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Résumé

Dans le but de réduire le colt écologique de I'électronique de puissance, ce travail
présente des développements dans la topologie et le contréle des convertisseurs multi-
cellules (Power Converter Array - PCA).Ces convertisseurs, formés par la mise en série et
en paralléle de cellules de conversion standard (SCC), ont démontré des performances
élevées (haut rendement sur une large gamme de puissance, avantage en termes de
compatibilité électromagnétique en mode différentiel - CEM).Cependant, deux facteurs
ont freiné leur développement. La multiplication des composants augmente le risque de
pannes et réduit la durée de vie des PCA. Les convertisseurs multi-cellules, bien
gu'avantageux en termes de mode différentiel, semblent défavorables en termes de
courants de mode commun, ce qui rend difficile la compatibilité avec la norme CEM. Les
évolutions topologiques présentées dans ce travail permettent de réduire le nombre de
composants a courte durée de vie et de simplifier la maintenance, améliorant ainsi la
fiabilité des CSC et donc du PCA. En outre, une méthode de contréle des cellules du PCA
lorsqu’elles sont connectées en série, développée dans ce travail, réduit les émissions en
mode commun, augmentant ainsi I'efficacité du PCA en réduisant les pertes et le volumes
des éléments passifs.

Abstract

With the aim of reducing the ecological cost of power electronics, this work
presents developments in the topology and control of multi-cell converters (Power
Converter Array- PCA). These converters, which are formed by placing standard converter
cells (SCCs) in series and parallel, have demonstrated high performance (high efficiency
over a wide power range, advantage in terms of electromagnetic compatibility in
differential mode - EMC).However, two factors have hampered their development. The
multiplication of components increases the risk of breakdowns and reduces the lifetime
of PCAs. Multi-cell converters, although advantageous in terms of differential mode, are
very unfavorable in terms of common mode currents, making compatibility with the EMC
standard difficult. The topological evolutions presented in this work allow the extraction
of short-life components, thus improving the reliability of the CCS and therefore of the
PCA. In addition, a series-connected PCA cell control method developed in this work
reduces common-mode noise emissions, thereby increasing PCA efficiency.






Introduction

Les développements importants que connait |’électronique conduit a une
consommation importante et difficilement soutenable des ressources. Par exemple, on a
constaté la diminution de la concentration de cuivre dans les mines de 10% a 1% en 100
ans. Mais le cuivre n’est pas le seul minerai en tension tant et si bien que les mannes
financiéres que représentent certaines mines ont conduit a I’appellation de « minerais de
sang » ou de « minerais de conflit » pour les matériaux qu’elles recélent synonymes
d’instabilités politiques et sociales comme en République Démocratique du Congo ou
40 000 enfants travaillentdans les mines de coltan (tantale). Ces extractions de matériaux,
souvent réalisées dans des conditions sanitaires et environnementales catastrophiques
conduisent bien souvent a la destruction des milieux naturels : 50 tonnes de roche doivent
étre extraites pour produire un kilogramme de gallium. Enfin, la production et la fin de vie
avec lamise en décharge de la plupart des cartes électroniques provoquent des pollutions
de I'air, des sols et de I’eau selon I’ADEME [1].

Parmi les systemes électroniques utilisés, les convertisseurs d’électronique de
puissance dont lafonction est d’accorder une charge (consommatrice d’énergie) avec une
source — voient leur implantation dans le monde augmenter exponentiellement depuis
leur apparition et plus encore depuis |'apparition des sources d'énergie dites
renouvelables et la décarbonation de la mobilité et de lathermorégulation des batiments.
Pour exemple, il est estimé que 5 milliards de chargeurs de téléphone portable ont été
vendus en 2019 dans le monde, ou encore 9 millions de micro-onduleurs (tranches de 300
W) pour panneaux solaires [2].

Comme tous les systemes électroniques, les circuits d’électronique de puissance
subissent |'obsolescence des technologies qu’ils integrent et I’obsolescence liée a
I’évolution des besoins des systemes qu’ils alimentent ou tout simplement a leur perte de
fonctionnalité. Plus généralement, on parle d’obsolescence fonctionnelle lorsque I'objet
ne remplit plus les fonctions pour lesquelles il a été congu et d’obsolescence indirecte
lorsque I'objet devient obsoléte car de nouvelles fonctionnalités (charge rapide,
communications...) ou performances sont offertes par les nouveaux produits.

Pour réduire le besoin en production de convertisseurs, il est donc nécessaire de
chercher aréduire le caractere consommable, voire jetable, de cette électronique et donc
de chercher a retarder son obsolescence. Si I’on raisonne a I’échelle du convertisseur, les
leviers qui peuvent étre actionnés sont I'augmentation de la résilience fonctionnelle
(résistance alI’humidité, aux chocs...), 'augmentation de la maintenabilité (facilité d’acces,
suivie de |'état de santé), 'augmentation de la réparabilité (généricité, standardisation)
et I’évolutivité : la capacité de mise a jour fonctionnelle (vers de nouveaux usages ou de
nouvelles caractéristiques).

Tous ces leviers sont d’intérét et sont donc a étudier. Toutefois, nous devrons
garder a I'esprit qu’ils ne sont pas tous compatibles : une amélioration dans un aspect
pouvant dégrader les performances dans sur autre. Par exemple rendre étanche un
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systeme de petite taille nécessite des jointures collées, ce qui le rend résistant aux
projections d’eau mais rend difficile son démontage.

Des indicateurs ont vu le jour comme l'indice de réparabilité (en électronique
générale) poussant les constructeurs a retarder I’obsolescence fonctionnelle de leur
produit en les rendant plus réparables. Cette approche a été fortement mise en avant par
les pouvoirs publics dans le monde des smartphones avec le concept du « Fairphone », un
smartphone congu pour étre "facilement" réparable. Pour autant méme s’il est réparable
ce téléphone n’est pas a I'abri de I'obsolescence indirecte. En effet, 5 versions de ce
téléphone ont été proposées au cours des 10 derniéres années, soit la durée de
vie/d’'usage moyenne d’'un smartphone non réparable laissant penser que I'utilisateur
sera incité a changer son appareil plutot qu’a le réparer.

Pour autant la stratégie mise en avant dans ces appareils et consistant a les
concevoir par association de briques fonctionnelles standardisées peut constituer une
source d’inspiration intéressante pour bien des secteurs.

En effet, du point de vue de la réparabilité, les topologies modulaires sont d’un
intérét certain puisqu’elles permettent de simplifier la maintenance des systemes en
favorisant le démontage et la réparation par le changement de parties du systéeme, voire
la mise a jour avec une partie controle intégrant de nouvelles fonctionnalités. De plus la
modularité permet une généricité des sous parties (module compatible a plusieurs
systémes) et donc une standardisation forte. Cette standardisation apparait comme une
des clefs de laréparabilité, car plus un objet est standard, plus il est connu et plus il devient
facile et intéressant économiquement de le réparer ou de le recycler.

Dans le monde de |'électronique, la modularité a fait son apparition dans d’autres
contextes (réduction des co(its de production par la mise en commun des procédés de
fabrication, réduction des colts de développement par la fiabilisation en amont). Elle est
présente en électronique de puissance dans les convertisseurs de grande envergure sous
la forme, entre autres, de « PEBB » — Power Electronic Building Block — ou encore au
niveau des convertisseurs multicellulaires tels que les convertisseurs entrelacés ou
multiniveaux. Cette modularité, en se généralisant, pourrait apporter des solutions a
I’obsolescence des circuits d’électronique de puissance, les rendant réparables,
maintenables, accessibles et réutilisables.

De fait, la modularité pousse naturellement vers une standardisation des
éléments, ce qui permet a un module d’étre compatible avec d’autres convertisseurs.
Alors, il devient possible, grace a cette standardisation, de retarder |’obsolescente
indirecte : méme si le convertisseur n’est pas compatible avec les usages futurs, une partie
des modules le constituant peuvent I'étre, et donc étre réutilisés.

Des efforts importants sont a faire pour que I’électronique de puissance integre
cette approche de conception car la majorité des convertisseurs présents dans les
équipements disponibles sur le marché sont aujourd’hui congus a facon afin de remplir
les besoins de cahiers des charges exigeants. Les drivers principaux étant le colt et
I’efficacité, peu de place est laissée a la standardisation et a la réparabilité. Pourtant cette



modularité offre une opportunité de réduire le besoin de production de circuits
d’électronique de puissance et donc I'impact écologique de I’activité humaine. Ce travail
va essayer d’apporter des solutions a cette problématique en montrant comment
conception et réparabilité d'une part et standardisation et performances d’autre part

peuvent coexister.
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Sigles et Définitions Apparitions

parametres

AC; DC Tension ou courant alternatif ; 2.1
continu

A,y Amplitude d’un signal arbitrairea | 2.3
I'instant discret « tk »

CEM Compatibilité électromagnétique | 3.5.6

CSC Cellule Standard de Conversion 1.1

CSF Cellule Standard de filtrage 1.4.3

DAB Dual Active Bridge (topologie de 354
conversion DC-DC isolée
bidirectionnelle)

- L Spectre fréquentiel du courant 2.2.2
(efficace et créte)

Kpe — Ppe Parametres de modélisation de R, | 2.5

K, — P, et Parametres de modélisation de 243

KhT — PhT eret th

P(t) — Pyer Puissance instantanée — Puissance | 2.2.2
efficace

P(f) Spectre fréquentiel de la 222
fréquence

p Puissance appliquée a une 2.2.2

IRpc résistance fixe

<Pp> Puissance moyenne appliquée a 2.2.2
une résistance

PCA Power Converter Array — 1.1
convertisseur multicellulaire

PISO Parallele input — serial output 4.1

P2Se 2 cellules en parallele — 6 cellules
en série (soit 12 cellules)

R(t) — R(f) Résistance de I'inductance, évolue | 2.2.1
avec le temps et/ou la fréquence

Ro Portion constante de R(t) 2.2.1

Rir(f) Portion de R(f) dépendante de la 2.5
fréquence, applicable aux sighaux
sinusoidaux de petite amplitude

Rhr(f) Portion de R(f) dépendante de la 2.4.3
fréquence de signaux de grande
amplitude

R Reluctance du noyau magnétique | 2.4.1

RSIL Réseau Stabilisateur d'Impédance | 1.5.2
de Ligne (LSIN)

ZVS Zero — Voltage — Switching 2.1

Commutation douce a zéro de
tension
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Chapitre 1 : La modularité pour la résilience et la circularité : limites
actuelles de I'approche.

1.1 Introduction
L’électrification est aujourd’hui au cceur des projets de développement durable
[1]-[4]. Les secteurs industriels considéerent I’électrification comme I'un des principaux
moyens pour s’approcher de la neutralité carbone afin d’atteindre les objectifs politiques
de limitation de |la dégradation de notre environnement [5], [6].

Dans le but de favoriser la production d’une énergie électrique décarbonée, les
politiques gouvernementales — nationales et supranationales — considerent I'intégration
sur le réseau électrique de production des sources d’énergies renouvelables — EnR —
photovoltaique et éolienne [7], [8] comme une des solutions envisageables.

De maniére générale, les réseaux électriques voient une augmentation du nombre
de sources et de charges de tous niveaux de puissance se connectant. Pour la plupart,
chacun de ses nouveaux participants est régi par une interface comprenant un circuit
d’électronique de puissance — convertisseur — spécifique, sur mesure et propriétaire. Bien
que les cahiers des charges de quelques interfaces d’alimentation soient aujourd’hui
devenus des standards (ATX — P-USB...) leurs conceptions ne le sont pas. Ainsi la quasi
absence de standard parmi: les composants, les conceptions, les interconnexions ou
caractéristiques des convertisseurs, rend inaccessible la maintenance, le réempiloi et la
réparation.

Or, ces convertisseurs ont des taux de défaillances importants au regard des
matériels qu’ils alimentent. On peut citer une panne tous les deux ans par éolienne [9] ou
encore un taux de défaillance de 30% a 15ans pour les onduleurs pour générateur
photovoltaique individuel comme l'indique le journal « EV magazine » [10] a partir des
données de [11].

Bien que le colit environnemental des convertisseurs ne soit pas focalisé sur le
COy, principal outil de mesure des impacts écologiques de l'industrie a ce jour,
I’électronique a un colt particulierement important en ressources a fortes valeurs
d’exploitations telles que les métaux purifiés (cuivre, or, nickel, béryllium) ou les
matériaux semi-conducteurs non recyclables (silicium, gallium...). La quasi-intégralité de
la table périodique des éléments est utilisée et nécessaire a la production des circuits
électroniques [12]. Enfin les déchets électroniques, peu ou pas recyclés s’empilent dans
des décharges de matériaux composites. Pour plus de précision sur le sujet du colt
environnemental de I’électronique de puissance, les travaux de théses de Boubakr Ramani
[13] proposent une vue approfondie de la gestion actuelle des ressources allouées a
I’électronique, de la production a la fin de vie.



En résumé, |I’électronique de puissance est I'interface nécessaire au
développement des sources d’énergies électriques décarbonées plébiscitées et soutenues
par les intervenants publics. La production de convertisseurs statiques est donc en forte
croissance. L'impact écologique de cette production n’est que peu considéré, car il ne se
manifeste pas particulierement sur les objectifs politiques de réduction des impacts
climatiques dont la mesure est quasi exclusivement axée sur le dégagement
atmosphérique de CO2. Or, la durée de vie des circuits de conversion d’énergie est faible
a tres faible devant celles des matériels qu’ils interfacent di majoritairement aux
technologies et composants utilisés. De plus, la tendance industrielle actuelle tend a la
spécialisation de convertisseurs propriétaires les rendant peu réparables et rarement
remplacables, spécialement les convertisseurs de petites puissances congus pour les
particuliers.

Nous considérons aujourd’hui que cette pratique n’est pas/plus soutenable et
nécessite des évolutions rapides vers des cycles de production plus vertueux. Une piste a
envisager est de retarder I'obsolescence des convertisseurs pour limiter leur mise en

décharge et donc leur surproduction.

Le but de ce travail de thése consiste donc a développer des leviers d’actions qui
permettront de retarder I'obsolescence des convertisseurs afin de diminuer leur impact
écologique. Notre contribution se tournera vers l|'adaptation de ces leviers aux
convertisseurs modulaires d’un genre particulier ; les convertisseurs multicellulaires (PCA
pour Power Converter Array).

1.1Concept de convertisseur multicellulaire

On parle généralement de convertisseur modulaire dans le cadre de la conception
d’un convertisseur en utilisant pour chacune des sous-parties un module fonctionnel —
fonction de commutation [14], de pilotage [15], [16]...—. C’est une méthode de conception
qui a fait ses preuves dans tous les domaines de lI'ingénierie [17], méme celle du vivant
[18]. Cette méthode qualifiée de « Power Electronics Building Block (PEBB)» a été
développée dans les années 90 [19], [20]. Ainsi le convertisseur final est une association
de divers modules offrant chacun une fonctionnalité. Cette modularité permetun premier
niveau d’abstraction et donc de standardisation. La cellule de conversion n’est alors plus
formée de composants indépendants, mais se présente sous la forme de modules et de
sous-ensembles cohérents tels que les modules de puissance [21] et les IPEM [22] pour
Integrated Power Electronics Modules.

Lorsque I'on rajoute un étage d’abstraction au convertisseur modulaire, apparait
alors le concept de convertisseur multicellulaire. Le principe consiste a concevoir un
convertisseur en associant un ensemble de cellules standards de conversion —CSC —. Ces
CSC sont, elles-mémes, des convertisseurs, tous identiques, dont les caractéristiques sont
optimisées pour tout un champ applicatif. On pourrait alors parler de convertisseur fractal
puisque le convertisseur global est constitué d’un ensemble de cellules de conversion
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(CSC) qui pourrait elless-mémes étre constituées de sous-ensembles de cellules de
conversion.

Les concepts de matrices de convertisseurs apparaissent dans les années 2000
avec la mise en série de cellules de conversion [23], [24]. Dans un premier temps, ce
niveau de modularité supplémentaire a été adressé pour supporter des tensions plus
élevés (jusqu’a quelques dizaines de kilovolts), puis pour obtenir des rendements, des
densités de puissance, des fiabilités plus élevées ou encore des fonctionnalités
spécifiques [25]—[28]. Pour autant, ces propositions n’apportent pas la totalité du niveau
d’abstraction proposé par les convertisseurs matriciels.

Ce travail fait suite aux travaux de Andre Andreta sur la conception automatique
de convertisseur a base de CSC [29]. Andre Andreta présente dans l'introduction de sa
thése les diverses étapes de I’évolution des convertisseurs multicellulaires —Power
Converter Array (PCA) — proposant d’évaluer I'opportunité d’appliquer la logique des
concepteurs de microélectronique a I’électronique de puissance [30]. Ainsi est née I'idée
de créer des « design kit » en électronique de puissance permettant d’envisager des outils
de conception automatique. L’approche PCA a été appliquée pour réaliser diverses
démonstrateurs allant de I'interface pour panneaux solaires a équilibrage de cellules de
batterie [31], [32] jusqu’a I'outil de conception automatique en électronique de puissance
[29], [33]. Cet outil, en s’appuyant sur une sélection de briques fonctionnelles précongues
et caractérisées, et pouvant étre associées en grand nombre pour former un
convertisseur, conduit la « synthése » automatique pour livrer tous les documents
nécessaires a la fabrication des convertisseurs sur des lignes de production spécialisées
appelées filieres technologiques et anticipe les performances de ces convertisseurs.

1.20bjectifs

Nous allons, au cours de ce travail de recherche, explorer les possibilités et les
limites de I"approche multicellulaire par la conception de PCA dans la perspective de
réduire les impacts environnementaux des convertisseurs. Comme nous le verrons au
cours de ce chapitre, notre travail exploratoire nous a mené a plusieurs questionnements.
Ainsi, nous avons pu constater que, méme si une approche standardisée des
convertisseurs était appelée de leurs veeux, les concepteurs d’électronique de puissance
restent dubitatifs face a I'approche multicellulaire et ce pour deux raisons principales. La
premiéere concerne la baisse de fiabilité : 'augmentation du nombre de composants et
donc de sources de défaillance provoque une diminution statistique de la fiabilité. La
seconde est liée au surco(t apparent de I'approche. En effet, plus de composants sont
nécessaires et, méme si leur prix unitaire est plus faible, leur nombre sensiblement plus
important peut rendre les prix de fabrication plus élevés.

La premiere question soulevée définit notre premier axe de recherche. Ainsi nous
évaluerons les sources de défaillances. Sont-elles exposées a des difficultés de
maintenance ? Comment maximiser la fiabilité de la cellule pour maximiser la fiabilité du
PCA?



La seconde question repose sur la sensation que la multiplication des composants
et des sous-ensembles entraine des surcolts. Or, nous verrons que cela n'est pas
automatiquement le cas selon le contexte dans lequel on se place.

Le travail de recherche identifié puis mené dans ce travail de these repose sur la
mise en évidence de verrous importants au cours de travaux précédents. Pour répondre
aux champs applicatifs des convertisseurs DC/AC bidirectionnels, un prototype de PCA DC-
AC a été développé. Ce prototype a permis de mettre en évidence, d’une part, des
problématiques importantes de compatibilité électromagnétique dans les PCA et, d’autre
part, des problématiques de fiabilité liés a I'introduction, au coeur de chaque CSC de
condensateurs électrochimiques dont il est reconnu qu’ils présentent des durabilités plus
faibles que les autres composants. L’introduction de ces composants produit des fortes
hétérogénéités a I’échelle de la CSC, par I'apport de nouveaux matériaux, de nouveaux
facteurs de forme, de nouveaux niveaux de fiabilité et dans certains cas de nouveaux
procédés d’interconnexion PCB. Toutes ces hétérogénéités s’opposent a la soutenabilité
de I'approche en réduisant la durée de vie ou la circularité des dispositifs.

Ces deux constats, fruits d’'une premiére mise en ceuvre de I’approche PCA pour la
conversion DC/AC forment les deux principaux axes de cette thése.

Tout d’abord, comment exploiter la modularité, plébiscité ici pour tenter de
réduire les hétérogénéités au sein des CSC en déplacant le maillon le plus faible (les
condensateurs électrochimiques). Ensuite, comprendre dans quelles conditions et
pourquoi lesPCA provoquent I'apparitionde courant importants de mode commun. Enfin,
comment utiliser les libertés apportées par I'approche multicellulaire pour réduire
I’émissivité des convertisseurs et favoriser leur déploiement en valorisant la simplification
du design normatif.

Ainsi, via une approche orientée sur lafiabilité et I’efficacité, nous apporterons des
outils valorisant I'approche modulaire dans le cadre des convertisseurs DC-AC comme
contribution a la circularité en électronique de puissance.

Mais avant de développer ces différents aspects, nous prendrons le temps de
décrire plus particulierement I'approche PCA et faisons un bref état de I’art sur ces
convertisseurs.

1.3 La cellule standard de conversion DC-DC
La cellule standard de conversion se définit comme un convertisseur indépendant
capable de supporter une partie de la tension et du courant total a convertir en entrée et
en sortie. Les CSC doivent pouvoir étre interconnectées en série et/ou en paralléle en
entrée comme en sortie pour former le PCA (convertisseur multicellulaire).

