aux perturbations engendrées par la commande MLI — E, nous proposons d’avoir une

impédance ZC; + ZC, trés petite et donc une capacité équivalente C; et C, trés grande en se basant sur
I'équation ( 5-3). Cela se traduit par une augmentation physique de C; et C; jusqu’a atteindre les limites
permises par les normes. En effet, pour (C; + C3) » (Cpy + Cp2), Vo — Vr va tendre vers une valeur
relativement constante (autour de 12V) comme dans le cas de la MLI — C.
Soit €, = Cy = C,. Les Figure 5-32 a, b et c montrent les spectres de la tension du RSIL respectivement
pour €, = 15nF, Cy = 150nF et C, = 2 X 150nF. Augmenter physiquement les capacités Cy
permet a partir d'une certaine valeur, de réduire les perturbations engendrées par la MLI — E sur toute la
bande fréequentielle. Cependant, les contributions pour Cy = 150 nF (Figure 5-32 b) et €, = 2 X 150 nF
(Figure 5-32 c¢) sont quasiment identiques. Cela montre qu’il y a une valeur optimale de Cy a trouver.
Augmenter Cy a l'infini, au-dela de cette valeur optimale, serait sans intérét.
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Figure 5-32 : Spectre des tensions RSIL en fonction de la stratégie de commande et de l'ajout des
condensateurs Cy : Cy = 15 nF, Cy= 150nF et Cy= 2 x 150nF.

L’identification de la source de bruits a permis I'amélioration des performances CEM du pont en H
commandé en mode MLI — E sans mettre en ceuvre un filtre CEM volumineux. En effet, le fait de ne pas
avoir eu recours a des inductances de mode commun comme élément de filtrage, permet d’avoir un filtre
CEM de volume modeste malgré les 30 dB de différence & filtrer. Par ailleurs, cette analyse montre
l'importance de I'identification de la source de bruit dans une démarche CEM. Cela montre aussi I'efficacité
d’'une modélisation fine d’'un convertisseur par des éléments parasites équivalents. En effet, cette analyse
ne serait pas possible dans le cas d’'une modélisation de type boite noire par exemple. Cependant, cette
stratégie de commande reste problématique pour connecter sur un méme bus DC n convertisseurs compte
tenu des fortes fluctuations engendrées.

5.7 PERTURBATIONS CONDUITES EN SORTIE DU CONVERTISSEUR

L’étude CEM en sortie d’'un convertisseur n’est pas couramment traitée. En effet, les normes CISPR
se limitent uniquement aux perturbations conduites qu’engendrent les convertisseurs sur le réseau
d’alimentation (le Bus DC dans notre cas). Cependant, les charges (électroaimants) des alimentations du
synchrotron SOLEIL sont les éléments les plus sensibles de la chaine de conversion. Une attention
particuliére est accordée aux courants conduits notamment de mode commun qui les traversent. Le
schéma global du convertisseur avec les cables d’entrée et de sortie est donné a la Figure 5-33. Ce schéma
met en évidence les différents couplages capacitifs entre blindage/plan de masse et conducteur/plan de
masse. En sortie, I'unique PMAT (Point de Mise a la Terre du blindage) du cable est situé du coté du
convertisseur sur 'anneau de stockage actuel. Par ailleurs, les charges du synchrotron sont flottantes. Le
blindage du cable de sortie sera mis dans deux configurations différentes : flottant (en circuit ouvert par
rapport au plan de masse) ou non flottant (reli€ au plan de masse par un conducteur). Pour le cable
d’entrée, les deux extrémités du blindage sont susceptibles d’étre mises a la terre. Dans cette section nous
utiliserons une charge inductive existant sur la machine actuelle. Son impédance est donnée a la Figure
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1-10 du Chapitre 1. Les cables en entrée et en sortie sont référencés 196-4662 chez Radiospares (RS).
C’est un cable blindé 2 x 2.5 mm?, son blindage est en acier galvanique. L'impédance linéique de ce cable
est présentée dans la sous-section suivante.
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Figure 5-33 : Synoptique du banc d'essais de la chaine de conversion incluant les cables blindés d'entrée
et de sortie
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5.7.1 Caractérisation du convertisseur vu de la sortie avec cable inclus

Avant d’entamer les mesures des perturbations conduites en sortie, nous proposons dans cette
sous-section une caractérisation des impédances de mode commun et différentiel du convertisseur. Cette
caractérisation inclut le cable blindé de sortie. Le but recherché est I'identification des impédances linéiques
des cables d’interconnexion d’une part, et l'influence des différents éléments du filtre passif de sortie sur
les impédances mesurées. Pour la mesure de I'impédance de mode différentiel vue de la sortie, égale a
V. /I, considérons le schéma de la Figure 5-34.

——— Différents couplages capacitifs

-}g % +$l JE{}' l JE{} Filfre de sorfie
T =]

Cpa "

UAAS
;

Figure 5-34 : Schéma expliquant la contribution de chague composant aux impédances de mode
différentiel vues de la sortie (Vs/Is)

Pour deux longueurs de cable différentes (d, = 2metd, = 10 m), les impédances de mode
différentiel vues de la sortie obtenues sont présentées a la Figure 5-35 a. En se basant sur les mesures a
2 m (courbe rouge), 4 zones sont identifiées en fonction de la fréguence.

- Zone 1: de 20 Hz (limite inférieure de I'analyseur d'impédance) a 3 kHz. Quelle que soit la
longueur du cable, 'impédance a un comportement purement capacitif di aux condensateurs de
sortie du filtre, elle résulte de la mise en paralléle des deux condensateurs du filtre de sortie (Cys +
C,) (Figure 5-34).

- Zone 2: Elle s’étend de 3 kHz a 110 kHz. Néanmoins, elle est plus ou moins restreinte selon la
longueur du cable. Limpédance est quasi-résistive et correspond au circuit résistif
d’amortissement du filtre de sortie (R,).

- Zone 3: Elle s’étend de 110 kHz a 18 MHz et est purement inductive : I'impédance est
croissante en fonction de la longueur. Cette zone est donc influencée par la longueur de céble.
L’inductance linéique moyenne est environ de 285 nH/m.
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

- La zone 4 représente I'impédance des multiples cellules parasites LC formés par le céble (fil
d’alimentation et blindage) et correspond aux effets propagatifs. Ceci explique le nombre
important de résonances observé au-dela de 200 MHz.
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Figure 5-35 : Impédance de mode différentiel en sortie du convertisseur avec cable inclus : mode
différentiel et blindage flottant (a) et mode commun et blindage mis a la terre (b)

Les impédances de mode commun pour d, = 2m et d, = 10 m mesurées sont données a la
Figure 5-35 b. Ces impédances sont aussi influencées par les effets propagatifs. Le filtre de sortie étant
différentiel, ses éléments n’influencent pas les impédances de mode commun. Pour mieux comprendre
I'évolution des impédances de mode commun qui est moins intuitive que celle des impédances de mode
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différentiel, un modéle devrait étre réalisé. Les objectifs recherchés (compréhension de I'évolution des
impédances linéique de cable et de l'influence du filtre passif en sortie) étant atteints par I'analyse des
impédances de mode différentiel, nous n’avons pas réalisé ce modeéle.

5.7.2 Influence du blindage et de la position des sondes sur les mesures en sortie

Trois sondes de courant de mode commun sont placées a différentes positions du cable afin de
mettre en évidence l'influence de la position du capteur sur les résultats (Figure 5-36 a). L’ajout d’'un RSIL
n’est dans ce cas pas indispensable, étant donné que les mesures ne sont pas normatives. La premiére
est placée en amont du PMAT (au plus prés du convertisseur), la seconde en aval du PMAT (au milieu du
cable) et la derniere aux bornes de la charge (au plus prés de la charge). Les résultats sont néanmoins
comparés aux normes DO160 B et M a titre indicatif. Pour ces mesures, le cable de sortie a une longueur
de 2 m. Cependant, une étude en fonction de la longueur du cable sera proposée plus loin. La longueur dy
de céble dépourvu de blindage est d’environ 5 cm

d2
1 1 * | Sonde aux bornes
1 1 /Sonde en amont /Sonde en aval |
. =i [
IR — _I [{\l—-— — = == |{ g
1 . — = — —— g
= \ [&]
Vers Convertisseur d d
bus DC T L T X 1 1 TT X J_

\
_ Plan de masse

Sonde Amont

com-amont

Zcom—céble ]

com com-charge

) H7

"z

| =(V g *Z
comamont ' com ‘"com-cable “com-charge

(b)

Figure 5-36 : Schéma de mesure des courants de mode commun montrant la disposition des trois sondes
de mesures de courant de mode commun (a), schéma électrique équivalent de mode commun au sens
de la sonde amont (b).

5.7.2.1 Influence du blindage flottant en sortie

Une premiére mesure est réalisée en laissant le seul PMAT du cable de sortie flottant. Les résultats
obtenus sont présentés aux Figure 5-37 a, b et c. lls montrent que la position de la sonde de courant a un
réel impact sur les résultats. La sonde en amont du PMAT mesure des courants de mode commun plus
importants que dans les deux autres configurations. A la fréquence de découpage (400 kHz), 'amplitude
captée par la sonde en amont présente une différence d’au moins 20 dB par rapport aux deux autres cas.
Ce constat est aussi valable pour F;,. (800 kHz). En général, entre la sonde en amont et aux bornes de la
charge, une différence d’au moins 15 dB est a noter sur toute la bande fréquentielle comme le montre la
Figure 5-38.
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Figure 5-37 : Courant de mode commun en amont (a) en aval du PMAT (b) et au niveau de de la
charge (c): blindage flottant
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Figure 5-38 : Superposition des courants de mode commun en amont en aval du PMAT et aux bornes de
la charge : blindage flottant
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Figure 5-39 : Schéma montrant la circulation des courants de mode commun en sortie : Blindage flottant

Pour expliquer cela, le schéma de la Figure 5-39 présente les chemins possibles de propagation
des courants de mode commun. Le couplage capacitif entre le blindage/plan de masse, conducteurs/plan
de masse et conducteurs/blindage reparti tout au long du céable offre un chemin de propagation préférentiel
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a ces courants. En effet, les courants se propagent par les chemins les moins indépendants. D’autre part,
la sonde placée en aval du PMAT voit une partie des courants MC des conducteurs principaux et un retour
de ces courants via le blindage (soit, selon la Figure 5-39, I,cq + ez — Ip)-

Par ailleurs, les courants de mode commun sont majoritairement recyclés avant la sonde aux bornes de la
charge expliquant les faibles niveaux de perturbation qu’elle capte.