Le sujet de la CSC DC-DC est étudié au laboratoire depuis les travaux de Lyubomir
Kerachev [31] dés 2010 et d’André Andreta [34] a partir de 2014 qui ont proposé un
ensemble d’outils et de briques pour la conception automatique de PCA DC-DC.



Les travauxde Théo Lamorelle dans « Contribution a la conception et la production
automatique en électronique de puissance via les réseaux de convertisseurs » [35] ont
permis de défricher les conditions de liée a la production et I'industrialisation de
I"approche PCA.

Au niveau des applications, des travaux ont développé |'usage des PCA comme
solution pour des alimentations multisources telles que les chargeurs/équilibreur de
batterie Li-ion [32].

Ces recherches ont été poursuivies par des travaux doptimisation des
convertisseurs PCA DC-DC apportant des améliorations sur le rendement et sur la CEM de
ces convertisseurs. Les travaux de Glauber De Freitas Lima ont permis une compréhension
fine des conditions d’optimisation des convertisseurs DC/DC de topologie Dual Activ
Bridge. Par I’organisation des interconnexions et des commandes, ces travaux permettent
de minimiser les pertes et I’émissivité CEM (conduite comme rayonnée).

Dans la plupart des cas, a cause du besoin d’'une isolation galvanique et parce
gu’elle permet des transferts d’énergie dans les deux sens, la topologie choisie pour la
CSC DC-DC est le Dual Active Bridge (DAB). La Figure 1-1 présente le schéma topologique
minimal d’une telle CSC et un schéma d’assemblage en PCA faisant intervenir deux
niveaux d’interconnexion entre CSC.
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Figure 1-1 : Schéma d’une topologique type Dual Active Bridge formant une CSC et
d’un assemblage dans une configuration série et paralléle d’un PCA a 4 CSC — extrait
de [29] par Andre Andreta —,

Figure 1-2 : Photographie d’un prototype de CSC DC-DC développé au laboratoire
dans le cadre de la thése de Théo Lamorelle [35].




Figure 1-3 : Convertisseur PCA, concept centré sur des CSC a isolation capacitive
développé dans le cadre de la thése de Lyubomir Kerachev [31].

1.3.1 Les PCADC-AC
En parallele des travaux effectués sur les convertisseurs DC-DC, I'approche
multicellulaire a été mise a I’épreuve dans la conception de convertisseurs DC-AC.

L’approche a été développée dans plusieurs laboratoires afin de répondre a la
problématique de la conception de convertisseurs pour lintégration des énergies
renouvelables [23], [31]. Puis cela a été étendu a la conception automatique de
convertisseurs [29], [34], [35].

En plus de la réduction des co(its espérée graceala production en grands nombres
de cellules standardisées, un avantage de réduction des besoins de filtrage a été identifié
grace a la capacité intrinséque des PCA multiniveaux a réduire ce besoin grace aux
méthodes d’entrelacement des ordres des commutation qu’ils permettent [23], [36], [37].
Par ailleurs, I'approche peut aussi présenter des dividendes pour maximiser le rendement
des convertisseurs grace a la possibilité d’optimiser la CSC d’une part et a toujours les
utiliser aleur charge nominale d’autre part [23], [38], en, par exemple arrétant un nombre
plus ou moins grands de cellules en fonction de la charge.

Enfin une étude du cycle de vie de la CSC DC-AC présentée Figure 1-4 a été
proposée par Boubakr Rahmani dans son étude « Economie circulaire en électronique de
puissance : opportunité de la conception modulaire »[13]. Cette étude a permis de mettre
en évidence I’hétérogénéité de durée de vie des composants constituant la cellule et
I'impact de cette hétérogénéité sur la valeur résiduelle de la cellule en fin de premier

usage et sur sa durée de vie.
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Figure 1-4 : PCA DC-AC monophasé congu en collaboration avec Andre Andreta
dans le cadre d’une application interface réseau basse tension batterie pour le
service réseau.

Ce bilan montre que les caractéristiques des cellules DC-AC telle que développée
dans ce prototype n’apportent pas entiere satisfaction Nous allons maintenant étudier les
limites de I'approche et proposer des solutions pour favoriser un cycle de vie plus
vertueux aux PCA. Pour la suite, nous allons nous appuyer sur le schéma topologique de
la CSC DC-AC présenté Figure 1-5.
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Figure 1-5 : schéma minimal d’'une CSC DC-AC bidirectionnelle constituée d’'un DAB

en cascade avec un pont en H.

1.4 Premier objectif : Fiabiliser et rendre réparable le PCA en
homogénéisant les composants de la CSC

1.4.1 Descriptions des sources de pannes

Prolonger la durée de vie de la CSC consiste avant tout a cerner les risques de
panne. La Figure 1-6 présente une estimation générale des sources de panne dans les
convertisseurs. La CSC n’échappant pas a la regle, puisqu’elle forme un convertisseur
indépendant, ce diagramme s’applique également a celle-ci. On peut voir sur ce
diagramme que les sources principales de pannes sont dans I'ordre, les condensateurs —
spécifiguement, les condensateurs électrochimiques —, le circuit imprimé et les
semiconducteurs — ici, les transistors —.

Les causes préférentielles de pannes sont tres différentes en fonction des
composants en cause : vieillissement (condensateurs électrochimiques), vibration (PCB),
cyclage thermique (PCB, transistors ...). Pour autant, si I'on en croit les analyses de
défaillance des constructeurs [39], le rapport entre le risque de panne des transistors et
celui des condensateurs électrochimiques (sans prendre en compte le vieillissement) est
de I'ordre de 1/250. En dehors des pannes dues au vieillissement, les condensateurs
électrochimiques n’ont pas une fiabilité proche de celle des transistors. En plus de cela, le
vieillissement de ces condensateurs est prématuré des lors qu’ils sont a proximité de
sources de chaleur [40, p. 8]. Il convient donc de les éloigner des sources de chaleur.
Idéalement, leur interconnexion sur le PCB est a faire via une soudure a la vague pour
éviter d’'endommager le composant.
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Figure 1-6: Distribution des défaillances par type de composants. Extrait de
« Economie circulaire en électronique de puissance : opportunité de la conception
Multi-cellulaire », par Boubakr Rahmani [13]

Dans le cadre des convertisseurs DC-AC industriel habituel, la présence de
condensateurs électrochimiques limite la durée de vie des convertisseurs, mais n’est pas
nécessairement un frein a la durée de vie du convertisseur si les condensateurs sont
surveillés pour remplacement préventif. Cependant, en multipliant les CSC pour
construire un PCA, on multiplie aussi le nombre de condensateurs électrochimiques
répartissant (a la place d’'un condensateur de grande valeur)|’effort de stockage d’énergie
sur un grand nombre de petits condensateurs électrochimiques. Ainsi I'inhomogénéité
que représente le condensateur chimique nécessaire au découplage de puissance impose
un co(t de maintenance important dans le cadre des PCA, car elle impose un entretien de
chaque CSC par remplacement des condensateurs électrochimiques tous les 8 a 10 ans
dans les meilleures conditions.

Nous avons choisi comme angle d’approche, pour contribuer a la fiabilité des PCA,
de séparer le stockage d’énergie nécessaire a la conversion DC-AC de la cellule. De cette
maniere, il est possible de rassembler les condensateurs en un point, plus accessible pour
maintenance et a plus basse température.

1.4.2 Rendre accessibles les condensateurs électrochimiques,

réduire les hétérogénéités des CSC
Dans le but de séparer le stockage électrochimique des CSC, nous avons établi
I’ensemble des possibilités qui s’offraient a nous. En effet, le découplage de puissance DC
et AC peut étre placé a 3 emplacements différents du PCA. Ces trois emplacements, repris
sur le Tableau 1-1, sont la sortie AC du PCA, le point milieu de la CSC (comme dans |’état
actuel) et, enfin, I’entrée DC du PCA. Chaque proposition de placement présente des
avantages et des inconvénients qui sont listés dans le tableau.



Le choix du stockage DC est selon nous le plus intéressant a explorer a courts
termes, car il maintient la forte généricité des PCA qui deviennent un ensemble de CSC et
de CSF (cellule standard de filtrage) tout en permettant d’avoir un espace de stockage
d’énergie accessible — ce qui est important puisque cet espace de stockage d’énergie reste
composé de condensateurs électrochimiques—. Toutefois, la CSF nécessite d’introduire un
filtre actif. Cela est donc discutable d’'un point de vue fiabilité mais est |e mal nécessaire
pour tenter de mieux appréhender la durabilité du convertisseur PCA. Cette démarche
s’'inscrit dans une perspective de maintenabilité et de réparabilité et nous ferons ici
I’hypothese que rendre le convertisseur plus réparable et plus facilement maintenable,
permetin fine de prolonger la durée d’usage et de réduire les impacts environnementaux
induits. La validation de cette hypothése nécessitera une étude comparative de I'analyse
de cycle de vie d’un ensemble de convertisseur du commerce et de convertisseur congu
selon la topologie PCA. Cette hypothése n’a pas été vérifié au cours de ce travail de these.
Nous nous contenterons de regarder I'impactde cette solution sur le rendement de la CSC
DC-AC ainsi constituée
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Tableau 1-1 : Tableau comparatif du positionnement du stockage d’énergie nécessaire
au découplage basse fréquence.

Lieu de | Représentation schématique Avantages / inconvénients
stockage
Source DC ———— . | +:Tres accessible

\bc csc [ Vac

- " | (remplacement a chaud)

+ : Travail au niveau de
tension de la CSC

+ : Mise en commun des
filtres pour les CSC paralleles

+ : Pas d’ondulations de
tensions au niveau des DAB

- : Puissance transférée par
les CSC fluctuante de bout en
bout

Répartie —
DC csc

sur les CSC —

~ —— | +:Indépendant de la source
/| +:Travail au niveau de la

tension de la CSC

- : Augmentation du risque de

défaillance lié au grand

nombre de condensateurs

- : Moins accessible car

distribué

- : présence d’ondulations de

tensions au niveau des DAB

Source AC — + : Assez accessible

DC csc [ Ac

- : ondulations de tensions au
niveau des DAB

- : Un stockage local d’appoint
sur les CSC nécessaires

Filtre
découplage

1.4.3 Filtrage actif, topologies
Apreés avoir décidé de la nouvelle position du stockage d’énergie capacitif, il nous
faut décider de la topologie de ce stockage. En effet contrairement au stockage au point
milieude la CSC, il n’est plus possible d’utiliser un espace de stockage d’énergie purement
capacitif, car la différence de potentiel sur la sortie du convertisseur ne saurait accepter
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de variation de tension— tout au moins pas pour n'importe quelle application — ce qui
conduirait a un surdimensionnement important du banc de condensateurs
électrochimique a associe. A titre d’exemple, pour alimenter une batterie ayant une
tolérance de 1% de courant a 100 Hz sur le courant de charge DC, il faudrait un filtre passe
bas du deuxieéme ordre de fréquence de résonance inférieur 10 Hz soit dizaines millifarads
et quelque dizaines millihenrys Henry.

[ Z 1
2 =001 = ¢ =|
LxC~——
* 74000
iAC iDC
>
L
AN
Source de courant
AC - VDC
100Hz C

Figure 1-7 : filtre passif entre une sources de courant —ici un convertisseur— et une
source de tension —par exemple une batterie—.

Il est donc nécessaire de passer d'un filtrage passif a un filtrage actif basse
fréquence, capable de fournir une puissance égale et opposée a la part alternative de la
puissance transmise par le PCA. La Figure 1-8 présente un schéma fonctionnel du PCA
associé a sa cellule standard de filtrage CSF accompagné d’une représentation temporelle
des tensions et courants aux bornes du convertisseur.
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Figure 1-8: Schéma de la CSC (PCA) avec son filtrage DC. Principales formes
d’ondes qualitatives des courants et tensions aux bornes d’'un PCA DC-AC avec
filtre basse fréquence actif coté DC.

Une recherche bibliographique a permis de sélectionner un ensemble de
topologies permettant de répondre au besoin de filtrage actif de la CSC. Parmi les action
qui ont permis une avancée sur cette thématique, il est a noter le contexte du Google
Littlebox Chalenge [41]-[44] qui a été tres prolifique sur la question du filtrage de la
fréquence du réseau basse tension dans le convertisseur DC-AC. Ce concours, proposant
de concevoir un convertisseur DC-AC a haute densité de puissance et haut rendement
(prés de 1 kW/L, 95% de rendement), nous a fortement aidé pour faire un état de I’art des
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topologies qui correspondaient le mieux au filtrage du PCA. Le Tableau 1-2 présente les
principales topologies proposées, leurs intéréts/atouts et leurs inconvénients. Pour des
raisons de standardisation nous avons choisit de travaillé sur le filtrage abaisseur (les
composants actifs sont les mémes que ceux utilisés sur la CSC).

Tableau 1-2 : Topologies de filtre actif basse fréquence coté DC.

Topologie Schémas Avantages / Inconvénients

Elévateur + : Mise en paralléele simple
+ : Faible nombre de composants

- : Tension de stockage plus élevé
v que la tension DC

- : Composants hétérogéenes par
rapport a la CSC (calibres en
tension)

- : Utilisation non optimale de
I’énergie stockée dans le

= condensateur (une part n’est pas
utilisable)

- : Pas de démarrage a chaud
(courant d’appel au démarrage
est important)

Abaisseur + : Possibilité d’utiliser les mémes
composants que la CSC (mémes
calibres en tension)

+ : Mise en parallele simple

+: Démarrage a chaud simplifié
+ : Utilisation de toute I'énergie
stockée dans le condensateur

possible

- : Structure abaisseuse : courant
important dans I'inductance
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« Stacked + : Trés haut rendement
Capacitors » . + : Peu de bruit CEM

‘ + : Possibilité d’utiliser les
composants de la CSC (optimal
avec des composants de plus
faible tension)

- : Mise en paralléle complexe

- : Nombre de composants élevé
- : Nécessite une alimentation de
guelques dizaines de milliwatts
pour maintenir la tension aux
bornes de C3

1.4.4 Question de recherche: optimisation d’un filtre actif dans
le cadre d’une CSC tres basse tension, colt en
performance d’une hausse de la fiabilité du PCA.

Apres avoir décidé d'un lieu de stockage et d’'une topologie, nous souhaitons
répondre alaquestion du co(t en performance de cette solution. Pour ce faire nous avons

besoin de connaitre I'augmentation des pertes qu’impliquera ce choix.

En effet, remplacer un filtre passif capacitif — dont les pertes sont en général faibles
et méme parfois négligeables — par un filtre actif, qui est en soi un convertisseur, implique
I"augmentation des pertes.

Dans la bibliographie étudiée, les filtres actifs sont en général mis en place pour
des applications onduleurs dont les niveaux de tension sont autour des 400V. Dans notre
cas, ce niveau de tension est autour de quelques dizaines de volt et il n’est pas certainque
ce qui était négligeable pour 400V le soit pour quelques dizaines de volt si on garde une
méme puissance utile délivrée par I'ensemble. En effet |a répartition des pertes dans les
composants du filtre pourra étre sérieusement modifiée par cette différence de cahier
des charges.

Aussi, pour évaluer le colit en performance de cette proposition, il nous faudra,
dans un premier temps, modéliser les pertes générées par le filtre. Dans un second temps,
cette connaissance nous permettra d’optimiser son fonctionnement en vue de réduire ces
pertes au minimum et enfin statuer sur I'intérét de cette approche.

Pour cela, dans le chapitre 2, nous nous concentrerons sur la modélisation des
pertes dans les composants passifs pour lesconvertisseurs basse tension. Vu que le cahier
des charges est donné puisqu’il correspond aux besoins d’un CSC existante, nous avons
opté pour une approche basée sur |I'usage au maximum des mémes composants que ceux
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de la CSC et I'effort d’optimisation s’est concentré sur les choix des inductances et de la
fréquence de découpage en concevant le filtre pour qu’il mette en ceuvre exclusivement
des composants disponibles en standard chez les constructeurs, produits en volumes et
optimisés pour certains fonctionnements. Dans le chapitre 3 nous utiliserons le modele
développé au chapitre 2 ainsi qu’un ensemble de modeles simples pour les composants
actifs pour proposer une optimisation de I’ensemble; fréquence de commutation,
amplitude des courants haute fréquence, valeur des inductances, dans le but de minimiser
les pertes du filtre. Ce travail permettra de conclure sur les conséquences du déplacement
de I’élément de stockage capacitif coté DC et d’en voir la viabilité d’'un point de vue de
I’efficacité.
1.5 Seconde question de recherche : évaluer les conséquences de

I'optimisation CEM conduite de mode différentiel sur le mode
commun

En plus de permettre la répartition de la charge de conversion sur plusieurs CSC,
la multiplication des transistors et des ordres de commande, imposé par I’approche PCA,
offre d'importants degrés de liberté. Ces degrés de liberté permettent de réduire besoins
en filtrage comme cela a été évoqué plus haut. Ainsi, la premiére, treés largement connue
qui est la répartition des ordres de commande sur la période de découpage dans les
structures entrelacées et multiniveaux, elle a fait I’objet de nombreux travaux et a prouvé
gue cette technique était de grand intérét en réduisant le besoin de filtrage différentiel.
Un impact moins connu du fonctionnent des PCA est la sensibilité de ces structures aux
courants de mode commun. Nous avons constaté sur un prototype réalisé au laboratoire
gue les plus grandes précautions devaient étre prises pour aborder ces courants de mode
commun. Dans la suite nous allons reprendre ces deux problématiques, mode différentiel
et mode commun, pour suggérer quelques leviers pour les gérer.

1.5.1 Des avantages importants pour le filtrage de I'ondulation
différentielle du courant AC

Les PCA composés de CSC DC-AC, lorsqu’elles sont connectées en série sur leurs

bornes AC peuvent étre commandés comme des convertisseurs multiniveaux entrelacés

[23], [36]. Le mode de commande entrelacé consiste a déphaser les ordres de commande

des CSCde maniere a équi-répartir leurs commutations sur la période de découpage. Ainsi

la forme de I'onde de tension aux bornes du PCA est un signal HF carré sous la forme de

XVm ax
N

marches d’amplitude 2 et de fréquence apparente N*fo.

La figure si dessous présente la tension a un instant aux bornes AC des 4 CSC d’un
PCA a commande entrelacée de type bipolaire.
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Figure 1-9: Tensions en sortie des CSC et du PCA avant le filtre de mode
différentiel. Comparaison entre la tension aux bornes d’'un PCA a commande
entrelacée et non entrelacée

Ces deux effets cumulés impliquent que la valeur des inductances de filtrage en
mode différentiel d’'un convertisseur PCA dont les lois de commande sont entrelacées
peut étre réduite d’un facteur N> =N étant le nombre de CSC en série—.

Dans cette optique nous avons produit des démonstrateurs. Ces PCA, capables
d’une conversion de 40Vpc vers 230Vac grace a 12 cellules, ont su démontrer la réduction
de courant de mode différentiel [36].

Cependant, des mesures dans un cadre normatif ont permis de déceler que ces
architectures de conversion, associées a des commandes entrelacées, généraient des
perturbations conduites importantes. En analysant les résultats des tests normatifs, il a
été mis en évidence que des courants de mode commun trés importants étaient produits
lorsque le convertisseur PCA fonctionnait en commande entrelacée — c’est-a-dire, lorsque
les ordres de commande sont déphasés de maniére a diminuer I'amplitude des courant
de mode différentiel-. Nous allons détailler ce constat dans la suite.
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1.5.2 Une génération problématigue de courant de mode

commun
Les mesures normatives réalisées au laboratoire PHELINE sont présentées Figure
1-10. Elles montrent que le prototype de PCA, commandé en mode entrelacé, ne répond
pas aux normes d’émissivités (EN55022). En effet, ces relevés montrent un dépassement
des limites de la norme utilisée de plus de 30 dB (soit des perturbations conduites
d’amplitudes jusqu’a 32 fois supérieures a la norme)
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Figure 1-10 : Mesures CEM effectuées sur un convertisseur PCA DC-ACa 12 cellules
(6 niveaux d’entrelacement), sans filtre de mode commun. En bleu et rouge les
mesures des courants HF sur les deux résistances du RSIL.
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Figure 1-11 : Mesures CEM effectuées c6té AC sur un convertisseur PCA DC-AC a 12
cellules (6 niveaux d’entrelacement), avec filtre de mode commun basse fréquence. En
rouge et bleu les mesures des courants sur les deux résistances du RSIL.

Une mesure avec un filtre de mode commun de tres grande valeur (et de trés grand
volume) —Figure 1-11—a permis de réduire le bruit mesuré de maniere importante. Cela a
permis de mettre en évidence que l'usage des PCA en mode entrelacés. Bien que trés
efficace pour réduire les besoins de filtrage nécessaires en mode différentiel, la méthode
d’entrelacement impose des efforts importants pour réduire le bruit en mode commun.

.

Figure 1-12 : Photographie d’un PCA avec son filtre de mode commun — environ
20% du volume —
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Ici débute notre seconde question de recherche. Quelles sont les raisons de
I’apparition de ces courants de mode commun de fortes amplitudes lors de |'usage des
convertisseurs PCA en optimisant la commande de maniére a réduire les courants de
mode différentiel ?

Ce sera |'objet du chapitre 4 ou, grace a une modélisation haute fréquence simple
de la CSC puis du PCA, nous serons en mesure de comprendre et d’estimer I'amplitude de
ce phénomeéne. Ensuite grace a notre compréhension de I'implication de chaque CSC et
de chague commutation dans ces courant de mode commun, nous serons en mesure dans
le chapitre 5 de proposer une méthode qui, par la commande, limitera de facon drastique
les courants de mode commun sans augmenter les besoins de filtrage de mode
différentiel par rapport a |’état de I’art.

Ces contributions permettront de mettre en avant des atouts des structures PCA
qui apportent la possibilité de réduire a la fois fortement les besoins de filtrages pour les
modes différentiel et commun, dans une perspective de systématisation et
d’automatisation des moyens de filtrage ouvre des perspectives intéressantes vis-a-vis
des prix de revient des PCA DC/AC par rapport a leur homologue a 3 niveaux. Et qui, par
ailleurs, par leur modularité, offrent des atouts vis-a-vis de la circularité (standardisation,
réparabilité, maintenabilité).

1.6 Conclusion
Cette these s'inscrit dans le cadre d’'une volonté d'orienter la production des
convertisseurs en électronique de puissance vers une plus grande circularité pour réduire
I’empreinte environnementale de cette technologie.

L’'un des leviers de I'amélioration du cycle de vie est la longévité des appareils. En
effet si on ne considére pas seulement I'empreinte CO2, une part importante du co(t
écologique de ces dispositifs se concentre a la production et la mise en décharge des
produits.

Pour augmenter la longévité des convertisseurs, nous misons sur leur
maintenabilité — réparabilité, fiabilité —. Pour ce faire nous proposons une standardisation
forte des composants et processus de fabrication grace au concept de convertisseur
multicellulaire. Cette standardisation permettra de rendre plus réparables et réutilisables
des parties génériques de convertisseur, les cellules standard de conversion, les filtres
associés.

Cependant la topologie multicellulaire implique une démultiplication des
composants dans le convertisseur. Cette multiplication du nombre de composants de
taille réduite implique un co(t de production plus élevé au premier abord, et surtout peut
induire une réduction de fiabilité —augmentation du risque de défaillance prématurée —.

Dans le but d’augmenter la fiabilité, nous souhaitons extraire de la CSC son
systeme de stockage d’énergie capacitif qui est le facteur principal de défaillance (en
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vieillissement comme en défaillance prématuré). De solutions doivent donc étre
proposées pour relocaliser ce stockage et I'impact de ces solutions sur le rendement de la
cellule doit étre étudié pour garantir un bénéfice.

L'autre levier pour plus de circularité est la standardisation des éléments
constituant un convertisseur. Dans cette quéte de plus de standardisation I’approche PCA
présente des atouts importants. En revanche l'analyse du fonctionnement de
convertisseurs développés sur le principe des PCA ont fait apparaitre des avantages et des
inconvénients sur les besoins en filtrage CEM. Cela a été mis en évidence sur un
démonstrateur congu en 2020 qui a permis de constater de forts niveaux de bruit
électromagnétique émis par ce PCA DC/AC a commande entrelacée. En rester 13 aurait
nécessité de mettre en ceuvre un filtre de mode commun dont la taille aurait ruiné tout
espoir de voir la technologie PCA s’'imposer et par la méme la possibilité de standardiser
la conception de convertisseurs grace a la mise en série et en paralléle de CSC.

Ce travail de these sera présenté sous la forme de quatre chapitres.

Dans le chapitre 2: Nous présenterons un modele et une méthode de
caractérisation permettant d’évaluer les pertes dans les composants passifs dans le cadre
des convertisseurs tres basse tension. Le travail de modélisation sera basé sur une
approche expérimentale, a partir de composants dit « sur étagére » afin de garantir a ce
travail une certaine généricité.

Dans le chapitre 3 : Nous ajouterons a ce modéle, un ensemble de modeles simples
pour évaluer les pertes dans les composants actifs. Nous proposerons alors d’évaluer cet
ensemble de modeles pour |'optimisation d’un convertisseur en pont en H. Puis, nous
utiliserons cet outil d’optimisation pour conclure sur laréduction minimum de rendement
lors du remplacement des condensateurs électrochimiques des CSC par des filtres actifs

coté DC du PCA.

Dans le chapitre 4 : nous proposerons une modélisation haute fréquence de la CSC
qui permettra d’identifier, en la généralisant au PCA, les causes du niveau de bruit de
mode commun mesuré lors des essais sur la plateforme PHELINE.

Dans le chapitre 5 : forts de notre compréhension des interactions entre les CSC
provoquant la génération de courant de mode commun, nous remarquerons un ensemble
de symétries qui nous permettront, en les exploitant, de provoquer un recyclage forcé de
ses courants réduisant ainsi I’'amplitude du courant de mode commun émis par le PCA.
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Chapitre 2 : Modélisation et caractérisationfréquentielle des inductances

2.1Introduction
Dans le but de limiter le stockage capacitif des convertisseurs DC-AC
multicellulaires, le principe d’'un filtrage actif reporté coté source DC du convertisseur
multicellulaire type PCA a été présenté dans le chapitre 1.

L'intérét d’écarter le stockage d’énergie du point milieu des convertisseurs
multicellulaires ayant été traité dans le chapitre 1, le colt, en ce qui concerne le
rendement, d’une solution de report de ce stockage sur la source DC du convertisseur
grace a l'utilisation d’un filtre actif reste a traiter. Pour cela, une modélisation compleéte
du filtre actif est nécessaire afin mener a bien I’évaluation du rapport colt-bénéfice de
cette opération.

Préalablement a une modélisation compléte des pertes d’un filtre actif ou d'un
convertisseur, il est nécessaire de comprendre et de modéliser individuellement leurs
sources.

L'usage des filtres actifs basse fréquence — parfois appelé découpleur de pulsation
réseau — est déja fortement documentée pour des applications réseau [1], [2]. Dans la
condition d’un usage a tension réseau—230 Vac —, I'usage de commandes a commutation
ZVS est pronée [3], [4]. L'obtention des conditions de commutation douce se fait alors soit
directement au travers du filtre de mode différentiel [5], soit par un circuit d’aide a la
commutation [4], [6]. Du point de vue de la modélisation des pertes, le fonctionnement
en commutation douce présente I'avantage de ne pas avoir a modéliser les pertes par
commutation qui peuvent étre négligées aussi longtemps que les conditions de ZVS sont
assurées.

Dans le cadre de la conversion basse tension, la forte amplitude des courants, les
fréquences de commutation plus élevées, tendent a rendre peu fiable I'usage des outils
de calcul proposés par les fabricants de composants magnétiques. De plus, le fort niveau
technologique des composant magnétite poussent les constructeurs a rester vague sur
leurs caractéristiques/processus de fabrication.

Nous proposons alors d’effectuer une étape préalable de modélisation et de
caractérisation des composants bobinés — sur étagere—afind’établir un modele de pertes
adapté a nos besoins.
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2.2Modéles de pertes

2.2.1 Conditions d’utilisation du modeéle

Dans beaucoup d’applications d’électronique de puissance, les inductances
subissent des courants de type dents-de-scie avec composante continue. C’est-a-dire
gu’ils sont formés par un courant continu ou basse fréquence (50 ~ 100 Hz), auquel
s’additionne un courant haute fréquence dO au découpage du convertisseur. L’un des
grands défis de la modélisation proposée ici est la prise en compte de ces deux
caractéristiques du fonctionnement. En effet, la forte variation dans le temps des points
de fonctionnement d’un convertisseur, particulierement dans les onduleurs et les
redresseurs, complexifie I'usage des outils de simulation temporelle. Il est en effet
colteux de combiner des simulations sur des temps longs (20 ms), une forte discrétisation
aux instants de commutations (1 ns) et une grande précision des modéles.

Par ailleurs, les modéles disponibles permettant d’évaluer les performances des
composants magnétiques, sont, soit peu précis, soit difficiles d’'usage. Cela est encore plus
vrai pour les composants récents disponibles chez les fabricants pour lesquels les
technologies de matériaux ne sont pas indiquées et qui sont optimisés, selon les critéeres
du fabricant, pour des applicatifs ciblés.

On sait que les pertes dans les composants magnétiques sont dépendantes de la
fréquence et de I'amplitude des grandeurs électriques appliquées. Beaucoup utilisent,
lors de la conception des composants, des modéles tels que celui de Steinmetz pour les
pertes par hystérésis et par courant induit dans le matériau magnétique et, par exemple,
Dowell pour les effets de peau et de proximité dans les conducteurs pour des résultats
plus ou moins précis. Pour étre exploitable, ces modéles nécessitent une connaissance
précise de la conception du composant. lls ne peuvent donc pas étre utilisés pour
déterminer, a postériori, les pertes en fonctionnement des composants sur étagére car
ces informations ne sont, en général, pas disponibles.

Afin de contourner ce probléme, nous allons, dans la suite, développer un modele
qui s’appuie sur une caractérisation du composant dans des conditions de fonctionnent
représentatives de son fonctionnement dans la structure finale. A 'image du modéle de
Steinmetz [7], le modele proposé consiste a supposer la dépendance des pertes a la
fréquence de I’événement qui les engendre et a supposer que dans la zone de linéarité
des composants le théoreme de superposition s’applique et donc que les pertes a chaque
fréquence s’additionnent. La modélisation des pertes se fait donc par une résistance
équivalente dont lavaleur dépend de I’harmonique du courant considéré. La modélisation
de I'ensemble des pertes créées par toutes les harmoniques du courant revient a sommer
les pertes engendrées par chaque harmonique.

L'usage de ce modele est donc limité au composant magnétique subissant des
variations importantes de courant haute fréquence tout en restant hors de la zone de
saturation du composant. Lesfréquences de commutation considérées parle modéle sont
comprises entre 20 kHz et 700 kHz pour des harmoniques allant jusqu’a 3 MHz. Les
courant appliqués restent inférieursa la valeur de saturation a 10% du circuit magnétique,
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c’est-a-dire que le courant provoque une variation inférieure a 10% de I'inductance du
composant bobiné.

2.2.2 Méthode de calcul des pertes

Considérons la puissance efficace liée au passage du courant dans une résistance.
Celle-ci est égale a la puissance moyenne, car dans ce cas, il n’existe pas de composante
réactive. Ainsi, dans un premier temps nous rappellerons que dans le domaine temporel,
dans le cas d’une résistance, définir les puissances instantanée et efficace revienta (2-1),
et (2-2). Dans une structuration habituelle, on ne considére qu’une résistance constante
dans le temps R(t) = Ro. Cependant, dans le cadre des résistances parasites, cette
considération est loin d’étre réaliste. Il faut alors considérer R(t) comme une variable
mathématique évoluant en fonction du temps.

PO =U® *1() 2-1)

Peff = Ueff *Ieff =< PIRDC > (2-2)

La puissance dissipée par une résistance au cours d'un évenement correspond
toujours a la puissance moyenne sur la durée de I'événement. Pour considérer la
puissance dans le domaine fréquentiel, il faut I’évaluer comme le produit de convolution
du courant par la tension aux bornes du composant résistif (2-3). On peut alors définir la
résistance fréquentielle "R(f)" pour f positif tel que V(f) = (T * R)(f). Ainsi, par définition
du produit de convolution discret, le développement fréquentiel de la puissance s’écrit
(2-4).

Enfin, en ne considérant que la puissance moyenne, on obtient (2-5) grace au
principe de symétrie de la transformée de Fourier appliquée aux signaux sinusoidaux,
1(—f) est le conjugué de I(f). Ce qui revient a considérer la somme indépendante des
pertes associées a chaque fréquence harmonique du courant appliquée a une résistance.

P(f) = 1(f) ® V(f) (2-3)
N
Pn+0) = > I((n-wf).(LR)(x ) (2-4)
k=-N
N
P(0) =< P, >= ) [itle O*.R(.D) (2-5)
k=0

Cette méthode de calcul de complexité "N" ne calcule que la puissance absorbée
par la résistance rendant peu colteux le calcul dans le domaine fréquentiel.

Les conditions pour utiliser cette formulation mathématique sont alors: la
connaissance du courant traversant le composant dans le domaine fréquentiel. Ainsi que
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la représentation fréquentielle de la résistance équivalente permettant le calcul des
pertes par superposition de I’effet de chaque harmonique du courant.

2.3Calcul des formes d’onde dans le domaine fréquentiel

Pour obtenir le spectre du courant traversant un composant magnétique, il faut
débuter par sa construction. Dans une inductance, le courant correspond a l'intégrale de
I’onde de tension appliquée a I'inductance. La commande du convertisseur détermine les
instants de commutation des interrupteurs et on supposera qu’elle impose a l'inductance
un signal en forme de créneaux de tension. Dans le cadre de controles simples et
déterministes, il est aisé de connaitre théoriquement les instants de commutation et donc
I'onde de tension appliquée aux inductances. Ainsi, en négligeant les phénomenes
parasites, on peut supposer une évolution asymptotique du courant entre deux instants
de commutation. L’évolution temporelle du courant tel que décrit a la Figure 2-1 peut
étre vue comme une succession de rampes.

Pour décrire dans le domaine fréquentiel ce signal temporel, il est possible
d’utiliser la transformée de Laplace [8]. En utilisant "s" comme opérateur de Laplace, la
transformée de Laplace d'une rampe finie se décrit selon I’équation (2-6). OU A(t) est la
valeur du signal a I'instant "t". Les instants "t«" représentent les instants de commutation.
Ons’accorde sur I'approximation que les domaines fréquentiels et de Laplace sont liés par
s = jwyn pour n # 0. Pour décrire le spectre du courant, cela revient donc a sommer
pour chaque fréquence I'ensemble des rampes (2-6)(2-7). La complexité de I’algorithme
est alors Ncom™*h, avec Ncom le nombre de commutations durant la période et h le nombre
d’harmoniques calculées. Le résultat de cette transformée a effectuer sur le signal (Figure
2-1) est présenté a la Figure 2-2. Ony voit le fondamental a 50 Hz d’amplitude 1 A, puis la
fréquence de commutation étalée autour de 1kHz dans cet exemple (commande par
hystérésis).

L’équivalence entre le courant créte et le courant efficace, permettant de calculer
la puissance efficace, est rappelée en (2-8) selon le théoréeme de Parseval.

A, —A 06
Rampe(k, s) = (tk(ik11—) ™) its")z (e~ tksS — @~ ti+1+s) (2-6)
_ 2 & (2-7)
R =2 Rampe(hjuym)
k=0
. 1) . .
I(f) = i/(; ;1(0) = 1,(0); (2-8)
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i(A)

5 . . . . . . . . .
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
t(s)

Figure 2-1 : forme temporelle d’une onde de courant, 1 ampére créte 50Hz et 0.1A
créte d’ondulation de courant dont la fréquence de commutation moyenne est

proche de 1kHz obtenue via une commande par hystérésis. Ce signal est constitué
d’une suite de rampes.

10°

amplitude créte [A]

102 108
fréquence [HZ]

Figure 2-2 : Représentation fréquentielle de I’onde de courant de la Figure 1-2

2.4Modéle et caractérisation des composants bobinés

2.4.1 Traitement des données fournisseurs
Bien que peu exhaustifs, les documents de spécification fournis par les fabricants
de composants sont souvent les seuls outils mis a la disposition de I'ingénieur. Ces
documents apportent I'ensemble des caractéristiques que le fabricant garantit a son
composant. lls sont parfois accompagnés de modeles a |'usage de simulateurs temporel
(model Spice). Toutefois, ces données sont peu fiables pour I'évaluation des pertes et les
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fabricants proposent des calculateurs en ligne offrant I’estimation de celles-ci dans des
conditions simples [9], [10]. Ces estimateurs sont pourtant limités aux faibles amplitudes
de courant et a des fréquences relativement basses. Les méthodes de calcul ne sont pas
précisées et les limites de I’estimation ne sont pas indiquées.

Comme nous allons le voir, les Datasheets offrent pour autant des informations
indirectes sur les choix d’optimisation des fabricants. Il est possible de déceler des
tendances quant a I’évolution des caractéristiques principales et sur les compromis a
I'origine de chaque série.

Nous allons commencer par extraire les données fournies par le constructeur pour
obtenir des tendances de conception de 3 familles de composant. Les familles choisies
pour ce travail sont les familles MSS-1210, MSS1260 et XGL6060 du constructeur
Coilcraft®. Ces familles ont été choisi pour leurs volumes et I’amplitude des valeurs
disponibles.

a. Evolution des seuils de saturations

L’'une des caractéristiques importantes pour I'ingénieur dans le dimensionnement
d’une inductance est la connaissance de son courant de saturation. Celui-ci correspond
au seuil a partir duquel une variation du courant provoque une variation significative de
I'inductance. Cette caractéristique, la saturation, est plus ou moins marquée en fonction
des matériaux, des fréquences et de la forme des ondes appliquées. Certainesinductances
présentent une saturation dure et voient leur valeur s’écrouler littéralement a partir d'un
seuil. D’autres, telles que celles qui vont nous intéresser dans ce chapitre, ont une
caractéristique de saturation plus douce. La valeur d’inductance diminue alors lentement
avec I'augmentation du courant.

Dans le but de comparer des composants dont les caractéristiques de saturation
du noyau magnétique sont tres différentes, le terme de courant de saturation sera, pour
la suite de cette thése, défini comme le courant continue provoquant une réduction de
10% de la valeur de 'inductance.

A titre d’exemple nous allons travailler avec trois séries d’inductances dont les
caractéristiques sont présentées Tableau 3. Une photographie d’une sélection de valeur
est proposée a la Figure 2-4. La Figure 2-3 présente I’évolution du seuil de saturation en
fonction de I'inductance propre pour ces trois séries d’'inductances. Pour chacun de ces
composants, on peut calculer les densités d’énergies massiques et volumiques selon (2-9)
et (2-10). Cette évolution est représentée sur cette méme figure.

On peut remarquer que ces séries sont concues de fagon a maintenir constante la
densité d’énergie maximal. Ainsi lorsqu’un ingénieur effectue le prédimensionnement, il
le fait en fonction du courant et de la valeur d’inductance requise, Le volume (dépendant
de la série) découle de ces contraintes.
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Ce prédimensionnement n’est bien entendu pas suffisant, car il ne rend
aucunement compte des conditions de fonctionnement du composant, tel que les pertes
dues au noyau magnétique ou au bobinage.

12

Ey =L x 25—];; (2-9)
12

Ev =L x 3 (2-10)
2v

Tableau 3 : Caractéristiques des 3 familles de composants utilisées, extrait de la
documentation constructeur [11]-[13]

Manufacturer 3 . Inductor Value DC Resistor Range Frequency Range
Reference Volume (Mmm-) Weight (g) Range (uH) (mQ) (MHz)
MSS1210 1353 5.1-6.2 10-10,000 14-7390 4-0.2
MSS1260 777 2.8-3.3 1-1000 5.8-1295 >10-0.6
XGL6060 274 1.41-1.56 0.22-47 1.1-97 50-2
stored energy energy density

Isa‘ 10% for 3 inductor series

10% of inductance decrease 10% of inductance decrease
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Figure 2-3 : Données issues de la fiche technique des composants [11]-[13]. De
gauche a droite : le courant de saturation, |'énergie stockée a saturation « 10% »,
la densité d’énergie a saturation pour les trois séries de composants magnétiques.
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Figure 2-4: Photographie d'une sélection de valeurs parmi les 3 séries
d’inductances.

L’évolution de I'inductance d’un bobinage sur noyau magnétique dépend du carré
du nombre de tours, ainsi que de la réluctance magnétique du circuit magnétique (2-11).
La Figure 2-3 confirme que dans une méme série, le constructeur, pour obtenir les
différentes valeurs d’inductance, fait varier le nombre de tours sans faire varier la
perméabilité du circuit magnétique. En effet I'inductance évolue avec le carré du nombre
de tours (2-11) quand le courant de saturation diminue linéairement (2-12), le tout sans
variation de la densité d’énergie stocké (2-13).

NZ
L=— -
- (2-11)
ERBSClt
ot = (2-12)
R+ B,

b. Evolution des résistances DC

Les informations fournies par les fabricants de composants magnétiques
comprennent essentiellement les courants de saturation et les résistances en continu
(Ro). Cette résistance Ro permet en général une premiére évaluation des pertes associées
au composant. Toutefois, cette donnée ne représente que la résistance du bobinage de
cuivre et n"apporte pas d’information sur les pertes du noyau magnétique. En effet, elle
apporte seulement des informations sur les pertes en lien avec le courant basse fréquence
traversant le bobinage. Cette valeur ne permet donc que de minimiser les pertes dues au
passage du courant dans le composant magnétique.

La Figure 2-4 représente la résistance DC des trois séries considérées (Tableau 3).