5.7.2.2 Mise a la terre du blindage du cdble de sortie

Dans une deuxieme série de mesures, le blindage est mis a la terre du c6té du convertisseur. Les
Figure 5-40 montrent les résultats obtenus. Une comparaison entre les bruits captés par les différentes
sondes est donnée a la Figure 5-41. On observe qu’ici aussi les sondes captent des niveaux de bruits
différents. Pour les premiéres raies de découpage F,.., le bruit mesuré par la sonde en aval est
complétement confondu avec le bruit ambiant (soit une atténuation de plus de 20 dB par rapport au blindage
flottant). Globalement, pour ces mesures avec la mise a la terre du blindage, une atténuation d’au moins
30 dB de 1 MHz a 20 MHz est observée entre les mesures des sondes placées en amont et aux bornes de
la charge. Le schéma de la Figure 5-42 montrant les chemins de propagation est proposé.
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Figure 5-40 : Courant de mode commun en amont (a) en aval du PMAT (b) et aux bornes de la charge
(c): blindage non flottant
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Figure 5-41: comparaison des courants de mode commun en amont, en aval du PMAT et aux bornes de
la charge : blindage non flottant connecté cété sortie du convertisseur
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Figure 5-42 : Schéma montrant la circulation des courants de mode commun en sortie : Blindage non
flottant

La Figure 5-43 a compare les bruits captés par la sonde en amont dans le cas du blindage flottant
au cas du blindage non flottant. Cette comparaison montre que la mise a la terre du blindage crée une
amplification du bruit capté par la sonde en amont. Pour expliquer cela, référons-nous a la Figure 5-36 a
et b. En effet, en connectant le blindage a la terre c6té convertisseur, un chemin préférentiel a trés faible
impédance est offert. Cela se traduit par une diminution importante de 'impédance de mode commun du
cable (chute de I'impédance Z;,,—capie)- La tension de mode commun (V,,,,) étant inchangée (source et
point de fonctionnement inchangés), c’est cette variation d'impédance qui est a I'origine de la différence de
bruits captés par la sonde en amont (Figure 5-43 a). Contrairement a la sonde en amont la mise a la terre
du blindage influence moins les bruits captés par la sonde aux bornes de la charge Figure 5-43 b.
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Figure 5-43: Comparaison courant sonde en amont (a) et aux bornes (b) : blindage flottant ou non

Cette étude a montré la contribution du blindage d’'un cable au filirage des courants de mode
commun. En se référant au gabarit de la norme DO160F-B (la plus favorable), le spectre des courants de
mode commun aux bornes de la charge se situe nettement en dessous. Dans le cas du gabarit le plus
contraignant (DO160F-M), la plage du spectre a filtrer se situe entre 3 MHz et 30 MHz. Ceci ne nécessitera
pas I'ajout de filtre volumineux, souvent constitué d’'inductance de mode commun. Cette étude montre aussi
limportance des dispositions a prendre pour les mesures des courants de MC traversant un cable blindé.
Pour améliorer autant que possible les mesures du courant MC total produit par le convertisseur en sortie,
l'idéal serait de placer la sonde entre le convertisseur et le PMAT au plus prés du convertisseur. En outre,

pour les mesures du courant de MC vu par la charge, il est préférable de disposer la sonde au plus prés
de la charge.
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

Pour finir, les mesures des courants MD aux bornes de la charge ont montré que le fait de mettre
le blindage a la terre ou non n’a pas beaucoup d’effet sur les courants MD vus par la charge (Figure 5-44).
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Figure 5-44 : Courant de mode différentiel aux bornes de la charge : Blindage flottant ou non

5.7.3 Influence de la longueur d,, du cable de sortie

Dans cette partie, l'influence de la longueur du cable de sortie sur les bruits conduits est mise en
évidence. Rappelons que, la caractérisation de l'impédance de mode différentiel et commun du
convertisseur (vue de la sortie) incluant le céble de sortie en fonction de d, est déja proposée a la Figure
5-35aeth.

Les spectres des courants de mode commun aux bornes de la charge en fonction de d, pour un
blindage flottant sont présentés a la Figure 5-45 a et pour un blindage non flottant a la Figure 5-45 b. De la
fréquence de découpage jusqu’a 30 MHz, les spectres sont assez semblables. Aucune différence n’est
remarquable entre les spectres du courant MC aux bornes de la charge en fonction de la longueur de céble.
Ceci est vrai que le blindage soit flottant ou non. Cependant les quelques différences résultent

probablement des résonances des impédances de mode commun en fonction de la longueur du céble en
HF.
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Figure 5-45: Influence de la longueur du céble de sortie sur les courants de mode commun vus par la
charge dans le cas du blindage flottant (a), non flottant (b) : 2m rouge, 10m bleue

En mode différentiel, les mesures sont presque identiques en fonction de la longueur de cable sauf
entre 2 MHz et 5 MHz ou les amplitudes du spectre concernant le cable de 10 m sont supérieures (Figure
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5-46). Cette bande fréquentielle correspond a la bande de la premiére résonance de I'impédance de mode
différentiel vue en sortie avec le cable de 10 m (courbe bleue de la Figure 5-35 a). Cette différence
s’explique donc par I'effet de cette résonance contribuant a I'amplification des courants de MD dans cette
bande fréquentielle.
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Figure 5-46: Influence de la longueur du cable de sortie sur les courants de mode différentiel vus par la
charge : 2m rouge, 10m bleue

Cette section a abordé I'évaluation expérimentale des bruits conduits générés par un convertisseur
connecté par un cable blindé a une charge. Les mesures ont montré 'importance du cable de sortie. Si son
blindage est mis a la terre ou s'il est flottant, le bruit capté par les sondes de mesure est différent. Selon
les mesures et les observations faites sur les bruits conduits de mode commun et différentiel, la mise en
ceuvre d’'un cable blindé en sortie n’a pas un grand intérét aux sens des perturbations vues par la charge.
Cela nous pousse vers le choix d’un cable non blindé en sortie. Ce choix serait intéressant surtout sur le
plan économique. Cependant, dans le but d’approfondir cette étude et tirer de meilleures conclusions, dans
la suite, nous proposons une analyse des émissions rayonnées de 'ensemble de la chaine de conversion
pour mettre en évidence les effets dominants.

5.8 ANALYSE CEM QUALITATIVE EN MODE RAYONNE

Le but de cette partie est de mettre en évidence le rayonnement (émission) en champ électrique E
de chaque partie du systéme selon le schéma de la Figure 5-47.
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Figure 5-47: Représentation du banc de mesure des émissions en rayonné
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Trois parties essentielles sont a distinguer (cable d’entrée, le convertisseur et le cable de sortie et sa
charge). La dissociation du rayonnement de chaque partie étant compliquée, une démarche progressive
sera mise en place. Dans un premier temps, les mesures seront effectuées sans le cable de sortie, afin de
mettre en évidence que le rayonnement du convertisseur connecté au cable d’entrée (charge placée au
plus prés du convertisseur). Dans un deuxiéme temps, les trois parties du systéme seront assemblées.
Dans la suite, une corrélation sera proposée entre les perturbations conduites et le rayonnement. En outre,
une approche qualitative est adoptée dans le sens ou les résultats ne sont comparés a aucune norme.
Seul le convertisseur a MOSFET Si est utilisé dans cette partie.

Antenne

Vue de dessus

Convertisseur

Analyseur
de spectre

Figure 5-48 : Disposition du matériel et du banc de mesure vue de dessus

Figure 5-49 : Photo du banc de mesure
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Toutes les mesures sont réalisées dans une chambre anéchoique (CA). Une antenne biconique
d’une bande passante de 25 MHz a 300 MHz est utilisée pour la réception. Sa référence est le AB-900A
de Com - Power. Elle est placée a environ 3 m du milieu du plan de masse et est orientée pour chaque
point de mesure en polarisation horizontale ou verticale. La sonde de courant a une bande passante de
200 MHz, mais les résultats seront présentés jusqu’a 300 MHz. Le facteur d’antenne n’étant pas donné par
le constructeur pour cette distance, celui de 10 m a été utilisé. La Figure 5-48 montre la disposition dans la
CA vue de dessus. La photo du banc de mesure est donnée a la Figure 5-49. Les bruits ambiants et la
contribution de la commande (driver, Alim driver et DSP) sont donnés aux Figure 5-50 a et b respectivement
pour les polarisations horizontale et verticale.
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Figure 5-50 : Ambiant (Rouge) et le rayonnement de la partie commande seule, en polarisation
horizontale (a) et verticale(b) : blindage flottant

5.8.1 Contribution au rayonnement du seul cible d’'entrée et du convertisseur

Dans cette configuration, le céble de sortie a été éliminé (d, = 0) et la charge est placée au plus
prés du convertisseur. Les dispositions dans la chambre anéchoique sont telles que présentées sur la
Figure 5-51 et la photo de la Figure 5-52. Le cable blindé d’entrée a une longueur de 2 m. Rappelons que
le but du blindage est l'atténuation des perturbations rayonnées générées par les fils conducteurs qu'il
entoure. Cependant son efficacité est assujettie a plusieurs facteurs tels que le matériau, sa topologie
(tressé, non tressé...), la fréquence de la source, et surtout son potentiel par rapport a celui du plan de
masse (flottant par rapport & celui-ci ou non).

En s’attardant sur le potentiel du blindage sur celui du plan de masse, trois configurations sont
possibles dans notre cas. Soit le blindage de ce cable en entrée est complétement flottant, soit il est mis a
la terre a un extrémité (PMAT du cbté convertisseur dans ce cas) soit il est mis a la terre aux deux
extrémités. En revanche, la configuration ou le cable d’entrée est complétement flottant sera la référence
et sera comparée aux deux autres configurations.

Dans chacune de ces trois configurations, I'antenne est placée en polarisation horizontale et
verticale. Une sonde de courant de mode commun est placée entre le convertisseur et le PMAT situé de
son c6té. Dans chaque situation, les spectres des émissions captées par I'antenne dans les deux
polarisations sont comparés au courant de mode commun. La charge est une résistance de 1 Q. Le rapport
cyclique étant fixé a 60 %, le courant dans la charge est de 2.4 A environ.
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Antenne

Vue de dessus Charge

Convertisseur

Analyseur
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Figure 5-51 : descriptif de la disposition du matériel pour la mise en évidence du rayonnement du céble
d'entrée et du convertisseur

Figure 5-52 : Photo du banc de mesure pour la mise en évidence du rayonnement du céble d'entrée et du
convertisseur

5.8.1.1 Comparaison entre la configuration le blindage du céble d’entrée flottant et mise a la
terre G un extrémité (cété du convertisseur)
Rappelons que la comparaison ou le blindage est flottant est la référence. Le schéma de la
configuration du blindage mis a la terre & une extrémité (coté convertisseur) est donné a la (Figure 5-53 a).