35



En remarquant la caractéristique affine du rapport entre R, et L dans la
représentation bi-logarithmique, on peut représenter R, selon I’équation (2-14) de pente
Pdc et d’origine Kqc sur la Figure 2-4. Ce modele mathématique est représenté par des
lignes continues reliant les valeurs calculées identifiées par des points sur le graphique et
comparés aux valeurs données par les constructeurs identifiés par des « x » sur le

graphique.
, RDD for 3 inductor series
10 T T T
MSS1210
MSS1260
XGL6060
10-1 L
z
= 107
o
o
,//<'
103 £ E
10-4 1 L L
107! 10° 10’ 102 10°
L [uH]
Figure 2-4 : Résistances extraites de la documentation du constructeur
superposées au modeéle mathématique pour différentes valeurs de L

Puisque I’évolution de "Ro" dans la représentation logarithmique (Figure 2-4) est
affine, on peut dire que "Ro" évolue selon un exposant de lavaleur de L comme le propose
le modele (2-14). Les parametres "Kpc" et "Ppc" sont donc obtenus par ajustement du
modele afin qu’ils collent aux valeurs de résistances indiquées par le constructeur. Le
Tableau 4 montre que la résistance évolue selon un ordre proche de 1. On peut en
conclure que le fabricant utilise toujours au maximum de la fenétre d’enroulement
disponible, faisant évoluer la surface du conducteur en opposition du nombre de tours.

Toutefois, on constate que ce modele, s’il est précis pour les valeurs d’inductances
moyennes et hautes, il est moins précis pour les faibles valeurs. Cela peut étre di aux
phénomeénes de foisonnement qui se dégrade pour les faibles valeurs d’inductance
(incapacité du fabriquant a remplir la fenétre d’enroulement). Pour autant, ce modéle
simple reste exploitable sur une large plage de valeurs de composant.

Les valeurs utilisées pour paramétrer ce modele sont présentées Tableau 4

Ro(L) = Ky, * (LAO)PdC (2-14)
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Tableau 4 : Paramétres du modele mathématique pour Ro

Inductor Series MSS1210 MSS1260 XGL6060
Volume (mm3) 1353 777 274
Kpc 430 700 710

Ry = Kpc * LFpc

Ppe 0.915 0.915 0.915

2.4.2 Mesures des résistances séries équivalentes

a. Méthode de mesure

En mesurant le déphasage et I'amplitude du courant résultant d’'une onde
sinusoidale de tension aux bornes d’'un composant, I'analyseur d'impédance détermine
I'impédance de celui-ci en fonction de la fréquence. Cette mesure est effectuée pour un
ensemble de signaux sinusoidaux répartis dans les limites de I'appareil, icide 20Hz a 120
MHz. L’analyseur d’'impédance utilisé durant ce travail est le E4990A de KEYSIGHT. Cet
appareilimpose unsignal sinusoidal dont I'amplitude de courant ne dépasse pas quelques
milliamperes.

Un ensemble de composants pris dans chacune des séries présentées au Tableau
3 a été caractérisé grace a I’analyseur d’'impédance. Ces mesures ont permis d’extraire la
valeur de la résistance Ri(f). Les résistances ainsi extraites permettent de tracer
I’évolution de Rir en fonction de la fréquence (en bleu sur la Figure 2-5).

b. Evaluation du modeéle par série de composants
Aux vues des mesures effectuées, un modele de la résistance de I'inductance peut
étre proposé. Il s’appuie sur le modele de Ro décrit en (0) et sur la résistance Rir, décrite
ci-apres, permettant de décrire I’évolution de la résistance en fonction de la fréquence.

La Figure 2-5 présente I’évolution de la résistance de série équivalente pour des
inductances de la série MSS1210 préalablement présentée. Si la résistance équivalente
n'avait été que dépendante des pertes dans le bobinage, la résistance R aurait évolué
selon la racine carrée de la fréquence, en fonction de I'effet de peau et de I'effet de
proximité [14]. Or, sur la Figure 2-5 on constate que ce n’est pasle cas. Enaccord avec les
modeles dérivés de Steinmetz [15], on constate que la résistance série équivalente Ry
évolue en fonction de la fréquence avec une puissance comprise entre 1 et 2.

L’évolution de la résistance en fonction de la fréquence est donc la somme d’une
constante (Ro) et d'une fonction affine (Rir). Rir peut alors s’écrire selon I’équation (2-15)
avec deux parametres supplémentaires Klir et Plr. Ainsi le modeéle est régi par les quatre
parametres : Koc, Poc, Kir, Pir. Sur la Figure 2-5, les courbes en bleu représentent les
modeles mathématiques paramétrés selon les valeurs données dans le Tableau 5.
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L 2-15
R, (f,1) = = * Ky s fPo (2:49)

0

Résistances séries mesurées par un analyseur d'impédance
série MSS1210
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Figure 2-5 : Résistances séries mesurées en petits signaux par un analyseur
d’'impédance sur plusieurs composants de la série MSS1210. Comparaison au

modele équivalent proposé.

Tableau 5 : Parameétres du modéle de résistances séries

Inductor Series MSS1210 MSS1260 XGL6060
Volume (mm3) 1353 777 274
1Poc K 430 700 710
Ry = Kpc*——
Ly P, 0.915 0.915 0.915
L 0.210 0.88 0.0003
_ p
er—L_*Klr*flr
0 Py, 1.5 1.55 1.9

Apres cette série de mesures, un premier modele de résistance a été développé.
Ce modele est suffisant pour un usage des inductances pour des signaux HF de faible
amplitude. En effet, il sous-estime les pertes hautes fréquences du composant bobiné, car

il ne prend pas en compte les pertes magnétiques.
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Afin de prendre en compte les pertes magnétiques, I'étape suivante consiste a
faire une mesure directe des pertes dans les inductances dans des conditions proches de
leur usage réel pour en tirer un modele de pertes plus fin.

Nous verrons alors que les pertes calculées en utilisant ce modéle sont proches
des résultats proposés par les simulateurs intégrés des constructeurs [9] (voir Figure 2-8).
Ces pertes sont tres éloignées des pertes dans des conditions réelles.

2.4.3 Caractérisation par mesure de pertes en condition
d’usage

Vu que les données présentées par le constructeur sont insuffisantes pour choisir
le meilleur composant pour une application donnée, des travaux supplémentaires doivent
étre conduits pour déterminer la valeur de la résistance équivalente permettant de
modéliser les pertes dans une inductance dans les conditions d’utilisation normale de ce
composant. Nous avons vu que la caractérisation par impédancemétrie n’offre qu’une
valeur de cette résistance équivalente pour un usage petit signal. Pourtant, en
électronique de puissance, les inductances sont en général soumises a des signaux de
forte amplitude pouvant de plus inclure une composante continue éloignant fortement le
comportement de I'inductance vue en cas petits signaux. Dans un premier temps, nous
allons définir une onde de courant classique pour une application dans le cadre de
I’électronique de puissance. Puis nous présenterons la méthode de mesure et le banc
d’essai permettant la caractérisation des pertes. Enfin nous compléterons le modele
petits signaux pour proposer un modele intégrant les informations issues de cette
caractérisation.

a. Définition du signal appliqué a I'inducteur

Pour définir une forme d'onde standard des applications d’électronique de
puissance, nous allons considérer un fonctionnement en régime établi. Dans ce cas, il n’y
a pas d’évolution du courant moyen entre deux périodes de commutation, c’est-a-dire
gue la tension moyenne aux bornes du composant bobiné sur une période de découpage
est nulle. Cette tension comprend en général deux niveaux sur une période de découpage.
Un premier niveau de valeur positive, un deuxieme de valeur négative, le tout avec un
rapport cyclique tel que la tension moyenne est nulle. L’'onde de courant, intégrale de
I’'onde de tension, a alors la forme d’un triangle ou d’'une dent de scie. Cette dent de scie
est d’'amplitude et de fréquence trés variable selon le convertisseur et présente un
décalage par rapport au zéro, soit constant dans le cas d'un hacheur, soit suffisamment
basse fréquence dans le cas d’'un onduleur pour gu’il puisse étre considéré comme
continu a I’échelle de quelques commutations.

Le dispositif de caractérisation doit donc recréer des signaux conformes a cette
description et permettre de faire varier les parametres influant sur les pertes dans
I'inductance. La Figure 2-6 présente les formes d’ondes auxquelles sera soumise
I'inductance. On voit que, compte tenu des réversibilitésen courant et en tension, un pont
complet devra étre utilisé pour imposer les niveaux de tension positive et négative
nécessaires pour générer ces formes d’ondes en tension et en courant. Par ailleurs, afin
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de simplifier I’extraction des pertes dans |'inductance, il a été choisi de ne faire débiter ce
pont complet que sur I'inductance de sorte que la puissance moyenne absorbée par le
montage ne représente principalement que les pertes dans celui-ci. A ce titre, afin de
limiter les pertes dans les transistors du pont complet, I'amplitude du courant HF sera
choisie de sorte a garantir un fonctionnement en ZVS, quelle que soit la valeur moyenne
du courant. D’ou la nécessité d’une inversion du courant pour chaque commutation. Cette
contrainte est limitante, car elle lie I'amplitude minimale du courant HF avec la valeur
moyenne du courant, ce qui n’est pas représentatif de tous les cas de fonctionnement.
Toutefois elle permet de réduire fortement la dépendance a la fréquence des pertes dans
les transistors en permettant des commutations sans pertes et est représentative des
conditions de fonctionnement envisagées pour notre application.

Les parameétres connus pour affecter les pertes dans I'inductance sont la fréquence
de commutation, I"'amplitude du courant HF, la valeur du courant continu traversant
I'inductance, mais aussi le dispositif qui va imposer ces grandeurs.

Les fréquences de commutation considérées couvrent la plage des usages
habituels des composants, caractérisés soit entre 10 et 700kHz. Il en va de méme pour les
amplitudes et les valeurs moyennes des courants. L’ensemble de ces valeurs pouvant étre
retrouvées dans le Tableau 6.

Période

< >

<>
Modulation
Vooiice =50%

Amplitude
HF

Biais DC

Figure 2-6 : Représentation des ondes de tension et de courant appliquées lors de
la caractérisation

Tableau 6 : Limites des ondes de courant imposées aux inductances par le banc de
caractérisation.

Minimum

Maximum

Fréguence de commutation

10 [kHz]

~700 [kHz]
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Amplitude du courant alternatif (HF) 0.5 [A] 10 [A]

Valeur du courant continu 0 [A] < Ac/2

Modulation 50%

b. Présentation du banc d’essai
Le banc d’essai a été congu pour générer les ondes de courant nécessaires a la
caractérisation et a la mesure des pertes. La Figure 2-7 présente un schéma du banc de
caractérisation proposé pour cette mesure. De gauche a droite, on y trouve :

- Une source de tension contrélée, celle-ci permet de définir la tension
commutée et donc de faire varier la pente des courants et ainsi de fixer un
couple amplitude/fréquence pour le courant HF.

- La tension délivrée par la source de tension est filtrée par un filtre LC
permettant de stabiliser la tension - les alimentations régulées ayant des
difficultés aux faibles puissances -.

- Une mesure de courant suivie d’'un filtre passe-bas de trés grande dimension,
100cm3, de maniére a en réduire les résistances parasites. — les chutes de
tension sont alors négligeables —

- Une mesure de tension a I’entrée.

- Un hacheur 4 quadrants

- Le composant magnétique en cours de caractérisation aux sorties du hacheur.

L’énergie nécessaire a la charge des grilles des transistors est fournie par une
alimentation secondaire de maniere a ne pas fausser la mesure des pertes. Ainsi, grace
aux commutations douces (ZVS) limitant au maximum les pertes par commutation sur la
ligne de puissance, seule persistes les pertes induites par les résistances internes des
transistors, connecteurs et cables dont la variation de résistance est faible avec la
fréquence. R, = Ry (f)

Le courant traversant l'inductance est mesuré a |'aide d’une pince de mesure
active (TCP305A), ce qui permet de vérifier I'amplitude du courant HF, sa fréquence, ainsi
gue |'offset de courant. L’offset de courant étant difficile a calibrer sur I’'ensemble « sonde
— oscilloscope », pour s’assurer de I'absence d’offset, on peut jouer sur celui-ci jusqu’a
stabiliser au niveau minimum les pertes pour chaque signaux AC.
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Figure 2-7 : Schéma du banc de caractérisation.

La puissance mesurée en entrée est fortement filtrée permettant de mesurer les
pertes moyennes dans le banc sans que ni le filtre ni la forte variabilité des pertes ne

viennent amoindrir la qualité des mesures. Le filtre utilisé est composé :

D’inductances de 2mH de grand volume dont la résistance DC est inférieure
a 1 mQ montées sur noyau en E de 80X80 mm? de section 20X20 mm?,

De condensateurs film de série FFV3 —100uF — 100V dont la résistance DC
est de 0.55 mQ

Les transistors ont une résistance interne a |’état passant de 7mQa 25° (10
mQ a 75°)

La résistance totale du banc d'essai (y compris les transistors et
I'inductance de filtrage DC) a été mesurée a 60 mQ et pris en compte dans
les mesures

La mesure est plus sensible a I'erreur due a la résistance du banc si la tension
appliquée est basse et le courant élevé — basse fréquence et inductance de petite valeur

Le controéle est fait par hystérésis. Ainsi I'amplitude et |'offset sont contrélés par
des entrées analogiques. Une mesure par une sonde active du courant HF traversant
I'inductance permet d’assurer un contréle visuel du réglage du banc. La fréquence de
commutation étant le résultat de la tension d’entrée et de I'amplitude du courant, le

réglage de la tension est effectué sur la source de tension de laboratoire.

Chaque

c. Méthode de mesure
inductance caractérisée a subi 3 séries de mesures permettant de

discrétiser les sources de pertes et leurs évolutions.
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Une premiéere série de mesures a été effectuée a fréquence de commutation
constante (100kHz) en faisant varier I'amplitude du courant alternatif sans offset. On
observe que I'évolution des pertes est, dans ce cas, dépendante du carré du courant. Cela
valide la représentation de ces pertes par une résistance série dans le modele précédent.
Ces résultats sont présentés a la Figure 2-8.

Pour ces mesures, nous sommes restés dans les limites de linéarité du composant
magnétique, c’est-a-dire que le courant et resté inférieur a la valeur de « saturation a
10 % » du composant magnétique. Il est alors attendu que les pertes fer associées soient
proportionnelles au carré de la variation du champ magnétique or celui-ci est
proportionnel au carré du courant « B? a I? »

Une seconde série de mesures a été effectuée a fréquence constante (100kHz) et
amplitude constante créte a créte (5A) en faisant varier I’offset de courant de 0 a 2A. On
observe que les pertes évoluent alors selon la loi R, * [7 a condition que le courant
maximum reste sous la barre de la saturation a 10%. On en déduit que lorsque le noyau
magnétique reste faiblement saturé, |‘offset de courant continu ne provoque pas
d’évolution du modele des pertes. Ces résultats sont présentés sur la Figure 2-9.

Enfin, grace a une troisieme série de mesures, I’évolution des pertes en fonction
de la fréquence a été extraite. En I'absence d’offset de courant et pour une amplitude du
courant haute fréquence fixée a 2A créte a créte, les pertes ont été relevées sur une plage
de fréquences allant de 60kHz a 150kHz et sont présentées sur La Figure 2-10.

Il convient maintenant d’analyser ces résultats et d’en tirer un modéle.
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Pertes dans l'inductance MSS1210-473, 47uH, 100kHz - offset 0A
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Figure 2-8 : Evolution des pertes dans I'inductance MSS1210-473 de 47uH a
fréquence constante (100kHz) et sans offset, I'amplitude des courants restant

sous le seuil de saturation.

Pertes dans une inductance MSS1210-473, en fonction du biais DC

1amplitude du courant HF : 0.2, 0.6, 1.2 et 2 A, cadancé a 100 kHz

0.9 f
0.8
0.7F  ooxex
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Figure 2-9 : Evolution des pertes dans I'inductance MSS1210-473 de 47uH a
100kHz en fonction de la composante continue du courant dans I’inductance.
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Pertes pour 2A de courant HF
Mesures / modéle petit signal / modéle compensé
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Figure 2-10 : Evolution des pertes dans I'inductance MSS1210-47uH en fonction
de la fréquence pour un offset nul et une amplitude du courant HF de 2A.

En bleu, Les points mesurés. En rouge, les pertes calculées par le modéle extrait
par analyseur d’impédance. En vert, Les résultats avec adaptation du modéle (voir
ci-dessous)

d. Adaptation des modeles

Sur la Figure 2-10, sont superposées aux résultats des caractérisations, les
résultats obtenus par les modélisations proposées précédemment. Ainsi, en utilisant le
modele de résistance extrait grace aux mesures effectuées sur I'analyseur d'impédance
et en calculant les pertes théoriques, on obtient les pertes tracées en rouge. On peut
constater que cette courbe présente un écart conséquent par rapport aux mesures
effectuées grace au banc d’essai (bleu). En effet, comme dit précédemment, I'analyseur
d'impédance réalise les mesures sur la base de courants de faible amplitude et
sinusoidaux. Il ne permet donc pas de réaliser ces mesures en imposant des amplitudes
et des formes de courant proches de celles du fonctionnement nominal du composant
testé. Ces modeles sont donc entachés d’une erreur ou, tout du moins, doivent étre
corrigés pour prendre en compte |'effet de I'amplitude du courant sur les pertes.

Le banc d’essai, proposé ici, permet, quant a lui, grace aux trois séries de mesures
de compléter le modele. Le schéma présenté sur la Figure 2-11 présente le modéle
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complet permettant de calculer les pertes liées au passage du courant dans une
inductance dans le domaine fréquentiel.

AN AN AN — V77

Rhr Rir

Figure 2-11 : Représentation schématique du modéle d’impédances séries pour
une inductance sur noyau de ferrite moulé.

Bien gqu’il soit possible de construire un modele a deux résistances Ro et Rhr avec
Rhr définie de la méme fagon que Rlr selon I'’équation (2-15) =" Khr" et "Phr" étant
obtenus par descente de gradients —, cette méthode a deux résistances ne permet pas
une description correcte de la résistance du composant entre 80 et 200 kHz. De plus, les
résultats de la descente de gradient sont trés dépendants de la répartition des fréquences
utilisées lors des mesures. En effet une méthode a deux résistances ne rend pas
correctement compte de la courbure qui existe dans cette plage de fréquence et la courbe
de résistance obtenue est tres dépendante de la répartition des points.

En utilisant un modele a trois résistances, la courbure entre 80 et 200 kHz est bien
représentée et lesrésultats de la descente de gradientne dépendent plus de la répartition
des points de mesures.

Ainsi, pour concevoir le modele caractéristique d'une série d’inductances
proposée par un fabricant permettant de calculer les pertes dans le domaine fréquentiel
dd au passage du courant, trois étapes sont nécessaires Figure 2-12.

La premiere consiste a évaluer la résistance du bobinage grace a la documentation
de ce chapitre et d’évaluer les parametres Kdc et Pdc.

La seconde consiste a mesurer I’évolution en fonction de la fréquence de la
résistance série en petits signaux sinusoidaux grace a l'analyseur d’'impédance et
d’évaluer les parametres Kir et Pyr.

La troisieme consiste a effectuer des mesures de pertes en utilisant le banc de
caractérisation pour imposer des signaux comparables a ceux utilisés dans I'application
réelle, puis d’évaluer la valeur de la résistance de correction Rhr grace a une descente de
gradients appliquées aux parametres Khr et Plr sur la fonction de co(t ]Z(Khr, P =
Y.(£%). Avec ¢ I'erreur entre les pertes calculées par le modéle considérant les valeurs
Ki., P et la valeur mesurée.
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Outil utilisé ——=@ Mesure

calcule —> paramétre d'entré

résultat de mesure —& paramétre de sortie

parametre

Inductance en cours

de caractérisation

! !

. banc de mesures de
Documentation Analyseur par application de

constructeur D'impédance traingle de courant

Résistance DC
en fonction
de la valeur de
l'inductance

Perte en conduction
pour un ensemble de
fréquences et courant;

ESR en fonction de F

régression exponentiel régression exponentiel décente de gradiant
Kdc et Pdc Kir et Pir Khr et Phr
RO Rir Rhr
R(f)

Figure 2-12 : Algorithme de la méthode de caractérisation et de modélisation de la
résistance série d’'une inductance existante en vue de calculer les pertes

Le modéle de la résistance série équivalente devient alors :

R(L'f) =RdC(L)+RlT(L!f) +Rh1"(L'f) (2-16)

R(L,f) = KgcLPae + L * Kip fPrr + L * Ky fP0r (2-17)

Cette méthode a été appliquée pour la caractérisation des inductances de 47uF
issues des séries précitées. Le Tableau 7 présente les parameétres des modeles de pertes
de ces inductances obtenues par cette méthode. Les pertes calculées grace a ces
parametres sont présentées en vert sur la Figure 2-13.

47



Pertes dans l'inducteur MSS1210-473, 47uH, 100kHz - offset 0A
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Figure 2-13 : Résultats de I'opération de modélisation a trois résistances.

Tableau 7 : Paramétres de modélisation pour les trois séries d’inductances

Inductor Series Factor MSS1210 MSS1260 XGL6060
Volume (mm3) 1 1353 777 274
K; 1 430 700 710
Ry = Kp¢ * LPre
P, 1 0.915 0.915 0.915
L K, 1 x 10-3 210 88 0.3
Ry =—x*Kj *fPlr
L P, 1 15 1.55 1.9
L Ky, 1 67 45 134
th :—*Khr*fphr
Lo Py, 1 1.049 1.089 1.028

2.5 Application du modele aux séries de composants magnétiques :
qualification expérimentale
2.5.1 Conditions d’évaluation
Le modele présenté précédemment est un modele comportemental. L’extraction
des parameétres a été présentée sur une valeur d’inductance dans le cadre de trois séries
distinctes de composants. En dehors des premiers parameétres « DC » dont les valeurs sont
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obtenues par la lecture des valeurs disponibles sur les fiches techniques et s’appliquant a
tous les composants d'une série, les parametres Kir Pir Knr Phr ont été obtenus par
caractérisation, ainsi la généricité des valeurs reste a démontrer.

Pour cette démonstration, un ensemble de composants magnétiques a été choisi
parmi les différentes séries. Puis les pertes ont été mesurées dans des conditions de
courant variées - courant BF d’amplitudes diverses, ainsi que HF d’amplitudes et de
fréquences variées -. L’objectif est ici d’évaluer I'écart entre les différents niveaux de
modélisations présentés au cours de ce chapitre, c’est-a-dire le modeéle tiré de I’extraction
petit signal et celui tiré de la mesure directe.

2.5.2 Evaluation du modéle
La vérification du modele a été réalisée sur un ensemble de composants dans chaque
gamme représentée. Sur la figure suivante, ont été représentés, pour la gamme MSS1210,
les résultats du modele petit-signal, du modele extrait par la mesure et enfin de la mesure
elle-méme. Le modeéle petit-signal ayant des résultats comparables a ceux obtenus grace
au simulateur proposé par le constructeur.

On constate que le modele comportemental apporte des résultats bien plus précis
avec une erreur inférieure a 10% des 0.1 W de pertes quand le modele petit signal ou le
modele constructeur sous-estime les pertes de 30 a 60%. Ce qui est comparable au
modeles matériaux disponibles dans la littérature.
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Figure 2-14 : Evolutions des pertes dans 3 inductances, a diverses amplitudes de
courant. Comparaisons des erreurs relatives (modeles — mesures)

2.6 Conclusion

La premiere partie du chapitre présente une méthode de calcul, dans le domaine
fréquentiel, des pertes dues au passage du courant dans les composants bobinés. Cette
méthode de calcul s’appuie sur le fait que, en régime linéaire, les pertes dans une
inductance sont la somme de la résultante de I'effet de chaque harmonique du courant
pris indépendamment. La méthode consiste en I'assimilation de I’ensemble des sources
de pertes a un effet Joule équivalent qu’implique le passage du courant dans une
résistance dont la valeur varie en fonction de la fréquence.

La méthode dépend du spectre harmonique des courants traversant I’élément
ainsi que d’'un modéle comportemental de résistance série équivalente. Le spectre du
courant est calculé par l'intermédiaire de la transformée de Laplace de la somme de
rampes constituant le signal. Dans la suite il est considéré que I'effet des résistances séries
déterminées reste négligeable sur I’évolution des parametres de tension et de courant.
Ce qui est vrai tant que le rendement du convertisseur est élevé — les pertes dans le
convertisseur provoquant des chutes de tension déformant le signal —.
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Ncom

Z Rampe(k,jw,n) (2-7)
k=0

NN

I.(m)=

La représentation de la résistance série équivalente des composants bobinés
utilisés pour ce modele prend la forme d’'une somme de trois résistances dont les valeurs
peuvent dépendre de la fréquence : Ro, Rir(f) et Rur(f). La deuxieme partie du chapitre
présente la méthode de caractérisation permettant d’extraire les six parameétres
caractérisant les trois résistances. Nous obtiendrons ainsi la résistance équivalente dans
le domaine fréquentiel d’'un composant bobiné appartenant a une série sous la
forme (2-17):

L e L b L b
Req(f' L) = (m) KDC + (m) Klrf r + (m) Khrf hr (2'17)

Ce modele al’avantage de décrire toute une gamme de composants a réluctance
fixe par la caractérisation de quelques échantillons dans la limite ol le courant n’a pas
d’effet sur de saturation sur le composant — hypothése de linéarité —. Il est limité en
fréquence et en courant par la caractéristique du composant, c’est-a-dire qu’il perd en
précision lorsque la fréquence de découpage dépasse 25% de la fréquence de résonance
de I'inductance ou lorsque le courant est suffisant pour que des effets de saturation
provogue une diminution la valeur de I'inductance de 10%.

Une perspective est de concevoir un banc de caractérisation automatique. Celui-
ci effectuerait I'ensemble des mesures nécessaires au calcul des parametres du modele
et serait couplé a un outil de "curve fiting". Il permettrait alors de concevoir des bases de
données de composant en complétant la documentation des constructeurs dans une
gamme de courants, de fréquences et de tensions.

Ce modeéle sera utilisé dans le prochain chapitre dans le cadre de I’optimisation
d’un onduleur puis de I"optimisation du filtre actif pour le découplage de ligne présenté
au chapitre 1.
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Chapitre 3 : Minimisation des pertesdans les convertisseurs DC-DC trés
basse tension par I'optimisation des composants passifs et des
fréquences de commutations.

3.1 Introduction
Au premier chapitre a été introduite la volonté de rendre I’électronique de
puissance, et donc les convertisseurs, plus maintenables, plus réparables. Une proposition
a été faite en ce sens, dans le contexte des réseaux de convertisseurs, de déplacer le
stockage d’énergie nécessaire aux convertisseurs DC/AC monophasés vers la source DC
du convertisseur et d’écarter les condensateurs électrochimiques. Ceci afin de rendre la
cellule de conversion plus homogéne du point de vue fiabilité.

Cependant, le déplacement de ce stockage d’énergie n’est pas sans conséquences.
En effet, ilimpose soit I’utilisation d’un condensateur de grande valeur soit I'insertion d’un
convertisseur supplémentaire jouant le réle de filtre actif permettant de fournir une onde
de courant opposée a I'ondulation du courant induite par I’étage de conversion DC/AC.
Ce convertisseur supplémentaire revient a étre vue comme un condensateur
virtuellement infini (a I'inertie pres). La premiére solution n’étant pas envisageable sans
utiliser des condensateurs électrochimiques, c’est la seconde qui va étre étudiés dans la
suite.

Insérer un filtrage actif implique des pertes supplémentaires. D’autre part, celava
modifier la facon dont est utilisé le convertisseur principal car il voit maintenant une
fluctuation de puissance ce qui va réduire ses performances. Le but de ce chapitre est
donc d’évaluer les performances d’un tel dispositif et de déterminer son impact.

Pour ce faire, un ensemble de modéles adapté a I’étude de cette problématique
est présenté pour les divers composants constituant le convertisseur et son filtre actif.
Ainsi, en combinant ces modeles et celui présenté pour les éléments passifs au chapitre
précédent, nous serons en mesure d’évaluer les performances du filtre actif a ajouter a
I’entrée d’'un PCA, coté conversion DC/DC. Cette méthode d’évaluation des pertes est
ensuite utilisée pour optimiser un convertisseur DC/AC multicellulaire simple a 4 cadrans
puis est confrontée a la validation expérimentale réalisée sur un prototype modulaire.

Enfin, cet ensemble de modeéles rassemblés dans un outil d’optimisation seront
utilisés pour effectuer une pré-étude et évaluer |'opportunité d'un dispositif de
découpleur DC/AC actif basse tension paralléle au réseau DC.
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Chapitre 3: Minimisation des pertes dans les convertisseurs DC-DC trés basse
tension par I'optimisation des composants passifs et des fréquences de commutations.
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3.2 Modele de pertes des transistors a tres basse tension et a
commutation rapide, en commutation dure

Les transistors représentent |'une des sources principales de pertes des
convertisseurs lorsqu’ils fonctionnent en commutation dure. Les pertes dans ces
composants sont liées a des processus physiques fortement documentés dans la
littérature [1], [2]. De ce processus physique découlent de nombreux modeles. Dans le
cadre de ce travail, nous avons cherché a maximiser la vitesse de commutation des
transistors MOSFET en utilisant les circuits de pilotage de grille au maximum de leur
possibilité. Ainsi, compte tenu des calibres en courant et en tension des transistors et
compte tenu des conditions de pilotage, les commutations sont quasi instantanées. La
Figure 3-1 montre une commutation exécuté le banc d’essai dont la durée est comprise
entre 7 et 8 ns. Les pertes seront alors estimées aux pertes par décharge des
condensateurs parasites Coss comme décrit dans la partie 3.2.2.

Les transistors utilisés dans la création du banc de mesure étant des transistors
MOSFET silicium SIS862, ils seront utilisés comme exemple au cours de cette partie.

200%/ 2 5009/ 4 -100& 5.002/ Arréter

dt

| Fin de commutation ]

Figure 3-1 : Mesure de I’évolution de Vs lors de la commutation d’un transistor
pour un courant de 1 A a 22°C. (Mesure effectué sur le banc d’essai). (Sonde 1/10,
voie 1 : Vs, voie 2 : Vps)
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3.2.1 Pertes dues aux résistances internes
L'une des grandeurs de dimensionnement d’un transistor de puissance est sa
résistance a I’état passant Rps.on. Cette résistance donne une évaluation générale des
pertes en conduction du transistor.

Le calcul des pertes se fait alors simplement en utilisant le courant efficace
traversant le transistor. Rpson est une valeur dépendante de la tension de grille qui est
obtenue sur la documentation du composant. Ici Rps-on est de 8 mQ. La température est
également un facteur important pour estimer correctement la valeur de la résistance
interne des transistors de puissance. Dans le cas présent et pour simplifier les calculs, une
température de 75°C est prise en compte. Cela conduit a une résistance d’environ 10 mQ.

3.2.2 Pertes par commutation du canal

Les pertes par commutation du canal sont la source la plus documentée de pertes
des transistors MOSFET. Le modéle commun d’un transistor MOSFET (Figure 3-2) est
utilisé dans le cadre de ce travail. Lors de la commutation du transistor, le canal, se
fermant tres rapidement, provoque un court-circuit sur le condensateur de sortie
équivalent Coss. Ainsi toute I’énergie stockée dans ce condensateur est dissipée par la
résistance du canal. En commutation dure, la puissance dissipée est alors —pour un
transistor — égale a la fréquence de commutation que multiplie I'Energie stockée P, = =

com
f* ECoss :

cGD
E ——cobs

CGS

Ciss =CGD + CGS
Coss =CGS + CDS

Figure 3-2 : Modele d’un transistor MOSFET avec condensateurs parasites

Les documentations de composant proposent la valeur de Coss en fonction de la
tension Vps. Ainsi pour obtenir la quantité d’énergie stockée dans le condensateur en
fonction du point de fonctionnement du convertisseur, il convient d’intégrer le niveau
d’énergie du condensateur 3-1; 3-2.

= Coss(Vps) * Vs 3-1
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Vps

Ecoss (VDS) = f Coss(x) * X * dx 3-2
0

Ainsi pour le transistor SIS862 on peut tracer la valeur de Coss et de Ecoss en
fonction de Vps sur la Figure 3-3.

Cependant durant le cycle de commutation des convertisseurs, toutes les
commutations ne sont pas nécessairement des commutations dures. Il faut alors
considérer les pertes par commutation du canal uniguement sur les commutations dures
—dans le cas d’'un convertisseur a pont en H, avec une composante continue du courant,
une commutation sur deux est dure (Figure 3-4) —.

Coss's Vs Ecoss¥S Vs
1.6 T T 1000 T -
900
1.4 1
800
700 -
12 ¢
_ — 600f
L 2
'_‘g 17 g 500
© o
© W 400
0.8
300 -
200
0.6 1
100
0.4 ‘ : 0 ‘ :
0 20 40 60 0 20 40 60
VDS[V] VDS[V]
Figure 3-3 : Evolution de la capacité Coss et de I’énergie stockée dans Coss en fonction
de Vps pour le transistor SIS862
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Figure 3-4 : image du courant en sortie d'un convertisseur, les cercle représente les
commutations, en vert les commutations douces a zéro de tension, en rouge les
commutations dures.

3.2.3 Pertes par charges de grilles
L’Energie nécessaire a alimenter la grille du transistor est évaluée par le co(it de charge du
condensateur équivalent C,. Les documentations fournissent généralement le niveau de charge
de grille sous la forme d’une courbe Q;s(V;s). Cette charge étant dissipée a I'ouverture du
composant, il est possible de calculer les pertesde commande d’un transistor par I’équation 3-3,
[3], quelle que soit la valeur de la résistance de grille.

Pc,os(Vgs) = Qiss * Vs * f 3-3

3.2.4 Pertes par conduction des diodes intrinseques
Les diodes intrinseques antiparalléles conduisent durant les temps morts
nécessaires pour garantir I'absence de court-circuit — conduction croisée — ou, lors de
commutation douce a zéro de tension, aprés la décharge complete de Coss et jusqu’a la
mise en conduction du transistor. Les temps de commutation sont supposés trés court
devant le temps mort et ne sont pas pris en compte ici.
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Le transistor choisi étant un transistor en silicium, sa diode antiparalléle subit une
chute de tension de I'ordre de 0.7V en conduction suivant les données disponibles dans
la documentation constructeur. Les pertes associées sont alors décrites en premiére
approximation dans I’équation.

Pp (icom) = lcom* 0.7 * typore * f 3-4
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3.3 Optimisation du filtre différentiel

3.3.1 Contrainte en mode différentiel

Lors de la conception d’un convertisseur DC/AC, les limites telles que I’ondulation
du courant coté AC sont a prendre en compte. Cette ondulation, génératrice des
émissions électromagnétiques de mode différentiel, est contrainte a des amplitudes
normatives. En tenant compte des réglementations relatives aux interférences
électromagnétiques conduites [6 - 7], et dans un souci de clarté, nous avons défini que le
maximum acceptable des amplitudes des harmoniques aux bornes des deux résistances
de 50 Q du RSIL (Réseau Stabilisateur d’Impédance de Ligne) était de 60 dBuV quel que
soit la fréquence considérée. Ce choix ne correspond pas exactement a la norme,
cependant il représente un niveau réaliste proche des normes en vigueur tout en facilitant
le processus d’optimisation et de dimensionnement. La Figure 3-5 ci-dessous présente la
topologie d’un circuit de filtrage en mode différentiel inséré entre le convertisseur et un
équipement de test RSIL utilisé pour valider la conformité au niveau CEM conduite.

Y Y Y
LFittre
LYY
LF’rincipale
Convertisseur _— _— RSIL
Cx1 Cxo
LYY
I-Principale
Y YN
LFittre
Figure 3-5 : Schéma électrique d’un filtre différentiel en sortie d’un convertisseur

3.3.2 Limite en calibre des éléments passifs.

Sur ce schéma (Figure 3-5) une topologie traditionnelle de filtre de mode
différentiel est présentée. Dans cette topologie, les inductances de filtrage —Leprincipales €t
Lriitres — sont symétrisées. Les condensateurs Cx1 et Cx2 favorisent le filtrage de
I'ondulation de courant. Le RSIL utilisé dans les tests normatifs est concu pour se
comporter comme deux résistances de 50 Q en série entre phase et neutre dans la plage
de fréquence qui nous intéresse — fréquence des harmoniques de |'ordre de la centaine
de kilohertz —. Ainsi I'amplitude de la tension résiduelle des harmoniques ne peut excéder
1mV aux bornes de Cxa.

Nous considérerons comme hypothese que, quel que soit le filtre choisi,
I’évolution de la tension aux bornes du condensateur Cx1 au cours d’'un cycle de
commutation reste négligeable devant la tension d’alimentation Vpc en entrée du
convertisseur. Pour que cette hypothése soit valide, la valeur du condensateur Cx1 doit
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étre suffisante pour limiter la variation de tension a quelques centaines de millivolts au
cours du cycle.

De plus, comme nous le verrons dans la partie 3.3.3, les résistances séries
associées aux condensateurs ne sont que peu dépendantes de la valeur du composant. Il
est donc préférable de maximiser cette valeur afin de limiter la valeur de I'inductance du
filtre. En effet, pour ces inductances, la résistance DC évolue avec la valeur du composant
or, cette résistance joue un réle important sur les pertes de I’ensemble.

Dans le cadre de cette étude, les conditions suivantes ont été mises en place. Les
inductances Lprincipales rattachées a I'onduleur sont considérées fixes lors de
I’évaluation/caractérisation des émissions conduites de mode différentiel. Egalement,
dans un premier temps les valeurs minimales des condensateurs Cx1 et Cx2 sont définies
pour répondre a la contrainte CEM. On obtient alors I’équation 3-5 entre la tension aux
bornes du RSIL et I'amplitude en courant de I’harmonique en sortie du convertisseur.

VesiL _ (Rrsi/2)
I 1+ jw(Cy X Rggyy,)

3-5

Dans la condition ou les valeurs obtenues pour répondre a la contrainte CEM
seraient au-dela de 20 uF — soit un total 40 uF — alors, les inductances de filtrage
différentiel (Lriitres) sont prises en compte et insérées entre les deux condensateurs de 20
KF. On obtient alors un filtrage d’ordre 3 — équation 3-6 —.

Vesi _ (Rps,/2)
I 1+ jw(Rpsy, (Coy + Cp)) + 3-6
(UZ(Lfilter *Cyp) + jw3 (R Lfiltercxlcxz)

Ainsi le choix du filtre est dépendant du contenu harmonique en sortie de
I'onduleur, par exemple, a fréquence de découpage donnée — 90 kHz — avec une
inductance de sortie « Lprincipale » faible et donc une amplitude des courants HF élevés, une
seconde inductance de filtrage est nécessaire la ou, a la méme fréquence avec une
inductance plus importante en sortie du convertisseur et une faible amplitude de courant
de sortie, un simple condensateur de filtrage sera suffisant.
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Représentation fréquencielle pour une ondulation de courant
de 1A a 90kHz appliquée aux 5092 du RSIL

% 120 filtrée par 40uF Cx ou 20uf-3uH-20uF

@ T T T T T — T T T T

5.100 | — ©— -40uF Cx e
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Figure 3-6 : Amplitudes des premiers harmoniques de |’onde de tension aux bornes
de I'une des résistances du RSIL pour des courants de forme triangulaire a 90kHz
d’amplitude 1A et 0.1A. Dans le premier cas, un filtre en Pi est nécessaire aufiltrage
quand dans le second un condensateur de 40uF est suffisant (ici 2x20uF).

3.3.3 Evolution des pertes dans le filtre différentiel
En ajoutant des composants de filtrage en sortie de I'onduleur, on ajoute une
source de pertes. Les composants constitutifs de ce filtre sont des inductances — dont le
modele de perte est présenté au chapitre précédent — et des condensateurs. Tout comme
les inductances, les condensateurs présentent une résistance interne, en série, a travers
laquelle circule un courant HF. Cette résistance est elle aussi dépendante de la fréquence.

a. Pertes dans les inductances de filtrage différentiel
La méthode utilisée pour évaluer les pertes dans les inductances de filtrage reste
la méme que celle utilisée pour les inductances de sortie de I’onduleur vue au chapitre
précédent. Ainsi pour effectuer ce calcul il reste a déterminer le contenu harmonique du
courant traversant ces inductances de filtrage. Le courant traversant les inductances du
filtre différentiel peut étre calculé en fonction du courant de sortie I par I’équation 3-7.

ILfiltre _ 1

I, _1+%

2
C — Lfiltrecxl
x2
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La valeur minimale de I'inductance de filtrage Lritre peut donc étre calculée selon
I’équation 3-8, en appliquant I'inégalité a chaque harmonique et en supposant Vmax — ici
I"amplitude maximum autorisée, voir 3.3.2 —.

I, X RpsiL )
2Vnax(1 + jwgw X Rgsi) 3.8
_U)gw X Cyp

Lfiltre >

b. Résistance, série et pertes dans les condensateurs de
filtrage différentiel.

Les condensateurs de filtrage céramique sont généralement des composants de haute
qualité dont la résistance série est faible. Toutefois, les courants traversant ces
composants peuvent — en fonction des convertisseurs — étre trés importants. Il est
possible d’estimer les pertes dans les condensateurs en faisant un modéle de I’évolution
de la résistance interne en fonction de la fréquence, puis en procédant de maniere
similaire a ce qui a été proposé pour lesinductances en calculant les pertes générées par
chague harmonique de courant. Pour cela, les constructeurs fournissent les mesures des
résistances séries obtenues en petit signal. La figure suivante présente les caractéristiques
fournies par Murata pour ses composants [4].

ESR of a 10uH 100V Ceramic Capacitor

13 manufacturer documentation
manual interpolation

[ohm]

2 100m

Resistance

ESR[]

10m|

| r‘ | ‘ o \
1w 108 100M 16 106 [ N

Frequency[Hz] 4 —

1m'
100 1x 10k 100K

I cv550R72AL06KEDL R DCOV, 25degC
KCM55QR7ZAEBSKHOL R DCOV,25degC 10'3L I - . B R
2 4 6 8
I C1155LR72A475SKHOL R DCOV, 25degC 10 10 10 10
frequency [Hz]
GCJI2DCTZA475SKEOL R DCOV, 25degC

1010

Figure 3-7 : Résistance série — ESR — pour un des condensateurs céramiques de 4.7 a 10 pF.
A gauche : donnée du constructeur, a droite : lissage manuel selon le modéle de I'équation

(3.9)

Puisque les condensateurs céramiques semblent avoir des caractéristiques résistives
comparables, le modele suivant d’interpolation sera utilisé pour toutes les valeurs de

condensateur.