Que ce soit en polarisation horizontale (Figure 5-54 a) ou verticale (Figure 5-54 b), on peut observer une
différence remarquable entre les spectres des deux configurations.
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Figure 5-53 : Schéma de mise en évidence du rayonnement du céble d’entrée : blindage mis a la terre du
c6té convertisseur (a) modéle simplifié du schéma de mode commun au sens de la sonde (b).
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Figure 5-54: Comparaison des spectres du rayonnement en champ E dans le cas du blindage du cable
d'entrée flottant (bleue) et mise a la terre du c6té convertisseur (rouge) : polarisation horizontale (a) et
polarisation verticale (b)

La mise a la terre du blindage a permis d’atténuer les niveaux de rayonnement en champ E de
guelgues dB. Cette atténuation est plus visible entre 30 MHz et environ 90 MHz. Cette tendance est
confirmée par les spectres des courants de mode commun mesurés en entrée du convertisseur (Figure
5-56). En effet, la mise a la terre du blindage a permis une diminution de I'impédance de mode commun
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Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

(Zcom-cabie) du cable blindé en entrée (Figure 5-53 b). La tension de mode commun en entrée du
convertisseur étant inchangée (méme point de fonctionnement), cette atténuation est alors due a la chute
de cette impédance. Par ailleurs, la mise a la terre du blindage a permis de fixer le potentiel du PMAT
permettant d’avoir une fluctuation moins importante des potentiels tout au long du blindage, qui constituent
une source de rayonnement. En effet, un chemin préférentiel moins impédants (Zp,) est fourni (Figure
5-55 a et b) au courant résiduel (1) qui traverse le blindage. Cela permet d’avoir moins de fluctuation des
différences de potentiel (ddp) tout au long du céble par effet propagatifs. Par ailleurs, la ddp entre le
blindage et le plan de masse fluctue moins.

Blindage Flottant

I Blindage mis a la terre a une seule extrémité
‘ r"m_ | | «" |_r|-rn_ - _.rrn\_bvn\_{(. b
J_] l I I =L Y _u_vm L Y lp

vin I VC"SI Vv I Vv X
I i . I]ch I]Vca IIVC,QI ]Vc,1 Zp1

v Plan de masse

Plan de masse

—r o = W =
=

() (b)

Figure 5-55 : Evolution spatiale possible des tensions tout au long du blindage (couleur bleue) et entre
le blindage et le plan de masse (couleur rouge): blindage flottant (a), blindage mis a la terre a une
extrémité (b)

En général, dans cette configuration, on peut établir une corrélation entre les spectres du courant
de mode commun et le rayonnement en champ E. Cependant, il est difficile d’évaluer la contribution du
convertisseur seul et celui du cable d’entrée seul au rayonnement global mesuré. Pour continuer
I'exploration des configurations, le blindage du cable est mis a la terre des deux cdtés (convertisseur et
source). Les mesures sont présentées dans la sous-section suivante.
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Figure 5-56:Comparaison des spectres du courant de mode commun dans le cas du blindage du céable
d'entrée flottant (bleue) et avec mise a la terre du c6té convertisseur : de 150 kHz a 200 MHz (a) et
25 MHz & 200 MHz (b)
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5.8.1.2 Comparaison entre la configuration le blindage du cdble d’entrée flottant et mise a la
terre aux deux extrémités

Les mesures effectuées au blindage flottant seront la référence dans cette section aussi. Cette
référence sera comparée au cas du blindage mis a la terre des deux extrémités (Figure 5-57). Les mesures
comparatives de la Figure 5-58 a et b montrent que la mise a la terre du blindage des deux extrémités
permet d’atténuer plus considérablement les émissions rayonnées en champ électrique du convertisseur.
Cette diminution est nettement visible pour les deux polarisations et couvre une bande fréquentielle de
25 MH a 150 MHz environ. En particulier en polarisation verticale, les amplitudes des pics sont atténuées
de prés de 15 dB.
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Figure 5-57 : Schéma de mise en évidence du rayonnement du cable d'entrée : blindage mise a terre des
deux cotés
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Figure 5-58:Comparaison des spectres du rayonnement du champ E dans le cas du blindage du céble
d'entrée flottant (bleue) et mise a la terre des deux c6té (rouge): polarisation horizontale (a) et verticale

(b)

En effet, en fixant les deux potentiels d’extrémité du blindage, la fluctuation des potentiels le long
du blindage devient encore plus faible que dans la configuration précédente. La Figure 5-59 a et b montre
une évolution possible de la tension résiduelle aux bornes du blindage et entre le blindage et le plan de
masse respectivement dans le cas du blindage flottant et dans le cas du blindage mis a la terre. En effet,
dans le cas de la mise a la terre du blindage aux deux extrémités, deux chemins moins impédants
(Zp, et Zp,) sont offerts. Cela devrait réduire considérablement les courants résiduels qui traversent les
capacités de couplage (Cy;). Par conséquent, le potentiel aux bornes du blindage doit étre relativement
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stable. Cependant cette analyse pourrait étre fortement dépendante de la longueur du céble et de la
fréquence du signal.

Blindage Flottant

Blindage mis a la terre des deux extrémités

|
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Figure 5-59 : Evolution spatiale possible des tensions tout au long du blindage (couleur bleue) et entre
le blindage et le plan de masse (couleur rouge): blindage flottant (a), blindage mis a la terre des deux
extrémités (b)

Une comparaison des spectres des courants de mode commun dans les cas du blindage mis a la
terre d’un cété ou des deux est proposée a la Figure 5-60. L'impact sur les courants de mode commun
dans les deux configurations de mise a la terre est le méme. Selon cette observation, on peut déduire que,
si le blindage du céble d’entrée soit mis a la terre d’'une extrémité ou des deux, I'impédance de mode
commun reste invariante. Par ailleurs, ne serait peut-étre pas pareil si la longueur de céble venait a
augmenter.
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Figure 5-60 : Comparaison des courant de mode commun dans le cas du blindage mise a la terre du
cbté convertisseur (bleue) et mise a la terre des deux cotés (rouge) : de 150 kHz & 200 MHz (a) et 25
MHz & 200 MHz horizontale (b)

Si la premiére configuration (blindage mis a la terre du c6té convertisseur) a montré une certaine
corrélation entre les courants de mode commun et les émissions rayonnées, la deuxieme configuration a
montré I'importance de connecter le blindage aux deux extrémités. Une comparaison des émissions dans
ces deux configurations de mise a la terre est proposée aux Figure 5-61 a et b.
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Figure 5-61 : Comparaison des spectres du rayonnement en champ E dans le cas du blindage du
céble d'entrée mis & la terre du c6té convertisseur (bleue) et mis a la terre des deux c6tés (rouge):
polarisation horizontale (a) et verticale (b)

En général, les résultats exposés dans cette sous-section ont montré I'importante de la mise a la
terre du blindage du cable d’entrée. La configuration la plus favorable est la mise a la terre du blindage du
cable d’entrée des deux extrémités. Cependant nos mesures sont réalisées sur un cable d’'une longueur
assez faible (d; = 2m). Néanmoins, si ce cable est d’'une longueur assez importante, il serait peut-étre
intéressant de faire une mise a la terre aux deux extrémités et a des intervalles réguliers de courtes
distances (dy) afin de s’affranchir des effets propagatifs (Figure 5-62).

d g

A\
<= ENZ3 )‘? Cable blindé d'entrée \—FE —

Vers Convertisseur
bus DC

Charge

/ - Plan de masse/

Figure 5-62 : Recommandation sur le blindage des cables d'entrée de forte longueur

5.8.2 Contribution du rayonnement du cable de sortie

Dans cette section, la contribution du cable de sortie au rayonnement global est mise en évidence.
Pour ce faire, le cable d’entrée est mis dans sa configuration la moins émettrice (mis a la terre des deux
cbtés). Le schéma banc de mesure est montré a la Figure 5-63 et Figure 5-49. Pour garder le courant de
charge a la méme valeur, la charge ainsi que le rapport cyclique n’ont pas changé. La longueur du cable
de sortie est également de 2 m (d, = 2 m). Deux configurations du cable de sortie sont considérées :
blindage flottant puis mis a la terre coté convertisseur. La référence des comparaisons sera, la configuration
sans cable de sortie avec le cable d’entrée mis a la terre des deux cbtés (Figure 5-57).
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Figure 5-63: configuration pour la mise en évidence du cable de sortie

Lorsque le blindage du céble de sortie est flottant, les mesures sont données a la Figure 5-64 a et
b. Les différences entre les mesures dans cette configuration (couleur bleue) et la référence (couleur rouge)
n’excédent guere 5 dB sur toute la bande fréquentielle étudiée. Ce constat est visible en polarisation
horizontale comme verticale.
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Figure 5-64 : Mise en évidence du rayonnement du céble blindé en sortie flottant

Lorsque le blindage du céble de sortie est mis a la terre c6té du convertisseur, la tendance reste
équivalente au cas précédent (Figure 5-65). En effet, aucune différence importante ne peut étre notée.
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Figure 5-65 : Mise en évidence du rayonnement du cable blindé en sortie mis a la terre du c6té
convertisseur
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En général, la contribution du cable de sortie seul au rayonnement de I'ensemble de la chaine de
conversion reste difficile a évaluer avec précision dans cette configuration. Cependant, que le céble en
sortie soit flottant ou mis a la terre, les résultats sont quasi similaires. Cela sous-entend que le blindage du
cable de sortie n'a pas un réel intérét. Au vu de ces résultats, on pourrait imaginer mettre en ceuvre
'ensemble de la chaine de conversion sans blinder le cable de sortie. Cela pourrait étre intéressant
économiquement.

A cette étape, I'essentiel du rayonnement mesuré vient de la contribution du convertisseur et du cable
d’entrée. Pour la suite, la corrélation entre bruits conduits et rayonnement du champ électrique évoquée a
la section 5.8.1 sera mise en évidence.