Jr

K,
ESR(f) = R,g+ — + —=2 )
62 ot K. + G 39
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La courbe rouge sur la figure 3-7 représente ce modele d’interpolation avec pour
facteurs Kc1 =112 et Ke2 = 160-103. Kcl et Kc2 étant choisis pour faire coincider le modéle
au coude formé par L'ESR — aux alentours des 100 kHz ici —.

Enfin il reste a décrire les courants traversant les composants capacitifs lors de
I'usage. A nouveau il est possible de les décrire a partir des courants en sortie du
convertisseur avec les équations 3-10 et 3-11.

C
ICxl _ C_z - szfiltre Cxl
G 3-10
L 1+ Z‘ﬂ - (*)ZLfiltre Cxl
x2
ch2 — 1
IL 1+ %x_‘L - szﬁltrecxl i
x2

On considére ici que les harmoniques hautes fréquences du courant traversant la
charge et le RSIL sont négligeables. Si Lfitre n'est pas été utilisée, on considere que le
courant en sortie de I'inductance L de sortie du convertisseur circule entierement dans le
condensateur, donc I = lcx.

Nous disposons a présent d’un ensemble de modeles pour estimer les pertes du
filtre actif qui pourrait étre inséré coté DC afin de remplacer le filtrage BF présent dans
chaque CSC entre I’étage de conversion DC/DC et |’étage de conversion DC/AC. Nous
pouvons donc a présent mener un processus de dimensionnement et d’optimisation pour
estimer les pertes dans le filtre actif.

3.4 Application pratique, optimisation d’un convertisseur DC-DC

trés basse tension
Les caractéristiques du banc d’essai ont déja été présentées puisqu’elles
correspondent a celui utilisé pour la modélisation ci-avant. Cette partie sera organisée
comme suit :

- Le schéma fonctionnel d’un onduleur simple et le banc d’essai associé sera
présenté.

- Chacune des sources de pertes présentée et modélisée précédemment sera
évaluée ; éléments actifs, passifs, composants de filtrage.

- Le résultat d'une optimisation du couple commande/inductance sera
présenté.

- Enfin, une série de mesures permettra de valider I’ensemble des modéles et la
méthode d’optimisation.
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3.4.1 Bancd’essai

a. Configuration hardware
Le banc d’essai a pour role de vérifier le résultat fourni par I’ensemble des modeles
présentés précédemment et ainsi assurer les résultats de |I’optimisation. Ainsi la cible de
I’optimisation (Figure 3-8) consiste en un convertisseur a pont en H. Pour mesurer les
pertes pour chaque point de fonctionnement, deux convertisseurs sont connectés a la
suite I'un de l'autre selon la méthode dite d’opposition. Les deux convertisseurs sont
commandés de la maniére suivante :

Le premier convertisseur est commandé via une régulation de tension du
condensateur de sortie.

Le second convertisseur émule une charge résistive, absorbant un courant
proportionnel a la tension aux bornes du condensateur de sortie.

Les deux ponts en H seront complétés par leur filtre de « sortie » différentiel de
sorte que la tension entre les deux convertisseurs sera bien filtrée.

Ainsi chaque convertisseur traite une quantité égale et opposée d'énergie et
aucune énergie n’est réellementtransférée. L’énergie émise par la source compense donc
uniqguement les pertes engendrées par les convertisseurs. Tout comme au chapitre 2, en
mesurant la puissance en sortie de I’alimentation, on mesure les pertes dans les deux
convertisseurs.

Les caractéristiques principales des composant sont les suivants : Les transistors
« SIS862ADN-T1-GE3 » ont une résistance a |’état passant de I'ordre de 10 mQ et une
capacité Coss dont la charge accumule 250 nJ. Deux capteurs de courant a effet hall
ajoutant 5 mQ chacun en série avec les inductances Lprincipales. Les condensateurs Cgifde 20
WF sont en céramique type COG (capacité constante).

Mesure
des
Pertes grraTeer s ;

WL @ |
: : Lprincipale | Lyi
+ H : V¥V :

+
—~ V) : : J— W)
+/DC i : Caif
PEoV) : nt
(A— : : MY /i
Na¥% : : — Lprincipale i

Figure 3-8 : Schéma des convertisseurs montés en opposition dans le but de
mesurer la somme de leurs pertes.
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Affichage V,
Et loue

Mesure Ic

Mesure Vp

Convertisseur en test
Filtre Pi

Circuits numérique
de commande

Figure 3-9 : Photographie du banc d’essai

b. Point de fonctionnement
L’optimisation est effectuée en considérant le point de fonctionnent particulier tel que :

e V,, =30V, tension d’alimentation

e V,.:=20V, tension aux bornes du condensateur « Cyy »

o <, > =25A, courant entre les deux convertisseurs

e lafréquence de découpage des deux convertisseurs pourra varier de 20 kHz a 300 kHz.

e Lesinductancesde filtrage différentiel(Ly:) auront des valeurs comprises entre 4.7uH et
100pH

Pour mesurer la résistance totale des interconnexions, un courant DC de 3A a été
imposé au banc d’essai. Ainsi pour chaque convertisseur une résistance d’environ 60 mQ
a été mesurée. Si on considéere la résistance-série des transistors (2 x 10 mQ), chaque
convertisseur présente donc une résistance supplémentaire de 40 mQ liée aux
interconnexions —connecteurs, piste de cuivre...—. Les pertes associées a cette résistance
sont alors simplement calculées en utilisant le courant efficace les traversant.

3.4.2 Evaluation des pertes induites par les commutations des
les transistors
Ici sont présentées les I’estimations des pertes dues aux commutations. Ces pertes
sont évaluées selon les modeles présentés en 3.2.2 a 3.2.4. Par pertes par commutation,
on entend ici toutes les pertes engendrées dans les transistors et les diodes antiparallele
par le découpage. Les pertes dans le composant passifs, en particulier les composant
magnétiques seront traité dans le paragraphe suivant.
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Ces pertes seront évaluées en fonction de la valeur des inductances et de la
fréquence de commutation. A noter que pour une valeur d’inductance donnée plus la
fréquence sera élevée, plus I'amplitude des courants HF sera faible.

Les pertes induites dans les transistors par les commutations sont uniquement
dépendantes des ondulations de courant et de tension qu’ils subissent. Ces ondulation
sont dépendantes de la fréquence et de la valeur des inductances Lpricipales.

Pertes par commutations : qss+ Cc osst conduction diodes

s MSS1210 MSS1260 WGL6060
1uH 1uH 1uH
4.7uH 4.7uH 4.7uH
10uH 10uH 10uH

2 22uH 2 22uH 2 22uH

47uH 47uH 47uH
100uH 100uH

1.5 . 1.5F 1 151 1

Pertes [W]

0.5f / 1 05t / 1 05f / .

e ] ]

0 t 0 0 t
10° 10° 10°
Fréquence [HZ] Fréequence [HZ] Fréquence [HZ]

Figure 3-10 : Pertes calculées pour les commutations dans les composant actifs en
fonction de la fréquence de découpage et de la valeur des inductances pour un
courant continue lout de 2.5A. Le décrochage pour chaque valeur provient de la
perte des commutations en ZVS.

Le saut tres visible pour les inductances de petites valeurs (<10uH) apparait
lorsque la fréquence de commutation est suffisamment élevée pour que I'amplitude des
courants HF soit inférieure a la valeur moyenne du courant (2,5A). La condition de
commutation douce n’est alors plus respectée et le condensateur parasite Coss joue un
role additionnel dans la somme des pertes induites lors des commutations.

Cette premiere évaluation des pertes pousse vers I’'utilisation d’inductances de
petites valeurs et aux fréquences de commutations faibles pour limiter les pertes induites
par les commutations.
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Plus encore, elle pousse a maintenir les commutations en ZVS. Cela impose une
inversion des courants traversant les inductances avant chaque commutation, et donc
une amplitude des courant HF trés importante (supérieure a deux fois le courant moyen).
Toutefois, nous pourrons remarquer, lors de |'optimisation, que la réduction des pertes
par commutation ne compense pas I'augmentation des pertes dans les inductances a de
si basse tension. On pourra valider ces résultats et les hypotheses de calcul en exploitant
le saut de pertes qui est caractéristique du passage en commutation dure pour vérifier la
partie pertes par commutation dans les composants actifs. Egalement les valeurs des
pertes lorsque les convertisseurs fonctionnent en commutation douce permettront de
valider les pertes dans la somme des composants passifs. Pendant cet essai, les
commandes des transistors seront alimentées par une alimentation secondaire, elles
seront donc mesurées par un autre canal. Cette validation sera faite dans la partie 0.

3.4.3 Evaluation des pertes dans les inductances « principales »

La méthode d’évaluation des pertes dans I'inductance de sortie du convertisseur

présentée dans le chapitre 2 permet d’obtenir une estimation des pertes dans le
composant magnétique en fonction des conditions expérimentales.

Ainsi, les pertes dans les composants magnétiques sont évaluées en fonction de la
forme des courants les traversant — ceux-ci dépendent de la valeur des inductances et de
la fréquence de découpage —. Les pertes sont alors évaluées pour chaque couple
« inductance — fréquence de commutation » - les couples imposent I'amplitude des
ondulations du courant HF—. On remarque trés vite a la Figure 3-11 ci-dessous que, pour
chaque inductance, les pertes tendent vers une asymptote horizontale décrite par
I’équation Igc X R, avec RO différent pour chaque inductance. Ce comportement des
pertes s’explique par I'augmentation des résistances Rir et Rnr, plus lente que la
diminution de 12, aux fréquences étudiées.
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Main inductors losses

MSS1210 MSS1260 XGL6060
2.5 T 2.5 T 2.5 T
1uH 1uH 1uH
4.7uH 4.7uH 4.7uH
10uH 10uH 10uH
2 22uH oL 22uH oL 22uH | |
47uH 47uH 47uH
100uH 100uH
g1.5» 1 15¢ \ 1 15p 1
12}
[0)
[}
(%2}
3
1 1 1 1+ |
\\ AN
0.5r 05 —— — — — — — — — 0.5F 4
0 ] 0 1 0 1

10° 10° 10°
Switching frequency [HZ] Switching frequency [HZ] Switching frequency [HZ]

Figure 3-11: Pertes dans les inductances « principales» en fonction de la
fréquence et de leurs valeurs. (En pointillés, asymptote des pertes minimales)

3.4.4 Pertes dues au filtre de sortie
En ce qui concerne le filtre de sortie, pour mémoire, nous considérons le courant
de sortie traversant les inductances principales comme étant le courant, indépendant du
filtre, entrant dans celui-ci. Ceci n"est possible que si le premier condensateur de filtrage
est suffisamment important pour que I’évolution de la tension soit négligeable au cours
d’une période de découpage, ce qui sera notre hypothése de travail.

Alors le filtre en Pi (C-L-C) est un filtre transimpédant. Comme indiqué a la section
3.3, pour limiter les pertes, I'inductance est choisie de la plus petite valeur possible
respectant la contrainte de 60dBuV sur une résistance de RSIL.

La valeur de cette inductance de filtrage est alors dépendante de la fréquence de
commutation et de la valeur de I'inductance de sortie du convertisseur.

Dans le graphique suivant —Figure 3-12— sont représentées les pertes liées au
passage du courant dans le filtre de mode différentiel en fonction de la fréquence de
commutation et de lavaleur de I'inductance de sortie du convertisseur Lepricipale. Cesvaleurs
sont déduites de la somme des pertes de la maniere suivante :

- L'amplitude des harmoniques du courant est déduite du

fréquence/inductance principale
- Ll'inductance minimal de filtrage est calculée en respectant la contrainte de
I"amplitude maximale de la tension sur le RSIL

couple
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- Les pertes dues au passage du courant dans les inductances et dans les
condensateurs Cx sont évaluées par les modeles précédemment exposés.

Pfiltre = PCxl + PLdL'f + PCxZ

Il saute aux yeux que les pertes dans ce filtre limitent la possibilité d’utiliser les
basses fréquences pour limiter les pertes, mais qu’a partir 80 kHz il n’y a plus d’évolution
majeure des pertes dans le filtre. Les paliersvisibles sur ce graphique sont liés au caractére
discret des valeurs d’inductances existantes dans la série XGL6060 pour constituer ce

filtre.

MSS1210

25

Losses [W]

N
()]
T

N
T

05r

1uH
4.7uH
10uH

47uH
100uH

10uH

22uH | |

Switching frequency [Hz]

Filter losses
MSS1260

XGL6060

25

05r

1uH
4.7uH
10uH

47uH
100uH

22uH | |

25

Switching frequency [Hz]

Switching frequency [Hz]

Figure 3-12 : Pertes dans le filtre de sortie, en fonction de la fréquence de
découpage et de la valeur des inductances principales. Les discontinuités sont liées
a la gamme limitée de valeurs possibles prises par les inductances du filtre dont
quelques valeurs sont indiquées sur le graphe.

On remarque donc a juste titre que dans le processus de minimisation des pertes, la
tendance des pertes au niveau du filtre de sortie va a s’oppose a des inductances
principales. C’est logique et cela valide la nécessité de bien prendre en compte I’ensemble
des éléments de filtrage dans I’optimisation globale. On voit également que les ordres de
grandeurs des pertes sont tout a fait comparables ce qui tend a induire qu’un compromis
est a trouver pour optimiser le dimensionnement de I’'ensembile.

Dans la partie suivante nous rechercherons donc ce compromis. Nous pourrons alors
valider les modeles dans leur ensemble en mesurant les pertes autours des valeurs

optimales calculées.
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3.4.5 Optimisation et vérifications expérimentales.

En prenant en compte I'ensemble des éléments d’évaluation précédents, il est
alors possible d’évaluer les pertes globales dans I'un des convertisseurs, tenant compte
des pertes en conduction et en commutation dans les composants actifs. En ajoutant les
pertes dues aux inductances principales et aux composants passifs composant le filtre
différentiel de sortie.

Deux points de vue sont proposés ci-aprés pour mener le processus
d’optimisation. Le premier, comme précédemment propose de visualiser les pertes en
fonction des inductances et de la fréquence de commutations. Le second propose une
visualisation en fonction de la valeur des inductances principales et de I'amplitude des
courants HF. Ces deux représentations des mémes données sont utilisées pour mieux se
rendre compte de la position de I'optimum selon les trois grandeurs interdépendantes :
fréquence de découpage, amplitude de I'ondulation de courant et valeur des inductances
principales.

MSS1210 MSS1260 XGL6060
5 ‘ ; 5 : ; 5 : s
10uH 10uH 10uH
4.5F 22uH B 4.5 22uH 1 4.5r 22uH q
47uH 47uH 47uH
4l 100uH | | at 100uH | | 4t — ©— - Mesure | |
— -©O— -Mesure Mesure ‘
3.5r 3.5¢ L b
\
3t 3t \ 1
|
|
2.5t \ 1

pertes total [W]
&

N
T

150 1.5f %{;v/ d
1r 1 s 1 1r 1
0.5r 1 0.5r b 0.5r b
0 ! 0 ! 0 !
10* 10° 10* 10° 10* 10°
fréquence moyenne [Hz] fréquence moyenne [Hz] fréquence moyenne [Hz]

Figure 3-13 : Résultats de simulation combinant les modeéles précédents. Pour un
onduleur 100 W de 40 Vpc, utilisant les composants de série MSS ou XGL pour la
conception du filtre différentiel et 40 uF de capacité céramique XR5 a faible chute.

Les meilleurs résultats sont confrontés aux mesures expérimentales. (Affichés en
fonction de la fréquence de commutation)
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Figure 3-14 : Résultats de simulation combinant les modeéles précédents. Les
meilleurs résultats sont confrontés aux mesures expérimentales. (Affichés en
fonction de I'amplitude du courant HF)

Cette opération de recherche de I'optimal a été suivie d’'une étape de mesure sur
banc d’essai. Les Figure 3-14 et Figure 3-16 présentent conjointement au résultat de
simulation par les modeéles présentés et les résultats des mesures effectuées sur le banc
d’essai.

La sélection de la valeur des inductances principales a été faite en fonction des
disponibilités des fournisseur et des meilleurs résultats de simulation. Ainsi les
inductances MSS1210 de 47uH et MSS1260 de 10uH n'ont pas été testées pour des raison
de disponibilité. Enfin I'inductance principal XGL6060 de 47uH ne respectant pas les
criteresde saturation du modéle exposé au chapitre 2 a, elle aussi, été éliminée des essais.

La méthode de calcul des pertes dans les composants passifs avait déja été validé
au Chapitre 2. La cohérence entre les résultat expérimentaux et I'assemblage des modeles
permet la validation globale de ceux-ci, plus particulierement des modéles de pertes par
commutation présentés au 3.2.

On remarque que pour chaque choix d’inductance, la position des minimums
calculée par le modele et mesurée concordent. Ce qui valide I’outil d’optimisation.

On remarquera que la modélisation pour I'inductance principal de plus grand
volume et donc la moins saturée, est trés bonne, ce qui permet de valider les modeles
dans la condition d’une absence de saturation et donc apporte une seconde preuve a la
validité du modele présenté au Chapitre 2 —assurant ainsi sa validité avec un fort courant
DC- et démontre la validité des modeles présenté chapitre 3.
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Enfin on remarquera que le mode ZVS, qui réduit drastiquement les pertes par
commutations des composants actifs n"apporte pas une compensation suffisante aux
pertes engendrées par I'amplitude des courant HF que ce mode de commutation impose.

3.5 Optimisation du filtrage actif pour un réseau TBT-40V
3.5.1 Rappel du chapitre 1

a. Filtrage actif de la fluctuation 50 Hz

Le travail effectué jusqu’ici a permis d’optimiser le couple matériel/commande

d’un onduleur. Cette optimisation peut étre utilisée dans le cadre de I'onduleur de sortie
d’'un PCA. Mais il peut aussi étre utilisé dans le cadre du travail prospectif envisagé dans
cette thése pour extraire le stockage d’énergie de la cellule standard de conversion
aujourd’hui réalisée par plusieurs condensateurs électrochimiques représentant un
élément faible, du point de vue de la fiabilité, du dispositif de conversion. Mettre en place
ce filtrage actif permettra d’homogénéiser la CSC en réduisant son hétérogénéité en

termes de composants. Cela devrait apporter des dividendes importants sur la

maintenance des PCA.

b. Topologie du filtre actif et cahier des charges
Parmi ces trois topologies présentées au chapitre 1, le convertisseur demi-pont

abaisseur a été choisi pour |"étude. Sa topologie est rappelée dans la Figure 3-15 ci-
dessous.
Convertisseur Filtre Actif
AR

C) L M L Mml Charge
LY 1 T

‘\HH—

Figure 3-15 : Topologie du filtre actif retenu.

3.5.2 Formes d’ondes des courants a Basse Fréquence

Le filtre actif a un comportement qui s’oppose a |I’ondulation de puissance fournie
par le convertisseur. Le filtre de découplage doit pouvoir prendre en charge une CSC. Le
filtre actif doit donc supporter le filtrage a 100 Hz de la source de puissance

Nous avons choisi pour I'application de considérer le PCA comme interface d’une
batterie pour une tension continues de 40 V par un courant moyen de 2 A par CSC —sous

la forme d’un sinus carré a 50 Hz—. La figure suivante présente donc les flux de courant a
la maille entre le convertisseur, le filtre actif et une charge fictive telle qu’une batterie.



De manierearbitraire, le choix a été fait dans cette démarche prospective d’utiliser
66% de I'amplitude de la tension du condensateur de stockage. Ce qui revient a limiter
I’évolution de la tension de 10 a 33 V. Ce choix s’inscrit dans la limitation du courant

traversant I'inductance de filtrage (4 A dans ce cas) puisqu’il évolue avec la fonction
—_— I 1
Maxfigre ~ MAXCSC T 2(1-apay )

L’évolution de la tension et des courants traversant I’'inductance sont présentés
sur la Figure 3-16
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Figure 3-16 : Tension aux bornes du condensateur de stockage, rapport cyclique
de la MLI et courants basse fréquence (100 Hz)

Avec ce cahier des charges, on peut commencer I'optimisation du couple
inductance/fréquence en ajoutant I’onde de courant haute fréquence.

3.5.3 Hypothéses d’optimisation
Pour cette exploration, seules les séries MSS1210 et XGL6060 seront utilisées, car
la série MSS1260 propose la méme empreinte que son homologue MSS1210, mais des
performances inférieures dans les conditions qui nous intéressent.

e Dans cette configuration, a tout moment un unique transistor est en
conduction. Les pertes seront évaluées comme présenté en 3.2,

e Les pertes dans les condensateurs de filtrage seront négligées, car elles
sont indépendantes des parametres de |’optimisation,
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3.5.4 Niveau minimum de pertes
Les figures ci-dessous —Figure 3-17 - Figure 3-18 — présentent les pertes liées aux
possibles valeur de composant pour le filtre présenté. Le code couleur des légendes est
maintenu dans chaque graphique.