5.8.3 Corrélation conduit et rayonné en entrée du convertisseur

Dans la sous-section précédente, une corrélation entre les courants conduits (notamment de mode
commun) et rayonnement en champs électrique a été remarquée. Dans cette sous-section, cette
corrélation est mise en évidence en amplifiant la source de bruit ou I'atténuant par la mise en ceuvre d’'un
filtre CEM passif. Les mesures sont réalisées selon le schéma de la Figure 5-51 et de la Figure 5-52, c’est-
a-dire que le blindage du cable d’entrée est flottant des deux cotés.

Dans la premiéere approche, le courant de charge a été doublé passant de 2.4 A & 4.8 A. Ceci
devrait augmenter les dv/dt (section 5.3.2) et donc les courants de mode commun comme le montre la
Figure 5-66 a. Cette augmentation de la source de bruit a un impact réel sur les émissions rayonnées
(Figure 5-66 b et c). En effet, quelle que soit la polarisation, non seulement une augmentation de la source
de bruit est a noter mais aussi une forte ressemblance est a noter entre I'évolution des courants conduits
et les émissions rayonnées.
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Figure 5-66: Mise en évidence de la corrélation entre le courant de mode commun et le rayonnement :
Amplification du bruit, Imc (a) polarisation horizontale (b) et verticale (c)

La seconde approche consiste en I'atténuation du bruit conduit vu de I'entrée depuis la source de
bruits. C’est a dire, implémenter sur la carte de puissance un filtre CEM (dans ce cas passif). Sans aucune
optimisation, une inductance de mode commun de 470 pF et un condensateur de mode différentiel de
70 PF ont été ajoutés a I'entrée du pont en H. Les résultats des courants de mode commun sont présentés
a la Figure 5-67 a. Une atténuation de plus de 20 dB est a noter sur toute la bande fréquentielle allant de
25 MHz a prés de 200 MHz. Une atténuation du méme ordre (au moins 20 dB) est a noter sur les émissions
rayonnées dans les deux polarisations (Figure 5-67 b et ¢). En outre, une forte ressemblance est a noter
entre les perturbations conduites et rayonnées de 30 MHz jusqu’a au moins 200 MHz.

Les résultats proposés dans cette section montrent une forte corrélation entre les bruits conduits
en entrée du convertisseur et le rayonnement du céble en entrée. En effet, il est montré dans la référence
[81] que le champ électrique E est proportionnel au courant de mode commun sous certaines conditions.
Dans les sous-sections précédentes, I'importance de la mise a la terre du blindage de ce cable a été aussi
montrée. Alors émettre le moins possible doit se faire en tenant compte de ces points précédents. En

152

These de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Chapitre 5 : Analyse CEM en mode conduit et rayonné des topologies de convertisseurs proposées

Annexe 5 C une comparaison des perturbations rayonnée est faite en fonction de la technologie des
composants de puissance et des topologies.
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Figure 5-67: Mise en évidence de la corrélation entre le courant de mode commun et le rayonnement :
Atténuation du bruit par un filtre, Imc (a) polarisation horizontale (b) et verticale (c)

5.9 CONCLUSION

L’analyse CEM de la topologie du convertisseur de puissance mis en ceuvre a été effectuée dans
une approche Bottom Up. L’examen spectral des tensions aux bornes des transistors a montré la nécessité
de bien choisir les parametres fonctionnels (hotamment le temps mort) en fonction du courant de charge
et méme de la technologie des composants de puissance. Méme si ces parametres sont bien choisis, un
des aspects primordiaux du convertisseur moins perturbateur est le routage. En effet, cette étude a montré
aussi qu’en fonction de I'implantation des composants de puissance et de leur empreinte, ces derniers
peuvent étre source de perturbations plus importantes qu’espérées. Ainsi en conduit, le composant GaN a
enregistré prés de 10 dB de moins que le MOSFET Si au-dela 10 MHz quel que soit le point de
fonctionnement. Si dans I'état de 'art la commande MLI — E (unipolaire) permet d’atteindre de faibles
ondulations résiduelles différentielles en sortie du convertisseur en pont complet, cette étude a montré que
cette loi de commande dégrade significativement les performances CEM du convertisseur. La mise en
ceuvre de cette loi de commande est source de fluctuation du bus DC distribué pouvant conduire a la
déstabilisation des convertisseurs qui y sont connectés.

A l'échelle globale de la chaine de conversion, une corrélation perturbations conduites et
rayonnées a été montrée. Cela nous permet de dire que la réduction des courants de mode commun a la
source par la mise en ceuvre d’un filtre CEM sur la carte de puissance permet de réduire a la fois les
perturbations conduites mais aussi le rayonnement. Nos résultats ont aussi montré que 'essentiel du
rayonnement provient du cable d’entrée (cable entre le Bus DC et le convertisseur). Ainsi, 'importance du
blindage du cable d’entrée a été mise en évidence. En effet, cette étude a montré qu’en mettant a la terre
le blindage du cable d’entrée des deux extrémités, on arrive a atténuer d’au moins 15 dB les émissions
rayonnées de I'ensemble de la chaine de conversion.
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Conclusion générale

La transformation de la source de rayonnement synchrotron de 3éme génération SOLEIL vers
une source de 4éme génération, SOLEIL Il, caractérisée par des performances accrues notamment en
termes de brillance et de cohérence transverse des faisceaux de photons, revét une importance
cruciale. Le défi est de mettre a disposition de la communauté scientifigue un instrument le plus
performant possible pour répondre aux grands enjeux de la société, en médecine, sur les thématiques
lites a la préservation et la protection de I'environnement, la conservation du patrimoine et des
matériaux anciens, la fabrication de nouveaux matériaux (pour I'énergie, pour I'électronique du futur,
pour la construction, pour l'industrie automobile ou l'aéronautique), ou encore I'amélioration de
I'efficience des technologies de l'information en respectant I'environnement.

Cette transformation des installations impose une métamorphose structurelle. Cette
métamorphose concerne I'ensemble des équipements de la machine actuelle. Sur 'anneau de stockage
de SOLEIL II, Fagencement et la nature des aimants mis en ceuvre pour contréler finement la trajectoire
du faisceau d’électrons seront ainsi trés différentes comparativement a la machine actuelle. Pour des
raisons de compacité et d’économie d’énergie, les dipbles, utilisés pour imposer la trajectoire curviligne
en déviant de facon répétitive le paquet d’électrons, ainsi que les quadripdles, utilisés pour
focaliser/défocaliser le faisceau, seront des aimants permanents. A ces aimants seront notamment
adjointes une multitude de bobines de correction, parmi lesquelles les aimants correcteurs du systéme
de correction, dit « rapide », de I'orbite du faisceau stocké (Fast Orbit Feedback system ou FOFB). Ce
systeme de correction FOFB impose aux alimentations DC-DC bipolaires correspondantes, d'une
puissance d'une centaine de Watt, une rapidité accrue (15 kHz pour la boucle externe de courant, avec
une boucle interne de tension 3 fois plus rapide que celle de courant). En effet le temps de réponse
attendu de la boucle de tension doit étre inférieur a 8 pus. Cette dynamique accrue est nécessaire pour
atteindre I'objectif de rapidité du systéme global.

Outre la dynamique, un faible niveau de résiduelle en tension/courant aux bornes de la charge
est aussi recherché. La stabilité et la précision de ce dernier sont un gage de stabilité de la correction
voulue. La résiduelle en sortie doit respecter la CISPR 11-A groupe 1. Or les objectifs de dynamique
sont antinomiques avec ceux de I'atténuation (ondulations résiduelles) a une fréquence de découpage
donnée. Ainsi, les alimentations DC-DC existantes (hacheur pont en H filtré par une cellule LC nommé
PH dans la suite), bien que performantes en termes de dynamique (bande passante de 11 kHz pour la
boucle de courant), ont une ondulation de tension en sortie trop élevée (ondulation créte a créte de
400 mV a 330kHz au lieu de 25 mV, si I'on veut respecter la CISPR 11-A, soit 16 fois plus importante).
D’autre part, avec la structure du convertisseur actuelle, remplir les deux objectifs énoncés
précédemment revient & choisir une fréquence de découpage proche de 2 MHz. Pour éviter de travailler
a des fréquences de découpage aussi élevées, ce qui est susceptible de dégrader la fiabilité des
alimentations et leurs performances CEM). En outre, la faible valeur du Bus DC existant (24V), pouvant
conduire a la saturation lors des transitions rapides a fort courant de charge, est une des contraintes.
Ces travaux sont dans un premier temps consacré a la recherche de nouvelles structures de
convertisseurs DC-DC bipolaires trés faible ondulation résiduelle et large bande passante d’une
puissance nominale de 100 W. Le point de fonctionnement nominal est de 10 VV/ 10 A.

En se basant sur les différentes topologies rencontrées dans I'état de l'art, une premiere
topologie de convertisseur bipolaire faible résiduelle et large bande passante a été proposée : Pont en
H Compensé Activement (HCA). De cette premiére structure, une seconde topologie moins
encombrante a été déduite : Pont en H AutoCompensé (HAC). Ces topologies ont le méme principe de
fonctionnement. Les deux objectifs de dynamique et de filtrage étant contradictoires, une optimisation
bi-objectifs a été nécessaire afin de trouver la valeur des composants pour répondre au cahier des
charges. Les résultats ont permis d’atteindre un temps de réponse de 10 a 90 % proche de 6 ps et une
ondulation résiduelle de 12 mV a une fréquence de découpage de 400 kHz. Une étude détaillée mettant
en évidence l'influence des différents éléments et paramétres fonctionnels tels que le temps mort et le
courant de charge a montré aussi 'efficacité de la topologie proposée. Par ailleurs, I'étude a montré que
pour atteindre de meilleures performances en termes de résiduelle avec cette nouvelle topologie, une
attention doit étre particulierement accordée au choix des composants passifs notamment les
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inductances. En effet la polarisation du circuit magnétique et la tolérance sont les points importants a
prendre en considération dés la phase de dimensionnement.

La recherche de 'amélioration d’autres critéres de performance tels que le rendement a poussé
vers I'exploration d’autres technologies de transistors. Ainsi une référence de composant grand gap a
base de Nitrure de Gallium (GaN) a été mise en ceuvre et comparée a un composant MOSFET Si de
méme calibre en tension (40 V).