MSS1210 XGL6060
3 ; . — 3 :
25 \ ] 251
2 T~ 2
2
P 15¢ 1 1.5
©
Q
[o8
1 1
4.7uH
10uH
0.5 1 051 22uH
47uH
100pH
0 . . . . 0 . . . .
0 100 200 300 400 500 0 100 200 300 400 500
fréquence [kHZ] fréquence [kHZ]

Figure 3-17 : Pertes dans le filtre actif de compensation de I'onde de puissance
100Hz. Les pertes sont considérées pour 100W de puissance transférée, soit 1 CSC.
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Figure 3-18 : Rendement du filtre actif dans I’action de compensation de I'onde de
puissance 100 Hz. Les pertes sont considérées pour le filtrage d’'une CSC. Soit une
puissance de 100 W.

Remplacer un stockage d’énergie capacitif aura nécessairement un effet délétere
sur le rendement. Ici le colt sur le rendement est faible pour ce qui est du filtre actif (de
I'ordre de 1.5%). A cela s’ajoutera la chute de rendement non négligeable due a la CSC
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utilisée, dont I'isolation galvanique est assurée par un « Dual Active Bridge » dont les
performances se dégradent de fagon importante lorsque I'on sort de sa zone de
fonctionnement optimal (courant supérieur a 1.5 A et tension de sortie égale a la tension
d’entrée).

Or l'utilisation d’un filtre actif déplacé vers la partie DC du convertisseur impose
de déplacer I'ondulation de puissance au travers des DAB de chaque cellule. Ce qui
pourrait nécessiter de surdimensionner les DAB et de subir des périodes a faible charge.
— le rendement complet nécessite une étude compléte non réalisé lors de ces travaux —

3.5.5 Conclusion
La premiere partie de ce chapitre a proposé une base compléte de modeles, qui,
accompagnés du modele de pertes dans les composants passifs détaillé au chapitre deux,
offre un outil d’évaluation complet des pertes dans les convertisseurs trés basse tension
sous certaines conditions (entre autres pertes par commutation négligeables).

e Modeéle de perte des composants bobinés (voir chapitre 2)
e Modeles de pertes des transistors MOSFET

e Modeéle de pertes dans le filtrage différentiel

De maniére a évaluer la performance de ces modeles, un banc de mesure a été
congu. Ce banc de mesure est constitué de deux convertisseurs montés en opposition.
Dans cette configuration, I’énergie fournie permet de compenser les pertes dans les deux
convertisseurs ce qui permet de faire une estimation pratique assez précise des pertes
globales.

En limitant la densité de puissance afin de maintenir le fonctionnement linéaire
des inductances, ce banc a permis de valider I’outil de simulation proposé, validant ainsi
le modele présenté. Il apporte de fait une validation du modeéle présenté au chapitre 2
dans des conditions réelles d’usage.

De plus cette optimisation démontre que I'usage des stratégies de commutation
douce ZVS n’apporte pas suffisamment de bénéfice en basse tension — pertes par
commutation déja tres faible — pour contrebalancer la surcharge de pertes imposées aux
éléments passifs.

Un second point limitant I'usage du mode ZVS est la faible amplitude de
fonctionnement qu’il impose, en effet I'amplitude des courants tres élevée des
composantes HF impose des perte fixes importantes quel que soit le point de
fonctionnement et donc une diminution trés rapide du rendement en dessous du point
de fonctionnement nominale.

Enfin, selon le cahier des charges présenté au premier chapitre, la possibilité
d’extraire les condensateurs électrochimiques des CSCs grace a un filtre actif trés basse
tension DC a été évaluée. En envisageant I'usage d’inductances des séries proposées
(MSS1210 ou XGL6060), une baisse de rendement minimum de 1,5% a été calculée. A
cette charge s’ajoute une baisse de rendement du convertisseur DC/DC qui subit un
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transfert de puissance ondulant. Cependant ce mode de filtrage permet d’utiliser les DAB
a leur meilleur point de fonctionnement en tension (contrairement a un filtre passif au
point milieu) ce qui limite la perte de performances.

L’optimisation des commandes de la CSC dans ses conditions reste une perspective
pour travail.

3.5.6 Perspectives
Le retrait des condensateurs chimiques des convertisseurs DC/AC reste un sujet
important. Dans le cadre des PCA, ce sujet reste méme critique, car ces composants de
faible longévité provoqueront des colits de maintenance importants.

Cette proposition était basée sur I'option de tirer les curseurs « maintenabilité »
et « réparabilité » au maximum aux dépend du rendement. Cependant, en acceptant une
maintenance plus professionnelle, d’autres solutions peuvent étre envisagées. Par
exemple le choix du filtre a capacités empilées présentée au chapitre 1, qui bien que plus
complexe, divise les pertes dans le filtre actif.

Une autre possibilité consisterait a proposer une méthode de commande du
convertisseur DC/DC capable de supporter la conversion de faible puissance de maniére
a limiter la chute de rendement associée.

Enfin la signature CEM du filtre n’a pas été étudiée. Une étude CEM serait donc
nécessaire a la mise en application d’un tel procédé. En effet I’'absence de commutation
douce couplée a la non-symétrie des commutations implique que ce convertisseur est
fortement perturbateur. A cela s’ajoute la fréquence de commutation optimale, qui est
de I'ordre de 200 a 300 kHz qui est visible dans les spectres normatifs.
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Chapitre 4 : Compatibilité Electro-Magnétique des onduleurs-
multicellulaires séries : comprendre les effets de|’optimisation de mode
différentiel sur le mode commun.

4.1 Introduction

Au cours des investigations a propos du concept de convertisseur matriciel, en
2019, un prototype de convertisseur composé de 12 cellules DC-AC série ayant 6 niveaux
d’entrelacement a été congu puis testé sur la plateforme de caractérisation normative en
compatibilité électromagnétique PHELINE. Le controle entrelacé proposé a démontré son
efficacité pour la réduction des amplitudes de courant en mode différentiel. En effet, le
couplage des caractéristiques multiniveaux et de la multiplication des fréquences
apparentes de commutation permet laréduction d’'un facteur 36 de I'inductance de sortie
nécessaire [1]. Bien que I'approche multicellulaire soit considérée comme une solution
«naturelle » pour la gestion des probléemes de compatibilité électromagnétique, les
résultats des essais effectués ont démontré le caractere infondé de cette considération.

La Figure 4-1 présente les résultats obtenus sur la plateforme PHELINE et, de fait,
ces résultats montrent des niveaux de perturbation électromagnétique extrémement
importants. On note, toutefois, que les émissions présentes sur ce spectre sont
principalement indépendantes de la fréquence, ce qui est généralement dues au mode
commun, le mode différentiel ayant été fortement réduit par la topologie multiniveau.
Pour réduire fortement ce bruit, un filtre de mode commun conséquent a été nécessaire
—1/3 du volume du convertisseur —, réduisant a néant I'intérét de la structure PCA
entrelacée multiniveaux que nous proposions.
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i uiin, ‘ l ‘mm HIMH M.“\M ] |

50 dBpV ’ ”‘Hl‘”l q”wn || H
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20 dBuv
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— Civil 55011/EN55011 - Class:B Average — Civil 55011/EN55011 - Class:B QPeak Peak (Phase 1) — Avg (Phase 1)
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Figure 4-1 : Mesure normative (EN 55022) combiné (différentiel + commun)
effectuée sur la plateforme PHELINE pour un prototype PCA a 12 cellules a
6 niveaux d’entrelacement.
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Ce résultat nous a interpellé et nous a persuadé de l'intérét d’étudier plus
finement les raisons de ces perturbations de mode commun trés élevées.

Pour cela, au cours de ce chapitre, nous exposerons, dans un premier temps, un
modele par superposition permettant I'analyse des sources et chemins de propagation
des courants de mode commun. Ce modéle permettra de rendre compte, par une analyse
des variations entre états stables, de I’évolution des tensions au points chauds et
d’expliquer le niveau d’émission des onduleurs-séries entrelacés. Fort de ce modeéle et de
I’analyse conduite, dans le prochain chapitre, une stratégie de commande permettant de
réduire fortement ces perturbations sera présenté. Cette stratégie seravalidée sur un PCA
DC/AC a 4 CSC en configuration “parallel input serial output” —PISO-.
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4.2 La cellule standard de conversion

La cellule standard de conversion (CSC) que nous allons prendre en considération
dans ce chapitre est présentée a la Figure 4-2. Elle est subdivisée en deux parties, un
convertisseur DC/DC isolé de type Dual Active Bridge (DAB), entouré en vert sur la figure

et un convertisseur DC-AC a pont en H entouré en rouge.

La Figure 4-3 propose une photographie de la cellule utilisée lors des mesures sur
la plateforme PHELINE. Celle-ci est présentée dans le méme sens que le schéma

précédent.

L’étude porte sur les émissions de courant de mode commun d’un convertisseur
matriciel constitué de CSC montées en séries sur leurs sorties AC. La Figure 4-4 présente
le convertisseur matriciel a 4 cellules qui sera utilisé pour I'analyse dans la suite de I’étude.
La Figure 4-5 présente le PCA a 12 cellules présenté précédemment et avec lequel des

mesures en conditions réelles ont été réalisées et présentées Figure 4-1.

DC/DC _DC-AC

86
|

\————————— - O - O O O o

Figure 4-2 : Schéma électrique d’une cellule standard de conversion de type DC/AC,
intégrant deux étages de conversion en cascade.

Figure 4-3 : Prototype d’une cellule standard de conversion DC/AC. A gauche, le
convertisseur DC/DC séparé du convertisseur DC-AC par un filtre de bus DC
constitué de 4 condensateurs électrochimiques.
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Figure 4-4 : Schéma d’un PCA constitué de 4 CSC DC/AC connectées en paralléle
cété DC et en série coté AC

Figure 4-5 : PCA constitué de 12 cellules standards de conversion de type DC/AC
présentés sur la Figure 4-3.
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4.3 Gestion des courants de mode commun induits par I'étage de
conversion DC/DC

Dans son travail de thése : « Prediction and optimization of electromagnetic
behavior of multi-cell converters » [2], Glauber de Freitas Lima a proposé d’utiliser le
recyclage des courants de mode commun entre les convertisseurs de type Dual Active
Bridge montés en série afin de limiter les perturbations conduites de mode commun
émises par un PCA DC/DC. Nous parlerons dans ce cas d’une technique de recyclage des
courants de mode commun cellule a cellule

Glauber de Freitas a démontré la possibilité de réduire les courants de mode
commun émis par des paires de convertisseurs de type DAB au-dessous de 50 dBuV
(Figure 4-6) en utilisant des ordres de commande symétriques, et donc en provoquant des
commutations induisant des courants de mode commun identiques en formes et
amplitudes mais opposés.

Lors de cette étude, qui portera sur les onduleurs connectés en série, nous
considérerons que la technique de recyclage des courants de mode commun est mise en
ceuvre au niveau des commandes des DAB et nous ne prendrons donc pas en compte
I’effet des DAB sur le mode commun, car, dans ce cas, si le nombre de cellules est paire,
le recyclage « cellule a cellule » des DAB permet de négliger leurs émissions.

Nous pourrons donc concentrer |I’étude sur les émissions produites par la partie
DC-AC des CSC.

Spectrum 2 E] [“3‘]
Ref Level 70.00 depy @ RBW (CISPR) 9 kHz
[» At Od2 » SWT LEc » VBW 30 kHz  Mode Auto Sweep  Lnput DO
oL
B1aP Crw
H m:k%cck H 1MHz  FAIL 0 rMi[1] 57.54 dbp!
o0 abjh ELEAND? clagf o rail 02 kiz]

Spectrum2 (@ |'m]
Ref Level 70.00 dBy @ RBW (CISPR) 8 kHz
o At Ok @ SWI 155 @ vBW 0Kk Modo hutoSweop  Input OC

T esiheck IWHz PAES FUETRN 41.09 dBuy
0 cbiRf EMSANP2 oL ARK N pARS 302 kHz

70,000 dBy

| lewssozz ciass 8l

2
60 gy E 60

EREEEY S0 oy

0 B

B H B L I - Ll Ll
Starl 50.0 kHz 1074 pts Stop 500.0 MH> || Start 50.0 kHx 1074 pis Stop 500.0 MHx

Ready  WNNANNAES we ok ) T esy I e e

Dats: 20.50V.2022 16:13:55 Sate: 21.M0%.2028 15:9%:2

Figure 4-6 : Image tirée du manuscrit de thése de Glauber de Freitas [2]. Image de
mesures des courants de mode commun générés par |'étage DC/DC du
convertisseur a 6 cellules : a droite sans recyclage cellule a cellule, a gauche en
permettant, par la commande, le recyclage cellule a cellule.
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4.4 Modele de mode commun d’une cellule
Dans le but de comprendre la maniére dont sont produits les courants de mode
commun dans un convertisseur PCA de type DC/AC, nous proposons ici une modélisation
du convertisseur et des sources de courant de mode commun.

Le modele ne considére que les ponts en H comme sources des émissions
électromagnétiques conduites. Le DAB sera considéré comme une source de tension
parfaite d’une surface de cuivre équivalente importante — c’est-a-dire que le
condensateur parasite le reliant a la masse est de grande valeur — de |'ordre de 10 foi la
capacité des condensateurs au points milieux —. Nous verrons plus loin que ce point est
particulierement important dans la production de haut niveau de perturbations CEM de
mode commun.

Le convertisseur DC-AC dont le schéma est présenté sur la Figure 4-7, présente 3
points chauds (A, B et C). Ces points chauds sont ainsi nommés, car ce sont les nceuds de
connexion électrique, donc des surfaces de piste, dont les potentiels électriques varient
fortement lors du fonctionnement en découpage du convertisseur. Ainsi a chacun de ces
points chauds est représenté un condensateur parasite liant le potentiel du nceud a la
masse du convertisseur, elle-méme reliée a la “terre”.

Les valeurs des condensateurs des points chauds sont considérées
proportionnelles alasurface des pistes des points chauds. La présence d’un plan de masse
dans le PCB des CSC a une distance constante —0.4mm —des surfaces de cuivre des points
chauds assure I’égalité des condensateurs parasite d'une cellule a I'autre. Ces plans de
masse sont reliés entre eux et a la terre.

Le prototype de convertisseur multicellulaire — Figure 4-9 et Figure 4-10— permet
d’estimer les surfaces des différents points chauds. Il ressort de ces estimations que la
surface associée au point chaud « B » est de I'ordre de 1780mm? et que les surfaces
associées aux points chauds « A et C » sont égales et de I’ordre de 188mm?2. Ces surfaces
permettent de déduire des valeurs au premier ordre pour les condensateurs parasites par
lesquels transiteront les courants de mode communs induits par les variations de
potentiels de points chauds.

Le condensateur B du point chaud « B » est bien plus important que les deux autres
caril représente les liaisons parasites du circuit électrique a la masse du convertisseur DC-
AC, mais aussi de I'étage capacitif DC et du DAB, dont les surfaces sont bien plus
importantes que la surface séparant les points milieux des ponts en H du convertisseur
aux inductances de filtrage Lom en sortie du pont en H. Un condensateur de filtrage
différentiel Cx est présent pour élever I'ordre du filtre de mode différentiel.

89



Figure 4-7 : Convertisseur DC-AC, topologie de pont en H connecté sur sa sortie AC a
un RSIL (Figure 4-8) a travers des inductances de filtrage différentiel LDM. Les
condensateurs parasites Ca, Cg et Cc entre les points chauds A, B et C et la masse.

AAPY

J~0.1u J~4u
——0.22u —10u
Rrsil
50
1k 5
L ° ) Rirsil
L % 50 é 1k 5
——0.22u —10u
——0.1u T4u

Figure 4-8 : Schémas complets d’un RSIL compatible DO-160
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Surface A

Surface C

Figure 4-9 : Pont en H en vue du dessus. A droite, les surfaces associées aux points
chauds A, B et C sont colorées respectivement en rouge, jaune et bleu. Ces points
chauds se prolongent, par I'intermédiaire des connectiques a 6 contacts, vers la

charte mere Figure 4-10.

Etage capacitif
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Surface C

Figure 4-10: Support d'une CSC sur la carte mere, les surfaces colorées
correspondent aux surfaces de cuivre des nceuds A, C et B.

Nous considérerons que ces condensateurs (A B et C) sont les seuls chemins de
propagation des courants de mode commun. L’évolution de la tension aux bornes d’un

condensateur implique le passage du courant : [ = CZ—‘:. Les variations de potentiels des
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point chauds sont donc bel et bien les causes des perturbations CEM de mode commun

du convertisseur.

Nous allons a présent proposer un modele par état stable du pont en H. ce modeéle
permettra d’appréhender I’évolution des différences de potentiel aux bornes des
condensateurs A, B et C au cours des commutations. Un exemple d’utilisation sera
présenté dans le cadre des modes de commandes bipolaires puis unipolaires.

4.4.1 Les4 états du pontenH
Dans le but de considérer les CSC dans leur environnement de spécification CEM
[3], on considérera le schéma de la Figure 4-11Figure 4-7 qui correspond au schéma a
haute fréquence. Le condensateur Cx a été court-circuité. Les inductances d’entrée du
RSIL ont été remplacées par des circuits ouverts. La CSC est alors connectée aux
résistances du RSIL, ce qui permettra d’estimer les courant de mode commun dans un

contexte proche de celui de la norme.

Une deuxiéme étape de modélisation consiste a considérer un ensemble de deux
transistors associés a la source de tension DC comme une source de tension en créneau
d’amplitude VDC [4] entre le DC- et chacun des points chauds « A et C ». Ainsi les deux
transistors —1 et 2 rouges — connectés au point chaud « A » sont remplacés par la source
de tension rouge et les deux transistors — 3 et 4 bleus — connectés au point chaud « C »
sont remplacés la source de tension bleue comme cela est visible sur la gauche de la

Figure 4-11.

Enfin on déplie le modeéle pour agencer les composants comme le montre la partie
droite de la Figure 4-11. Ce qui permet d’affirmer I'orientation des sources. La source
rouge modifie la maille en “ajoutant’” VDC quand la source bleue “soustrait”” VDC.

A

G e
M &)

(o3

Rrsil

i

L

Ce

Figure 4-11 : Modeéle des sources de mode commun pour le pont en H de I’étage DC-
AC de la CSC. A gauche : le schéma & haute fréquence a partir de la Figure 4-7. A
droite, le schéma déplié pour en faciliter la lecture. Les sources de tension rouge et

bleu ayant chacune deux états (0V ou +Vpc)
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Le convertisseur connait 4 états stables. Nous les représentons en supposant que
les oscillations a plus haute fréquence que celles des commutations ont eu le temps de
s’amortir. Ce qui implique que plus aucun courant ne circule dans les résistances de mode
commun.

Les 4 états stables possibles d’un pont en H sont représentés a la Figure 4-12 : —1la
numérotation des transistors correspond a la Figure 4-7 —

e « +» Dansl’état stable ‘+’, les transistors 1 et 4 conduisent, la source rouge
ajoute +VDC a la maille, la source bleu 0.

e «-» Dans I'état stable ‘-, les transistors 2 et 3 conduisent, la source bleue
soustrait +VDC a la maille.

e « a» Dans I’état stable ‘a‘, les transistors 1 et 3 conduisent, les sources
rouge et bleu sont a +VDC et s’annulent.

’

e « c»Dansl’'étatstable ‘c’, les transistors 2 et 4 conduisent, les sources sont

nulles.
o LM (@) (o)
%Ez\ﬂ AW/l 2 ??\? l\/nc ml - ?:zglvoc O?EZ\\? %
fikss T [ L

Figure 4-12 : Représentation des 4 états stables possibles du convertisseur et
tensions aux points chauds.

Dans la figure 4-12 pour chacun des états, les potentiels aux trois points chauds
sont représentés. Pour faire les calculs, on considére la maille formée par le schéma
équivalent haute fréquence composée des deux sources de tension bleu et rouge et des
deux inductances de sortie. En I’absence de courant dans la résistance Rgsi, les différences
de potentiel des chacun des points chauds avec la masse du circuit peuvent étre déduis.
L’évolution de ces différences de potentiels représentent les chemins de propagation de
courant des mailles de mode commun. Elles excitent les condensateurs parasites Ca, Cs et

.. <y . . . av
Cc réagissant a I’évolution de tension des points chauds selon [ = C—.
dt

Pour étudier les différents courants de mode commun générés a chaque
commutation de I’'une des CSC du PCA DC/AC, on peut alors compléter le Tableau 4-1 :ci-
dessous. Dans ce tableau sont consignés les niveaux de tension des points chauds aux
états stables du convertisseur. Une commutation consiste alors en une transition d’un
état stable a un autre.
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Tableau 4-1 : Différences de potentiels aux bornes des condensateurs parasites des
points chauds durant les états stables.

Contigu-
ration
+ - a C
Points
chauds
Ve Ve
A + = - 0 0
2 2
VDC VDC
B - - -V 0
2 2 DC
C - VLZ’—C + 2 0 0

a. Commande bipolaire et recyclage
Dans un onduleur de tension traditionnel, lacommutation bipolaire est considérée
comme une commutation a faible émission de courant de mode commun [5]. Elle consiste
en la transition simultanée des deux bras de commutations, la CSC évoluant ainsi de I’état
stable ‘+’ vers I’état stable ‘— ‘et de ‘— “ vers ‘+'.