Pour la comparaison de rendements, un balayage fréquentiel plus large a été effectué. Les
résultats obtenus montrent qu’au-dela de 1 MHz de fréquence de découpage, le composant GaN
enregistre de meilleurs rendements, quel que soit le point de fonctionnement. En dessous de cette
fréquence, les deux composants présentent des rendements comparables notamment pour des
courants de charge au-dela de 10 A. En effet un certain équilibre entre pertes par conduction et pertes
par commutation est obtenu pour des courants de charge plus importants. En comparant la topologie
proposée (HAC) a I'existant (PH) les résultats montrent que les deux sont trés comparables sur le plan
du rendement, quel que soit le point de fonctionnement et ce quelle que soit la technologie de
transistors. A 400 kHz la topologie HAC présente un rendement de plus de 90 % au point de
fonctionnement nominal (I, = 104), quelle que soit la technologie de composants de puissance.
Typiquement pour le convertisseur a base du GaN le rendement est proche de 93 %.

Compte tenu de la cohabitation avec les équipements d’autres disciplines, la compatibilité
électromagnétique (CEM) est un point essentiel des alimentations du synchrotron SOLEIL. De ce fait,
les perturbations conduites en entrée doivent respecter la norme CISPR 11 A groupe 1. Sur cette base,
une analyse Bottom up est effectuée. Le but essentiel est la prise en compte des aspects CEM dés la
phase de conception. Elle passe par une analyse spectrale des fronts de commutation aux bornes des
deux technologies de composants de puissance étudiées en fonction du courant de charge et du temps
mort. Cette analyse est suivie d’'une proposition de placement et routage de la carte de puissance. La
modélisation et la caractérisation des capacités parasites ont permis l'identification des chemins de
propagation des perturbations conduites de mode commun. La prise en compte des cables de
connexion dans la chaine globale de conversion a permis d’étudier I'influence de leur blindage sur les
bruits conduits captés par la charge. Sur le plan topologique, les spectres de la tension RSIL (Vgg;1)
obtenus montrent une différence entre la topologie HAC et la topologie PH. Cette différence est surtout
remarquable pour des points de fonctionnement a faibles rapports cycliques (a). Cependant cet écart
se resserre trés rapidement pour des a proches de 1. Sur le plan des technologies de composants de
puissance malgré les forts dv/dt des composants GaN, ces derniers enregistrent néanmoins de
meilleures performances que les MOSFET Si au-dela de 10 MHz. Cette tendance est contre intuitive.
Cependant, elle peut s’expliquer par la différence de dimensions des deux puces (donc de leurs
capacités parasites) et de la contribution de leur circuit de commande (drivers) aux perturbations
globales.

En complément de I'étude CEM en mode conduit, une étude en mode rayonné a été menée.
Les résultats ont démontré une corrélation entre les courants conduits de mode commun dans le cable
d’entrée du convertisseur et le rayonnement du systéme. En effet, de ces mesures, il ressort que le
cable d’entrée et le convertisseur contribuent majoritairement au rayonnement de la chaine de
conversion, il ne nous a pas été possible de séparer la contribution de chacun. Ainsi, la part des
contributions du cable de sortie reste nettement moins importante selon nos observations. Ce constat
a permis de tester plusieurs configurations de mise a la terre du blindage du cable d’entrée et d’observer
leurs conséquences sur le rayonnement du cable d’entrée. Il en ressort selon nos observations qu'il est
indispensable de faire une mise a la terre du blindage du cable d’entrée aux deux extrémités. Toutefois,
si le cable d’entrée est d’'une longueur importante, en plus de la mise a la terre aux deux extrémités, il
serait intéressant de faire une mise a la terre du blindage a des intervalles réguliers de courtes distances
afin de s’affranchir des effets propagatifs.

De cette analyse ressort la question de réparabilité des convertisseurs a base du GaN. En effet,
la taille des composants GaN et de leur driver rendra plus difficile la réparation en cas de défaut. Ceci
pose ainsi des problémes d’éco conception. Outre ce point, les niveaux de rendement comparables a
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400 kHz des convertisseurs dans ces deux technologies (GaN vs. Si) et la maturité plus avancée de la
technologie Si, penche en faveur de cette derniére.

La validation expérimentale des topologies proposées permet de valider les exigences du cahier

des charges en termes de performance dynamique, résiduelle en sortie et méme de rendement. En
outre, les études réalisées en fonction des technologies de composants de puissances ainsi que
'analyse CEM en conduit et rayonné ont permis de tirer des legons. Elles sont bénéfiques pour les
futures alimentations DC-DC du FOFB, mais aussi pour I'ensemble des alimentations devant étre
installées sur la future machine. Cependant comme perspectives pour parfaire ces travaux, on peut

citer :
1)

2)
3)

4)

5)

6)

7

confronter la topologie HAC avec d’autres topologies faibles résiduelles rencontrées dans la
littérature et présentées dans le chapitre consacré a I'état de I'art.

mise en ceuvre d’autres lois de commande plus élaborées permettant d’optimiser la dynamique
des boucles de régulation,

intégration compléte de toutes les fonctions élémentaires sur une méme carte : commande
éloignée, commande rapprochée, protection etc.,

approfondir I'étude en rayonné proposée. L’approche adoptée étant qualitative, une approche
guantitative peut étre explorée afin de comparer les résultats a des gabarits normatifs.
L’intégration de toutes les parties du systéme de conversion sur une seule carte devrait
contribuer a améliorer ce point,

une analyse thermique poussée du convertisseur doit étre réalisée en tenant compte des cycles
de fonctionnement des convertisseurs. Le cyclage thermique devrait contribuer a la prédiction
de la fiabilité/disponibilité des alimentations. La détermination du nombre de cycles avant
l'intervention d’'un défaut sur les composants serait un plus.

pour aller plus loin dans la comparaison entre les technologies GaN et Si, une étude de fiabilité
des deux technologies peut étre menée. Cela permettra de parfaire d’'une part la comparaison
technologique, mais apporter un élément de plus pour consolider le choix technologique a faire.
la disponibilité des alimentations du synchrotron SOLEIL étant un point essentiel pour
I'évaluation de la disponibilité du faisceau, pour cela une solution de I'accroissement de la
disponibilité des topologies proposées peut étre envisagée. Dans cette perspective, une
topologie de convertisseur a tolérance de panne a été proposée’ en se basant sur les deux
topologies étudiées. Le principe est le suivant : Le convertisseur fonctionne initialement en
HCA. Lorsqu’un défaut intervient sur I'un des bras, il bascule en HAC pour assurer la continuité
de service. La dynamique et la résiduelle ne changeront pas ce qui fait la force de cette
topologie a tolérance de panne. Le challenge de cette topologie réside dans le temps de
détection, localisation du défaut et de reconstitution de la topologie. En effet, la manceuvre doit
s’effectuer dans un temps trés court pour éviter la perte de faisceau. Les figures suivantes
apportent des éléments. Une étude comparative devrait étre effectuée avec la technique de
redondance N+1 afin de faire un choix judicieux et pertinent.

" Imaginée pendant ma participation a I'école thématique sur la Fiabilité et Streté de Fonctionnement
(FiabSurf) en Juin 2022.
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(a) Détection et (b) Détection et
reconfiguration reconfiguration

DC

O
I Ca"' +
CT g Voo Ve
RCa
O

) ArA—
(© (d)

Convertisseur a tolérance de panne, fonctionnement en mode HCA avec défaut sur le pont compensateur (a) ou un défaut sur le pont principal (b), reconstitution en mode HAC
aprés défaut sur le pont compensateur (c) ou aprés défaut sur le pont principal (d)
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Annexe 3 A : INFLUENCE DE LA SYMETRISATION DU FILTRE DE SORTIE SUR LA TOPOLOGIE HCA

Dans cette partie, une étude est proposée pour mettre en évidence la différence entre la topologie HCA avec (Figure 3-A 1 a et b) ou sans symétrisation
(Figure 3-A 1 c et d) de I'inductance en sortie du convertisseur. En effet, la non symétrisation permet de gagner en encombrement en réduisant le nombre total

de composants passifs (surtout les inductances).
L2 !
p

(b)

(c) (d)
Figure 3-A 1 : Schéma de la topologie HCA avec symétrisation de l'inductance du filtre de sortie (a) et (b), sans la symétrisation du filtre de sortie (c) et (d)

Des Figure 3-A 1 a et c, les structures peuvent étre redessinées de la fagon présentée dans les Figure 3-A 1 b et d. L'ordre de commande des transistors est
le suivant : Le nouveau schéma de la structure asymétrique (Figure 3-A 1 d) montre qu’a la commutation des transistors, le bus DC sera en court-circuit. Rendre
asymeétrique la topologie HCA pour réduire le nombre de composants passifs est donc impossible. La symétrisation des passifs est I'une des pistes qui a
conduit a la mise au point de la topologie HAC. Cette derniére non plus ne pourra pas fonctionner en mode asymétrique. Néanmoins, elle permet une
réduction du nombre total de composants actifs et de toute la commande rapprochée associée.

169

Thése de Ayawo Roger EKON SATIE (ENS Paris Saclay) / Synchrotron SOLEIL



Annexe 3 B : CALCUL DE LA FONCTION DE TRANSFERT DU FILTRE COMPENSE

() (b)

Figure 3-B 1 : Schéma simplifié du filtre compensé de sortie

De la figure a peut-étre déduit la figure b. En considérant la Figure 3-B 1, les impédances Z;
sont en série (par la symétrisation). Les deux impédances Z,. sont également en série. De cela, la
fonction de transfert F(s) peut étre calculée apres les équations suivantes :

- Ve = Ven
P 27,

P Vbe = Ven
¢ 27,
iO = ip + ic

Ven =1, X Z,

Ve =Ven  Voe —Ven

Ven = X Z

Ch ZZL ZZLC ) a
Zy  Zg Zy Zy
Vo (14 24 22) vy w Ly x Lo
ch +22L+22LC P zzL+ PC 27,

Sachant que Vp = —Vp, par principe de fonctionnement du pont H Auto Compensé (HAC) ou
du pont H Compensé Activement (HCA).

v, (1+Z“+Z“) 14 Za 14 Za
=VoX——Vp X
ch 27, 2Z;c P>oz, PT 27,
VL‘h ZaZLC - ZaZL

F(s)=—/—=
Vo  Z,Z, +Z,Zc+2Z,cZ,
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Annexe 3 C : INFLUENCE DE LA NATURE DE LA CHARGE SUR LA DYNAMIQUE ET LA TENSION
RESIDUELLE

Dans cette section l'influence de la charge sur la dynamique du filtre de sortie est étudiée. En effet, la
charge peut influencer a la fois la tension résiduelle et surtout la dynamique du filtre de sortie. Pour ce faire,
un filtre LC & une cellule non chargée sera la référence. En effet, le convertisseur est considéré comme étant
une source de tension (V;). En électronique de puissance, trois types de charges pures sont a distinguer :
résistive, inductive et capacitive. Une charge peut bien évidement étre la combinaison de ces trois avec un
changement de nature selon la fréquence : c’est le cas des charges RLC série ou paralléle. Considérons les
trois schémas des Figure 3-C 1. Les charges sont considérées de nature pure. Les fonctions de transfert de
ces filtres incluant la charge sont données respectivement par les fonctions de transferts F;(s), F,(s)et F5(s).

9 %_F’vch v C_—|_Evch
o O O o "-U O

(@) (b) (©)

Figure 3-C 1 : Filtre mono cellule LC chargé par une résistance pure, une inductance pure et une
capacité pure

11
1

<
O
I
|m
AW
Rh
<
<
O
I
|m

) 1 £y (s) k2 B(s) = ———
(s) = _ () = ———— 3(8) = 2
Ze (S, (S s 1+ (5
1+ Ren (W01) + (Wo1) + (WOZ) + (Wo3)
Avec : wy; = — AVEC : Wy = ——, k, = —& AVeC : wp; = ——
“Wo1 = 7 “Woz = eTe 2 T + W03 = Jieren

Zey = Y, L/C ZCZ =4/ L/C ZC3 = L/(C + Cch)

Rappelons la fonction de transfert d’un filtre LC de référence sans la charge est donnée par :

L et pour 'impédance caractéristique Z, = \/L/C

1
F(S) = Tz avec wy = Jic

(W—O) +1

Z. est 'image du dépassement du filtre et w, 'image de la bande passante et donc de la dynamique.
Quant a la résiduelle, elle dépend surtout de I'ordre du filtre donc du degré du polynéme du dénominateur de
la fonction de transfert. Toutes les fonctions de transfert calculées précédemment sont donc du deuxiéme
ordre, soit une atténuation de -40dB/décade. Cependant, I'atténuation dépend également de la fréquence de
coupure (W,). L’interprétation des fonctions de transfert F, (s), F,(s)et F;(s) est donnée comme suit :

— F,(s) ne modifie pas a priori la fréquence propre du filtre initial. Cependant I'ajout d’'une résistance en
paralléle du condensateur C ajoute un terme d’ordre 1 au numérateur. Cette forme de fonction de transfert
n’est rien d’autre que la fonction de transfert d’un filtre du second ordre amorti. Alors la résistance (R.;)
contribue a 'amortissement du filtre. Cependant I'effet de 'amortissement dépend de la valeur de cette
derniére. Si elle venait a amortir a I'extréme le filtre, la dynamique peut étre affectée. La Figure 3-C 2 a
montre I'évolution du diagramme de Bode d’un filtre LC influencé par une charge résistive. Une variation
de R;, estfaitede: 0.1 X Z; < R¢p, < 100 X Z.

— La fonction de transfert F,(s) introduit un gain statique (k,) qui a une influence sur le comportement
statique et dynamique du systéme résultant. En effet, ce gain statique aura une influence sur la valeur
continue (DC) de la tension Vg, :

e pour L, >» L, k, tend vers 1. Alors la charge n'a plus d'influence sur la dynamique,
I'atténuation et méme sur la résonance. Dans ce cas, le comportement statique restera aussi
inchangé. Dans cette condition (L., > L) et selon la structure du filtre (LC mono cellule), ce
dernier peut étre dimensionné sans tenir compte de linfluence de la charge ni sur la
dynamique ni sur l'atténuation. Ceci est généralement le cas rencontré pour les charges
inductives et les alimentations du synchrotron SOLEIL.



e Pourlg KL ky= LLL" Le gain statique décroit. Cette décroissance devrait introduit un offset

sur la tension de sortie en temporelle. En outre, cela se traduit par une translation vers le bas

du diagramme de Bode et de la fréquence de résonance vers les hautes fréquences. En effet,

la fréquence de résonance du filtre est modifiée et devient : wy, = - Ly, étant de plus

faible valeur, elle contribue a 'augmentation de la dynamique (d’ou une translation vers la
droite). Cependant, I'atténuation du filtre dépendra de la fréquence de découpage.
La Figure 3-C 2 b montre I'évolution du diagramme de Bode du filtre chargé par une inductance. Une
variation de I'inductance de charge est faite pour : 0.1L < L., < 1000 x L. Les tendances observées
confirment I'analyse précédente.

— F;(s) : L’ajout de la charge capacitive modifie les deux indicateurs (w, et Z.). Cette derniere devrait
non seulement agir sur la dynamique mais aussi sur la résiduelle et la fréquence propre des
oscillations en temporel. La Figure 3-C 2 ¢ montre I'évolution du diagramme de Bode d'un filtre LC
influencé par une charge capacitive C.,. Une variation de C,;, est faite pour : 0.1 X C < C, < 100 x C.
Les courbes montrent que les fortes valeurs de la capacité de charge dégradent la dynamique et
I'atténuation du filtre comme espéré.

Bode Diagram Bode Diagram Bode Diagram
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Figure 3-C 2 : Diagramme de Bode d'un filtre sans charge (rouge) avec charge (bleu) résistive (a),
inductive (b) et capacitive(c) : L= 20uH, C=5pF

Impédance d'une charge réelle
100 T T

L. .=15mH |L  =0.75mH
801 ch ch
Rs=100Q Rs =10 Z,
60,Cp=100|€)F Cp =20 pF
Rp =50 kQ Rp =20 kQ

rI.
A
Z (dB)

40 -

E
$

1 |
5 45 /
% §
Rp 3 0
=
o 45
90 ' i
102 10° 102 104
Féquence (kHz)
() (b)

Figure 3-C 3 : Modele complet d'une charge inductive (a), impédance de deux charges réelles (b)
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Cependant, une charge n’est jamais idéale comme considéré précédemment. Généralement une
charge inductive peut étre modélisée comme représenté sur la Figure 3-C 3 a. Elle est composée d’'une
résistance série (Rs), une capacité parasite parallele (C,) et d'une résistance paralléle (Rp). En plus de ces
imperfections s’ajoutent les parasites apportés par les cables de liaison. Ceci contribue a la modification des
comportements dynamiques et statiques de 'ensemble du systéme. La Figure 3-C 3 b présente deux charges
inductives de différentes valeurs.

En remplacant la charge inductive parfaite étudiée précédemment par les deux nouvelles charges
réelles, on obtient les diagrammes de Bode de la Figure 3-C 4 a. Les valeurs des inductances correspondent
a celles de notre application. Ces courbes montrent que le diagramme des charges réelles de fortes valeurs
n’influence ni la dynamique ni l'atténuation du filtre de sortie. Cependant, I'ajout de cette charge réelle
contribue & un léger amortissement qui reste toutefois insignifiant.

Bode Diagram J
H T T ]
100 - { —AvecZ; ., | ] «
—_ i v c 4 v "
o i — AVEC Z‘:h2 | — l% ¢
T 50 ~l
D e Ao A0 8 o e o e it e 1 W Sans charge &
°
g2 0 1
.g, o
s -50 7
g (b)
Bode Diagram
-100 - J 80 ,_
L I | L R | L T | L TR S S S — Avec Z i
0 T T i ] R g 60| Avec Zz::
% 40 === Sans chargeg \
S -45¢ 7 £ 20 g
@ g
3 = 0
g 90r | %
©
- -
o 135 7 2 45
T
§ 90
-180 - e £
£ -135
10° 10° 102 103 10t :
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Figure 3-C 4 : Diagramme de Bode d'un filtre LC chargé par une charge inductive réelle (a), schéma
équivalent (b) et zoom du diagramme (c) : : L= 20uH, C=5pF

Cette étude permet de conclure que pour une charge inductive de forte valeur devant celle du filtre
LC, le dimensionnement du filtre peut étre effectué sans prendre en compte l'influence de la charge. Si cette
étude ne s’est limitée qu’au filtre LC non amorti, I'ajout d’'un amortisseur est indispensable pour contréler le
pic de résonance (le dépassement en temporelle). L’amortisseur adopté pour la suite sera un réseau RC placé
en paralléle du condensateur Figure 3-C 5.

o—M 0
R
C Ca
v T vch
T C
a
O O

Figure 3-C 5: Schéma équivalent d'un filtre LC amorti
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Annexe 3 D : SIMULATION DE LA BOUCLE DE REGULATION sous PSIM

Dans cette annexe nous proposons une simulation de la chaine de conversion y compris la boucle interne de tension et la boucle externe de courant. Les simulations
sont réalisées sous PSIM. Pour des raisons de simplifications, les correcteurs de la boucle de courant et de tension sont du type proportionnel intégral et est donnée par I'équation
(3-D 1). Pour la boucle de tension (Kp;, T;) = (104, 1.5ms). Pour la boucle de courant tension (Kp,, T,,)) = (0.035,9.4us)

Le Schéma complet de simulation est donné a la figure Figure 3-D 1. Deux simulations ont été réalisées. Dans la premiére, le filtre passe-haut du compensateur est non
amorti et dans l'autre cas il est amorti. Les quadrants 1 (Vch et Ich positifs) et 3 (Vch et Ich négatifs) ont été visés. Les résultats (Figure 3-D 2) montrent que le convertisseur est
bipolaire en tension et en courant. Les résultats montrent aussi que le filtre compensateur soit amorti ou non, la boucle de courant n’est pas affectée malgré la faible dynamique
du filtre amorti, cela est d0 a I'apport du correcteur de la boucle de tension. La résiduelle de courant dans la charge est de I'ordre de 1 ppm.

(1+Ts)
Cpi(s) = kp T Ts
Hacheur + Filtre : Topologie HCA

(3-D 1)

o) MLI

Boucle de régulation

mod

WVLE ? : _n" ey L k

Figure 3-D 1: Schéma de simulation du convertisseur en boucle fermée : Sous PSIM
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Figure 3-D 2 : Résultats de simulation du convertisseur en boucle fermée : Filtre compensé non amorti (a) et (c), filtre compensé amorti (b) et (d)
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Annexe 4 A . CALCUL DE LA VALEUR EFFICACE DU COURANT DES TRANSISTORS

L’équation temporelle dans les inductances du filtre de sortie des convertisseurs est donnée par :
o Pourt €] nTpe,(@Tpec + nTpec)|

) Al , Al
iy(0) = ot (kX ey — )
ec
o Pourt€] (a Tpee + NTpec) , (M + D)Tpec[:
i () = —— t+AI(1+a)+k><'
h B (1 - a)TDec 1- el

Ou k est un coefficient qui vaut :
— 1, dans le cas des inductances (L;) en sortie du convertisseur principal
— 0, dans le cas des inductances (L;) en sortie du compensateur

La valeur efficace d’un transistor conduisant pendant | n X Tpe. , @Tpee + 1 X Tpec| €St donnée par :

i f(n"' )Tpec .
Qeff ~ Tpoe 9nXTpec

i, 2(t)dt, posons i, (t) = (At + B)

(n+ a)Tpec
- |
i3  =— (A%t? + 2ABt + B*)dt
Qeff TDec Xt
Dec

1
-2 _ = 1243 2 241+ A)Tpec
Gogr =7 [34%6° + ABE? + B2 t] i,

1
iéeff = T [§A2((n + a)3TDec3 - (n)STDec3) + AB((TL + a)zTDecz - (n)ZTDecz) + BZ((n + @)Tpec — nTDec)]
Dec

1
oy = GAX((+ @)° = (W)*)Tpee” + AB((n+ @)? — (M)*)Tpec + B(a)]

i3, = [l(i)2 ((n+ @P = () Tpee? +——(k x i o )((n+ @ = () Tpee + (kX i —A—) @]
Qefr ~ '3\ aTp,, Dec Tpoc ch ~ Dec ch

2

1 /Al Al Al Al
oy = (o) (@ @ = ) + 2L (ki — ) (4 @0~ 0%+ (K i~ ) (@]

Pourn=0:
, 1A\ | A Al ALy
oy = (5 () @+ T (oxta =)+ (k- 5) @)

1 Al AL
By, = 501 +AI<kXLch 2) (kxzch—7)]xa
2

1 Al ) Al
LQe” [3AI +A1<k><lc,1 2) (kXLch—7)]><a

1
lQeff [A12(§+Z—E)+(k><lch) ]

_ NG
"Qeff = [12 + (k X lch) ]

Dans le cas d’un convertisseur principal : k = 1

AI?

iQeffz [12+lch]><a

Dans le cas d’'un convertisseur compensateur : k = 0
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, NG
lQeff = [ﬁ] Xa

Pendant la phase | aTp.. + 1 X Tpee , (n + 1) X Tpec[, l€ courant efficace d’un transistor qui conduit est
le suivant :

. AI2 .2 ye . .
loprs = \/[E +i.,“] X (1 — @) s’il est fourni par le convertisseur non compensateur

. AIZ " . .
logrr = 737 X (1 — a) s'il est fourni par le convertisseur compensateur

Dans le cas du convertisseur Autocompensé, I'ondulation de courant dans un transistor vaut deux fois
celle d’un transistor d’'un convertisseur non compensateur (Al’ = 2 X Al). Pour ce convertisseur k = 1
donc :

2
iQeff = \/[% +i2] X (1 — a) pour un transistor conduisant pendant ] n X Tpee , @Tpee + 1 X Tpecl:

2
lges = \/[% +i.%] X (1 — @) un transistor conduisant pendant | aTp.c + 1 X Tpee , (N + 1) X Tpec|
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Annexe 4 B : INFLUENCE DU TEMPS MORT SUR LA TOPOLOGIE HCA A BASE DU
GaAN

Ich >0, tm =100 ns,i%alpha = 0.75

&I 7.0Vidiv 500 By:250M (e 11.9v 100ns 5.0G6S/s  IT 100psipt
@TH 400mA Offset:-6.54A 500 By:1.0G Ru Sample
T 7.0Vidiv 1MQ By:500M 254 acqs RL:10.0k

T 400mA/div 500 EU.V:‘ 0G Auto 17 février, 2006 03:
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Figure 4 B 1 : Mise en évidence d’un temps mort non optimal sur la topologie HCA a base de GaN :
Ich =7A

Iich >0, tm =20 nsi alpha = 0.75
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Figure 4 B 2 : Amélioration des performances du HCA a base de GaN par la mise en ceuvre d’un
temps mort optimal
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Annexe 4 C : BOITE A MOUSTACHE (BOXPLOT)

Elle permet de représenter une série statistique quantitative a travers ces quartiles (médiane,
75¢ percentile et le 25¢ percentile).

T Maximum
6.5 Whisker : \ . 7
| min(1.5/, M)
61 75th percentile |
55t Median i

I 25th percentile
|

—
|
45 —L Minimum 8.1 ]
§ Notch
I |
|
|

s
max(1.51, m) Monoutlier minimum —L

3 Qutlier + 4

1 2

Figure 4 C 1: Boite a moustache

— Soit m et M respectivement le minimum et le maximum de I'échantillon

— 25¢ percentile (premier quartile : Q1 ): 25 % des données de I'échantillon représenté sont
inférieures a cette valeur

— Médiane (deuxieme quartile : Q,) : 50 % des données sont inférieures ou supérieures a cette
valeur

— 75¢ percentile (troisieme quartile : Q3) : 25 % des données de I'échantillon représenté sont
supérieures a cette valeur

— VL’intervalle entre le 25° percentile et le 75¢ est appelé l'interquartile (I = Q3 — Q4).

— La longueur (L) de la moustache (Whiskey) est inférieure ou égale a 1.5 fois la longueur de
linterquartile (L < 1.5I). Cependant, la moustache ne peut dépasser la valeur maximale de
I'échantillon au-dessus du 75¢ percentile et la valeur minimum en dessous 25¢ percentile.

— Si une valeur (V) est située a plus d’un 1,51 du 25¢ percentile (Q; —V >1,51) ou du 75¢
percentile (V — Q3 > 1,51 ), elle considérée comme valeur aberrante (Outlier).
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Annexe 4 D : BILAN PERTES DANS LE CONVERTISSEUR HCA GAN

Pertes globales Fdec = 400kHz : GaN (HCA)
[

[ I
I Pertes conv principal
I Pertes compensateur

(=2}

Pertes(W)
=N

N

Ich(A)

Figure 4-D 1 : Répartition des pertes entre le convertisseur principal et compensateur : Convertisseur
a base du GaN

g Pertes globales Fdec
[ [ I | |

Il Transistors
I inductances
[ Icapacitors

= 400kHz : GaN (HCA)
I

(2]

Pertes(W)
'S

N

0
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Ich(A)
) Bilan pertes totale dans les inductances 4 Bilan pertes totales dans les Transistors
= =
(b) 21 22f
t t
o [
o o
0 0
01 2 3 4 5 6 7 8 9 10 01 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Ich(A) Ich(A)
I Pertes DC I Pertes par commutation
I Pertes AC Il pertes par conduction
[ Pertes fer

Figure 4-D 2 : Répartition des pertes globales du HCA (a), répartition des pertes totales dans les
inductances (b), et dans les transistors (c) : Convertisseur a base du GaN HEMT
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Annexe 4 E :BILAN DES PERTES DANS LE CONVERTISSEUR HCA MOSFET Si

MOSFET Si, HCA
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12F’ertes globales Fdec = 400kHz : MOSFET Si (HCA)

10 -

Il Pertes conv principal
I Pertes compensateur|

Pertes(W)

(b)

Figure 4-D 3 : Cartographie de rendement du convertisseur HCA a base du MOSFET Si (a),
répartition des pertes entre le convertisseur principal et compensateur (b) : Convertisseur a base de
MOSFET Si
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Pertes globales Fdec = 400kHz : MOSFET Si (HCA)
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Figure 4-D 4:Répartition des pertes globales du HCA (a), répartition des pertes totales dans les
inductances (b), et dans les transistors (c) : Convertisseur a base de MOSFET Si
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Annexe 4 F :BILAN DES PERTES DANS LE CONVERTISSEUR HAC GAN ET MOSFET Si

Pertes globales Fdec = 400kHz , GaN (HAC)
I I [

8 \ I \ T \ \
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Figure 4-D 5Répartition des pertes globales du HCA (a), répartition des pertes totales dans les inductances
(b), et dans les transistors (c) : Convertisseur a base du GaN HEMT

Pertes globales Fdec = 400kHz , MOSFET Si (HAC)
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Figure 4-D 6 : Répartition des pertes globales du HCA (a), répartition des pertes totales dans les
inductances (b), et dans les transistors (c) : Convertisseur & base de MOSFET Si



Annexe 5 A : VUE D'ENSEMBLE DE LA CARTE DE PUISSANCE

T | Filtre .
.Emplacement -~ = Pont.

o o

g 3 : : = ‘ . ol pnnc'pal o
®¥:ventuel d'un § - Principal g ‘
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Figure 5 A- 1 : Vue d’ensemble du convertisseur de puissance
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Annexe 5 B : ANALYSE SPECTRALE ELEMENTAIRE

L’analyse spectrale des tensions aux bornes des transistors est proposée dans [79]. Dans ces ouvrages,
la forme la plus basique des signaux est considérée et étoffée progressivement par les détails les plus
réalistes possibles.

A
A
1)
1 \
] \
I \
I i
I \
> — g P t

T ™ to - aTdec T 2

1

Figure 5 B- 1 : Comparaison de deux signaux ayant des fronts de commutation différents : le plus rapide
(rouge), le plus lent (noir)

En effet, fondamentalement, la tension aux bornes d’un transistor a une forme trapézoidale caractérisée
par un rapport cyclique (@) d’'un temps de montée et de descente. En supposant que le temps de montée
et descente sont équivalents et valent 7, la transformée de fourrier (fft) d'un tel signal est donnée par la
relation (5-B 1). Les enveloppes de la fft des signaux de la Figure 5 B- 1 sont données a la Figure 5 B- 2.

SW(hFge.) = 2Aa X sinc(thF .. ty)sinc(nf FyecT) (5-B 1)

A

20log(2AMm) |

-20dB/déc

-40dB/déc

1/7'£tO 1/7'[1'1 1/71'1’2

Figure 5 B- 2 : fft des signaux temporels de la Figure 5 B- 1

A ce signal élémentaire, considéré symétrique, s’ajoute bien évidement les oscillations et la dissymétrie
(t,, # tg) ainsi que I'évolution non linéaire des fronts de commutation. Les détails les plus approfondis sont
donnés dans [79]. Cependant, I'analyse élémentaire proposée ici permet de comprendre l'impact de la
vitesse de commutation sur les spectres d’un signal et les conséquences sur les perturbations CEM.
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Annexe 5 C : DETAILS DE LA COMPARAISON TECHNOLOGIQUE

La comparaison technologique proposée dans cette annexe se base sur un convertisseur PH filtré
en sortie par une cellule LC. Dans cette comparaison, deux approches ont été abordées.

Premiére approche : Elle consiste a garantir un routage similaire pour les deux technologies afin
de mieux interpréter les résultats respectifs. Pour ce faire, des surfaces identiques de plan de croissance
thermique et de dissipateur ainsi que des surfaces identiques aux points milieux a potentiels variables de
chaque bras ont été routées. Toutefois, toute chose n’étant pas égale partout, une différence est a noter
entre les deux routages. Cela se reflete dans la différence entre les capacités Cp1 et Cpz indiquées dans le
Tableau 5-C 1.

Deuxiéme approche : Cela consiste a profiter de la faible empreinte du transistor GaN pour
proposer une amélioration du routage de son convertisseur. Cela se traduit par une diminution des
capacitances Cp1 et Cp2 et une augmentation des Cy* et Cy Le Tableau 5-C 2 présente les nouvelles

valeurs de ces capacités parasites.
Tableau 5-C 1 : EIéments parasites de I'approche 1  Tableau 5-C 2 : Eléments parasites de I'approche 2

Cpt Cp Cy+ Cy- Cx Cua Coa Cpl Cp2 Cy+ Cy- Cx Col Co2
GaN 150 139 145 120 95 29 27 GaN1 150 139 145 120 95 29 27
Si 250 210 150 145 131 29 27 GaN2 90 80 2655 5485 311 29 27
100 T ; T 100
80
~ —
2 E_ 60
3 T 40 F
- V.., :F, _=400kHz =
= RSIL * " dec & VesiL : Fgec = 400kHz
>'r ——MOSFET Si >n: 20 ec .
=——GaN HEMT MOSFET Si
= Ambiant 0 — GaN HEMT
=——Norme CISPR11-A = CISPR11 -A
: ‘ -20 : : '
108 107 108 108 107 108
Freq(Hz) Freq(Hz)
(a) (b)

Figure 5-C 1 : Comparaison des spectres de I'ambiant et de la commande uniquement (a) et
comparaison des spectres de la tension RSIL a Ich = 0.35 A (b) : Approche 1

100 T T T 100
80 —— 80
E. 60 3 60y
© % 40 -
— 40 -,
= 2 20 Vesit : Faoe =400kHz Y
2 20 o :
> > ——@ MOSFET Si | |
0 —— @ HEMT GaN 2
-20 ——CISPR11-A
-20 : : : ‘ ‘
108 107 108 108 107 108
Freq(Hz) Freq(Hz)
() (b)

Figure 5-C 2 : Comparaison des spectres de I'ambiant et de la commande uniquement (a) et
comparaison des spectres de la tension RSIL a Ich = 0.35 A (a): Approche 2
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Que ce soient les deux approches les résultats en conduit présentés aux Figure 5-C 1 et Figure 5-
C 2 donnent largement un avantage au convertisseur GaN. Comme cela a été montré, la différence vient
des capacités parasites, notamment celles du point milieu. Cela peut étre attribué a la surface d’échange
des composants, mais aussi la contribution du circuit de commande. Dans ces conditions, méme en
rayonné, le convertisseur a base du GaN HEMT devrait étre avantageux compte tenu de la corrélation

conduite et rayonnée montrée dans la section 5.8.3 du Chapitre 5. Les résultats d’'une comparaison
technologique en rayonné sont présentés aux Figure 5-C 3.

80 | 80
Pola. Hori
70 - =FEnv GaN HEMT || 70 -
— = Env MOSFET Si|f 0
Eeo; i £
> > 60
= 2
350 350
o 250
L £
E 40 < Pola. Hori.
30 407 =——Env GaN HEMT
=—Env MOSFET Si
20 30 -

108 108
Freq(Hz) Freq(Hz)
(@) (b)
Figure 5-C 3 : Comparaison de du rayonnement entre le convertisseur GaN et Si en polarisation
horizontale (a) et verticale (b)

Par ailleurs une comparaison des perturbations rayonnées entre les topologies PH et HAC est
proposée aux Figure 5-C 4 : Comparaison du rayonnement en la topologie HAC et PH, polarisation

horizontale (a), verticale (b). Dans les mémes configurations, les deux topologies de convertisseurs
enregistrent les mémes niveaux de bruits rayonnés.

80 T 80
Pola. Hori. : MOSFET Si
_70+ =—PH .
£ =—=HAC £ 70
S 60l S
) 260
= =
o 50 o
g £50F
< < Pola. Verti. : MOSFET Si
40 —PH
40 —HAC
30 ' e
108 108
Freq(Hz) Freq(Hz)
(@) (b)

Figure 5-C 4 : Comparaison du rayonnement en la topologie HAC et PH, polarisation horizontale (a),
verticale (b)
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Annexe 5D

: PRECISION DE LA MESURE A L'ANALYSEUR D'IMPEDANCE
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Figure 5-D 1 : Précision de mesure de Iimpédance avec la sonde d’impédance
42941A pour un measurement time de 5 et le niveau de l'oscillateur fixé
a[0.5 Vrms]
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Figure 5-D 2 : Temps de balayage en fonction du measurement time avec la

sonde d’impédance 42941A [82]

Le nombre maximum de points de I'analyseur est N = 1601

Pour un measurement time M = 5, I'appareil met environ 0.2s/ Point dans la
bande fréquentielle de 10k Hz a 120 MHz ; cela correspond & un temps maximum

de 320 s soit prés de 6 mn.
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Annexe 5 E : MODELE LTSPICE DU CONVERTISSEUR GAN DANS LA BANDE CONDUITE

Dans cette annexe, un modeéle Spice du convertisseur GaN est présenté. L'impédance de mode
commun mesurée et son modéle Spice sont donnés a la Figure 5-E 1. Les résultats sont parfaitement
semblables jusqu’a prés de 10 MHz. Au-dela, 'impédance mesurée est légerement supérieure a celle issue
de la simulation.

105 T T T T T T T T LA S S S L S S S N LA |
Zc vue d'entrée, HAC : GaN HEMT
om 4
===Model LTspice
=== Mesure
<)
N
100*
10* 10° 108 107 108
100 : ; ,
50 - .
H
@ or 1
L
o
-50 -
\
A
-100 : P . P P | P |
10* 105 10° 107 108

Freq(Hz)

Figure 5-E 1 : Comparaison entre les impédances de mode commun du convertisseur HAC GaN issues
du modéle LTSpice et Mesurée

Ce modéle se base sur le modéle du composant fourni par le constructeur (EPC). Nous rappelons que le
composant mis en ceuvre estle EPC2055. Comme dans le Chapitre 5, la validation du modéle a commencé
par une analyse spectrale des tensions Vps aux bornes des transistors. Ainsi une comparaison est
proposée a différents points de fonctionnement entre les spectres mesurés et ceux issus de la simulation.

-
o
(=]

-
o
I

Tension(V)
Tension(V)

| ——Modeéle LTSpice
|

Freq(Hz) Freq(Hz)
(a) (b)

Figure 5-E 2 : Comparaison des spectres mesurés et simulés aux bornes du composants GaN Ich =
0.35A et Ich = 5A

Les spectres issus de la simulation et ceux mesurés coincident parfaitement. Néanmoins a I, = 0.354, les
raies multiples de 4 sont distinctes. Cela s’explique par la différence des rapports cycliques. En effet, si le
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rapport cyclique est fixé a 75% en simulation, expérimentalement, ce dernier peut osciller légérement
causant cette différence. Cette distinction est Iégérement visible, méme a 5A. Les éléments de base du
modéle étant validés, une simulation compléte du systéme a été réalisée. Tous les composants passifs ont
été préalablement modélisés a I'aide d’'un analyseur d'impédance puis ajoutés au modéle LTSpice. Les
Figure 5-E 3 présentent les spectres des tensions RSIL, des courants de mode commun et différentiel pour
un courant de charge de 5A.

60

60

40 40

N
o

20

Amp(dBpA)
o

Amp(dBpA)
o

=5A

piff * len
40 ——Mesure
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(@) (b)
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S 50
=3
m
S 1 =
Q VRSIL : Ich =3A
E 0 — Mesure
-—CISPR11 A
——Modéle LTSpice
-50 :
10° 107
Freq

(©)

Figure 5-E 3 : Comparaison des spectres mesurés et simulés en entrée du convertisseur GaN a 5A :
courant de mode commun (a), courant de mode différentiel (b) tension (c)

Les résultats issus du modéle sont assez similaires avec les mesures jusqu’a prés de 10 MHz ; au-
dela, une disparité est a noter. Cette disparité peut provenir de 'imperfection du modéle au-dela de 10 MHz.

Cette imperfection peut provenir de la non-prise en compte des inductances parasites, de 'imperfection du
modeéle du RSIL et méme des composants passifs.
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Annexe 5 F : COMPARAISON DES IMPEDANCES VUE D'ENTREE ET DE SORTIE DU CONVERTISSEUR A BASE DE COMPOSANTS GAN
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Figure 5-F 1 : Comparaison de I'impédance de mode commun (a) et différentiel du PH et HAC vue de la sortie : Sans cable
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Figure 5-F 2 : Comparaison de Iimpédance de mode commun (a) et différentiel (b) du HAC vue d’entrée et de sortie : Sans cable
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Annexe 5 G : INFLUENCE DES ELEMENTS DU FILTRE DE SORTIE SUR LES IMPEDANCES DE MODE COMMUN VUE DE L'ENTREE
ZCOm HAC vue de I'entrée : sans cable
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Figure 5-G 1: influence des inductances (L;) du filtre de sortie sur Iimpédance de mode commun (variation de +-20% au tour de la valeur nominale) : simulation

T I L] r-------------------------
I 1 I Z . HAC vue de I'entrée: Sans cable :
I : 12 ' ‘ 1
g z_  HAC : I : ” 11
N —C; Open 1 1S10:- Zcom HAC !
----- Complete 1 N _Co. Open I
ol|— -L Short P |
10 i | I Compléte i
\ I 51— -L,short

4 5 1
10 10 1 ‘ : i

0.5 1 1.5 2

1

100 — %0 10 :
. 50| 1 I
S oo i 11
2 o 1 I
= 12 -80 11
-50 - 1~ I
| 1
-100 ‘ I -9 ‘ 1

10 10° I 0.5 1 1.5 2
Freq(Hz) «107 |

z

Com

HAC vue de I'entrée: Sans cable

10°

Freq(Hz)

e o o o o o e e e e e e o

Figure 5-G 2: : influence de L; et C,; sur I'impédance de mode commun vue de l'entrée : simulation