Le Tableau 4-2 ci-dessous présente les évolutions des niveaux de tension aux
bornes des condensateurs Ca, Cs et Cc dans le cas d’'une commande bipolaire. Dans ce
tableau, nous avons ajouté une colonne pour qualifier I’évolution des potentiels des
points chauds entre chaque état stable considéré. On remarque que le niveau de tension
de B n’évolue pas durant le processus. Dans le méme temps, les variations de tension des
condensateurs Ca et Cc s’opposent. Si les condensateurs parasites et chemins de
propagations sont identiques, ils induiront des courants de mode commun identiques
mais opposés. De fait, si la symétrie physique et électrique est respectée dans le
convertisseur, c’est-a-dire que les valeurs des condensateurs et les fronts de
commutations sont identiques et synchrones mais opposés, alors les contributions au
mode commun des condensateurs Ca et Cc se compensent [6]. On parlera alors de
recyclage des courants de mode commun.

Il est de fait absolument nécessaire, lors de la conception, d’égalisé les condensateur
parasite « Ca » et « Cc ».
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Tableau 4-2 : Variation de tensions aux bornes des condensateurs parasites des points
chauds au cours de I’'une des commutations bipolaires du pont en H.

Configu-
ration
+ + > - -
Points
chauds
VDC VDC
A +—=— -V -
2 be 2
B _ Vb 0 _Voe
2 2
V,
C —-b¢ +V, +-2¢
2 pe 2

b. Commande unipolaire et émission CEM
Le mode de commande unipolaire est connu pour diminuer I’ondulation de mode
différentiel. Cette diminution provient du fait que dans cette configuration, la
commutation provoque une variation de tension sur la maille principale de VDC au lieu de
2 X VDC en mode bipolaire. Egalement, les deux bras du pont étant désynchronisés, cela
fait apparaitre une fréquence de découpage double.

Ce mode de commutation est aussi généralement connu pour son émissivité
importante de courant de mode commun [5].

Comme nous le voyons grace au Tableau 4-3, des variations au cours du cycle de
commutation, la loi de commande unipolaire provoque une évolution de la tension du
point B. Or, aucun point chaud n’apporte de contribution opposée. De plus, le
condensateur B provient de la source de tension DC dont la surface est bien plus grande
et donc la capacité B est trés largement supérieure a celle de A ou C.

L’excitation du condensateur B est donc I'une des raisons derriere |’émission de
courant de mode commun en commande unipolaire. Cela est bien illustré dans le tableau
4-3 ci-aprés. Ce tableau des variations ne présente que 2 commutations. Les autres
commutations ayant des effets similaires.

En mode unipolaire, deux séries de états stables sont possibles :

® + - a—>+ > c->+silaprofondeur de modulation est >50%
e ——>a->-->c->-silaprofondeur de modulation est <50%

Un diagramme temporel de la modulation pour la premiére série est présenté sur
la Figure 4-13
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— Porteuse du transistor 1 (non 2)
— Porteuse du transistor 4 (non 3)
® Evenement de commutation

paN Z

[a] [c] la]

Figure 4-13 : Schémas temporel de la modulation unipolaire.

On peut décrire sur un graphe temporel les instants et les amplitudes équivalentes des
contributions (Figure 4-14)

Lors de la commutation d’un bras de transistor (le changement d’état stable), les niveaux
de tension s’équilibrent sur la maille de puissance et sont imposé par les sources de
tension et les inductances. De fait, bien qu'un unique point chaud soit commuté, la
tension de chaque point chaud évolue.

On remarque alors que pour le mode commun, le cycle des contributions a la méme
périodicité que découpage (et non deux fois la périodicité) et donc I’émissivité sera
présente au fondamental de la fréquence de découpage.
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Tableau 4-3 : Variations des tensions aux bornes des condensateurs parasites des points
chauds au cours des commutations unipolaires du pont en H.
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Figure 4-14 : Représentation temporelle des contributions relative de chaque
points chauds au de mode commun a chaque commutation, considérant une
profondeur de modulation a 80 %. Encadrées sur le graphe se trouvent les états
stables. Considérant que la valeur des capacités sont Ca= Cc = Cg/10.

4.4.2 Modele de simulation
Pour valider I’analyse présentée, deux simulations temporelles ont été effectuées
avecle logiciel de simulation PSIM. Le modeéle haute fréquence présentée dans ce chapitre
et un second modele topologique en commutation dont les principales caractéristiques
sont présentées dans le Tableau 4-4. Des images des deux modele construit sous PSIM
sont présenté a la Figure 4-15.
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Figure 4-15 : Modéles de simulation temporel sous PSIM, a gauche le modéle
hautes fréquences, a droite le modéle topologique.

Le spectre de la tension aux bornes des résistances du RSIL provoqué par le
passage du courant de mode commun est représenté sur la Figure4-16. Les
correspondances entre les deux simulations permettent de valider I'usage du modele HF
comme modele des CSC.

Dans ces conditions « parfaites » décrite au Tableau 4-4 de simulation de la cellule
standard de conversion en commande bipolaire, le courant de mode commun émis
n’affecte les résistances du RSIL que de 1 mV — il ne dépasse dont pas 20nA — ce qui
représente I’ordre du bruit numérique de calcul. Alors que, comme prévu, le convertisseur
en commande unipolaire génére des courants de mode commun importants a la

fréquence de commutation.
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Figure 4-16 : Spectre du courant de mode commun généré par un convertisseur a
pont en H en fonction de la modulation utilisée — bipolaire ou unipolaire —.
Simulation topologique et basé sur le modéle HF. (Tension mesurée aux bornes

des résistances Rrsiv), fréquence de commutation : 100 kHz.
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Tableau 4-4 : Spécifications des simulations temporelles (les spécifications des CSC
reprennent les caractéristiques du prototype a 6 cellules introduit en début de chapitre)

Convertisseur | Cellule d’'un PCA
a une cellule
Transistor Rpson 10 mQ
Coss 545 pF
Inductances Lom 100 puH 2.2 uH
RL 30 mQ 3 mQ
Capacités parasites Cy; Co 80 pF 20 pF
Cy 800 pF 200 pF
Tensions d’entrée et
. Vbc 200V 3V
de sortie
Vac 110V 110V
Fréquence de
. Fg 100 kHz 100 kHz
commutation

4.5Généralisation du modele au convertisseur multicellulaire
La fin de ce chapitre portera sur la généralisation du modele haute fréquence. Pour
ce faire, nous représenteront un convertisseur multicellulaire a 4 CSC sous la forme de
son modeéle HF. Puis nous présenterons la table des états stables d’un tel convertisseur et
I’état des condensateurs Cax Csx et Ccx dans chacune des configurations. A partir de cela
nous créerons la table des variations qui nous permettra d’évaluer la contribution au
courant de mode commun de chaque condensateur et de chaque commutation.

Il est maintenant temps d’élargir le modele de la CSC au PCA. Dans I'onduleur
multicellulaire série on vient connecter des sorties AC des CSC DC/AC en série. Au niveau

du modele hautes fréquences, cela donne la représentation suivante —Figure 4-17—

i it il

il + [ uu} [ uu} i i ik,

VL@L@L ‘‘‘‘‘‘‘ R SLSNLAL ST SR AL F\ij

Figure 4-17 : Schéma équivalent hautes fréquences d’'un PCA a 4 CSC pour I’analyse
des courants de mode commun.
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Pour des raisons de lisibilité et de taille, le choix a été fait de mener I’analyse sur
un PCA a 4 CSC. Cependant, la méthode reste compatible et les résultats sont
généralisables a n'importe quel nombre de cellules (méme impair, dans ce cas la cellule

milieux commute seul).

Le convertisseur représenté comporte 4 CSC agencée en PISO. Il permet donc de
convertir une tension DC basse tension en une tension AC a plus haute valeur. Au niveau
de I’analyse, on considerera 4 sources de tension DC isolée et une source de tension AC
dont les limites sont [—4V,. ; 4V, ]

Lorsque les instants de commutation entre les CSC ne sont pas synchronisés, et
gue chaque cellule de conversion admet 4 états, cela produit 256 états indépendants.
Représenter les 256 états n’étant pas possible, seul quelques états permettant de décrire
toutes les variations vont étre représentés.

Limiter la présentation a ces états stables n’est pas un probleme. En effet, bien
gue d’autres états puissent étre atteint par le convertisseur, le tableau des états stables
n’est qu'un intermédiaire de calcul. Or, les changements provoqués par la commutation
d’une cellule sont indépendants de |I’état stable des autres convertisseurs. C’est-a-dire
que, quel que soit I’état stable du convertisseur, un changement d’état de la cellule 2 aura
le méme effet sur I’évolution des tensions sur les capacités de mode commun quels que
soient les états des autres cellules.

Nous limiterons donc I'étude a 5 états pour la commande bipolaire : les états
CHH+H+ ) € -+ » « -+ » « -+ » et « ---- », Ces 5 états permettent de représenter toutes
les variations possibles au cours du cycle de commutation. Les deux premiers états sont
décrits sur la Figure 4-18. Comme pour les états stables d’un convertisseur a une cellule,
a droite se trouvent les sources de tension appliquées a la maille de puissance et a gauche

les tensions aux bornes des condensateurs des points chauds.
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Figure 4-18 : Représentations schématique HF de deux états stables d’'un PCA a 4
CSC. Sont représentés les états « ++++ » et « — +++ » avec les tensions aux bornes
des sources de perturbations rouge et bleu, les tensions aux bornes des
inductances de mode différentiel, ainsi que les tensions aux points chauds. Les
tensions encadrées représentent les tensions négatives.

4.6Analyses des commutations des onduleurs-séries entrelacées en

mode bipolaire
Nous terminerons ce chapitre en démontrant la généralisation du modéele par
I’équivalence entre la simulation topologique et les résultats obtenus sur la plateforme
PHELINE. Puis, nous construirons de la table de variation pour un PCA a 4 cellules. Enfin,
nous exposerons le fait que le mode de contréle utilisé pour le PCA initial —bipolaire
entrelacé— provoque des contributions au mode commun supérieur a celle d'un

convertisseur a une cellule en mode unipolaire.
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4.6.1 Simulation
Le modele utilisé n’ayant été vérifié que dans le cadre d’un convertisseur a une
unique cellule, nous allons procéder a une simulation temporelle dans le cadre d’'un
convertisseur multicellulaire par une simulation pour des convertisseur a 6 CSC séries.

Les résultats de simulation a 6 CSC, dans des conditions comparables au prototype
caractérisé sur la plateforme PHELINE —présenté en introduction— est proposé a la Figure
4-19. La fréquence minimale mesurée sur la plateforme PHELINE de 150 kHz pour faire
correspondre les mesures au résultat de simulation. Les mémes limites sont utilisées, le
fondamental — fréquence de découpage — n’est donc pas affiché car en dehors du champ
de la norme EN 55022. Les résultats de simulation étant trés comparables a la mesure
pratique, cela permet de valider la cohérence du modéle HF. Et donc son usage généralisé.

Enfin on remarque que la 6e harmonique semble compensée. Nous avons vérifié
pour des PCA a divers nombres de cellule, la Neme harmonique est compensée dans
chaque cas. Les raisons de cette compensation nont pas été explorée.

Courant de mode commun
Généré par un PCA a 6 niveau d'entrelacement
—T T T T T —T—T

Simulation
= = +EN 55022

100 [

|

|

|

80 |
i |
k|

60

dBpvV

20 o

20

20 . . . — ’ . . —
10° 107
Frq [Hz]

Figure 4-19 : Spectre des courants de mode commun émis par un PCA a 6 CSC en
mode bipolaire. En noire, les résultats obtenus par simulation (modele topologique).
La forme du spectre et les amplitudes correspondent jusqu’a 2 Mhz au spectre
mesuré sur la plateforme PHELINE et présenté Figure 4-1.
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Les résultats de simulation ayant permis de valider I'applicabilité du modele, nous
allons donc construire latable de variationet I'utiliser pour appréhender les contributions
de chaque commutation et chaque point chaud au courant de mode commun.

4.6.2 Construction de la table des variations
Dans les convertisseurs multicellulaires ou multiniveaux, la commande entrelacée
consiste a déphaser les commandes de chaque étage onduleur au cours d’une période de
découpage de maniére a réduire 'amplitude des créneaux de tension et ainsi réduire
I"'amplitudes des harmoniques de courants de mode différentiel. Ainsi il est possible de
réduire le filtre de sortie d’un facteur N?, N étant le nombre de niveaux ou de cellules de
conversion associées en série.

Cependant, comme montré en introduction de ce chapitre, ce mode de conversion
génére beaucoup de courant de mode commun a cause de la désynchronisation des fronts
de commutation. Pour comprendre la raison de cette caractéristique, regardons
I’évolution des tensions aux points chauds des CSC durant une période de découpage.

La table des variations de tensions ci-dessous — Tableau 4-5 — présente donc
chacune des variations d’état provoquées par la commutation des CSC de leur état stable
«+» vers leur état stable « — »

Pour des raisons de lisibilit¢ et de taille des tableaux, une mise a
I’échelle « 4/VDC » est appliquée sur ces variations. Les colonnes grises représentent les
états stables. Les colonnes orange représentent les variations de tension. Le caractere
vert montre les possibles compensations de courant de mode commun (recyclages) et le
rouge les impossibilités de recyclage.

Les trois derniéres lignes présentent la somme des évolutions pour chaque type
de point chaud, A, B et C.

A partir de ce tableau, comme cela fut réalisé plus haut pour une CSC, on peut
construire le graphe de la Figure 4-20. Ce graphe représente temporellement les instants
de commutation et leurs contributions au courant de mode commun (les condensateurs
Ca et Cc sont considérés comme présentant une impédance dont la valeur est 10 % de la
valeur de Cg). La premiére commutation, au temps t0, correspond au passage de |’état
stable « ++++ » a I’état stable « —+++ ». En dessous se trouvent les ordres de commande
associés a chaque cellule.

Tableau 4-5 : Table des variations, les colonnes grises représentent les niveaux des états
stables. Dans l'ordre, les colonnes orange représentent les variations de tensions aux
bornes des condensateurs parasites Ca Cg et Cc pour les commutations de chacune des
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quatre CSC. Toutes ces valeurs sont a multiplier par 4/VDC pour avoir leur équivalent en

volts.
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Figure 4-20 : Représentation temporelle des instants de commutation et amplitude
qualitative de courants de mode commun associés pour un PCA a 4 CSC entrelacées
en mode bipolaire a 80 % de rapport cyclique. Au-dessus les contributions liées aux
commutations — [l'unité étant les contributions d’un condensateur “B” ayant
présentant une variation de Viot —. Au-dessous les commandes appliquées aux
cellules.

Le Tableau 4-5 — montre que chaque commutation de la commande bipolaire
entrelacée est émettrice de courants de mode commun. De plus, on peut voir sur la
figure 4-20 qu’il n'y a pas de répétition des émissions au cours du cycle, car chaque
commutation a des effets tres différents (méme sans considérer le possible recyclage).
Cette absence de répétition implique que la fréquence de commutation sera présente
dans le spectre du mode commun.

Si I'on regarde la somme des variations de tension des condensateurs Cgx on
remarque qu’elle atteint 3 X VDC (% Viot) a quatre reprises et VDC a 4 autre reprises. Soit
un total de contributions de 16 VDC (4 Vtot) la oU un convertisseur a une cellule en mode
unipolaire ne contribuait qu’a 0.5 Viot a 4 reprises soit une contribution totale de 2 Viot.
On s’attend donc a ce que les courants de mode commun généré par un convertisseur
multicellulaire a 4 cellules en mode bipolaire soit de I'ordre de deux fois le courant de
mode commun d’un convertisseur unipolaire a une cellule.

Il est possible de montrer que la somme des contributions relatives des
condensateurs CByxest égale au nombre de cellules du convertisseur en mode bipolaire
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entrelacé. L'augmentation du nombre de cellule augmentera mécaniquement les
émissions de courant de mode commun —d’autant plus si la somme des capacités des
condensateur CB diminue linéairement avec le nombre de cellule—.

4.6.3 Commande bipolaire non entrelacée

Dans la condition d’une commande bipolaire non entrelacée, toute les CSC
commuteront au méme instant. Ce mode de fonctionnement est équivalent au
fonctionnement d’un convertisseur a une cellule en mode bipolaire et permet le recyclage
des courant de mode commun puisque toutes les contributions seront regroupées en un
unique instant. Ce mode de fonctionnement garde I'intérét de la répartition de la charge
de conversion et de la modularité. Cependant, en perdant I’entrelacement, on perd la
réduction de I'effort de filtrage différentiel.

Conclusion

Dans le but de comprendre pourquoi un PCA avec une commande entrelacée
induit de fort niveau de courants de mode commun, un modele simple de représentation
des sources et chemin de propagation HF des courants de mode commun a été présenté.
Ce modéle permet de comprendre de maniére qualitative les interactions entre les
sources de courant de mode commun et les nombreux chemins de propagation induit par
chacune des CSC sur les autres CSC. Dans un premier temps le modele a été appliqué a un
convertisseur bien connu, le pont en H, dans des conditions de commande dont les
caractéristiques sont largement décrites.

Dans un deuxiéme temps ce modele a été utilisé pour décrire les interactions entre
les mailles de mode commun d’un convertisseur multicellulaire type onduleur-série. Il a
été constaté que les variations de tension sur les points chauds ne se compensent pas et
que a chaque commutation de I'une des CSC, les chemins de propagation de plusieurs
d’entre elles sont excités. Ce modeéle a permis de comprendre les raisons des émissions
importantes constatées sur le prototype d’onduleur série qui a été réalisé.

Une simulation temporelle reprenant les conditions du modeéle a été mise en
place. Les résultats de cette simulation, trés proche des mesures expérimentales,
permettent de valider le modele en simulation présenté. Ainsi nous avons pu mettre en
place un modele permettant de comprendre les forts courants de mode commun des
convertisseurs type onduleurs-séries et donc les effets déléteres sur les besoins de filtrage
de mode commun lorsqu’une commande entrelacée est mise en ceuvre dans la
perspective de réduire les harmoniques de courant différentiel.

Dans le prochain chapitre, en utilisant la méthode d’analyse présentée ici, nous
proposerons |'analyse de nouvelles commandes. Ces commandes auront pour
caractéristique de permettre le recyclage des courants de mode commun.
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Chapitre 5 : Compatibilité Electro-Magnétique des onduleurs série : analyse
et solution

5.1 Introduction
Dans le chapitre précédent, nous avons mis en évidence la forte propension des
onduleurs multicellulaires a générer des courants de mode commun deés lors que I'on
cherche a réduire le besoin de filtrage pour le mode différentiel via I’entrelacement des
ordres de commande des niveaux/CSC.

Dans ce but nous avons utilisé un modele mettant en évidence les sources de
courant de mode commun et les principaux chemins de propagation de chaque cellule de
commutation, a savoir, 3 condensateurs parasites pour un pont en H (avec deux bras). La
topologie de ce modele équivalent a haute fréquence a été introduite dans le chapitre
précédent. Ce modele adémontré —en simulation temporelle —sa capacité a représenter,
au premier ordre (c’est-a-dire au niveau de I’enveloppe des amplitudes des harmoniques)
et dans une certaine plage de fréquence, les résultats obtenus sur la plateforme de
caractérisation normative PHELINE.

A partir de ce modéle, une méthode d’analyse des courants de mode commun
produits dans les PCA a été proposée. Elle repose sur I’hypothése que les courants de
mode commun HF — c’est-a-dire au-dela de la fréquence de commutation — apparaissent
et sont amorties aux instants de commutation, qu’ils peuvent étre sommeés pour former
les perturbations CEM conduites de mode commun. Lors d’une commutation, les
condensateurs parasites subissent une évolution de tension permettant le passage d’un
état stable a un autre. Ce changement de tension implique gu’un courant les traverse. On
obtient alors I'intégrale relative des courants générés par chaque condensateur parasite.
Ainsi, on peut obtenir la signature de chaque état transitoire, son impact au niveau de
tous les chemins de propagation de mode commun, puis en faire la somme.

Ce modele a permis de mettre en évidence que, dans les PCA, chaque
commutation de I'un des bras de transistors induisait des courants de mode commun dans
a travers toute les capacités parasites du PCA. De plus, il a permis de montrer que I'usage
des commandes permettant I'optimisation des courants de mode différentiel — unipolaire
ou entrelacé — induit la désynchronisation des fronts de commutation et provoque
I’excitation du ou des condensateurs parasites de la source DC. Cette excitation, associée
a la perte partielle du recyclage des courants de mode commun, explique une grande
partie des émissions CEM de mode commun produites par le PCA prototypes testés en
conditions normatives et présentant des niveaux d’harmonique HF tres supérieurs a ceux
initialement attendus.

Dans ce chapitre, nous pousserons |’analyse des lois de commande possibles grace
aux onduleurs multicellulaires séries. Sur le principe de la compensation des courants de
mode commun-— recyclage — dans les onduleurs en pont complet a commande bipolaire,
nous proposerons une analyse d’une loi de commande bipolaire entrelacée pour les
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convertisseurs PCA qui exploitera la multiplicité des CSC et des degrés de liberté pour
mettre en place la compensation des courants de mode commun.

Puis nous généraliserons I’approche par l'analyse d’une loi de commande
unipolaire entrelacée qui, de laméme maniere, utilise le potentiel du PCA pour permettre
la compensation des courants de mode commun aux meilleurs codts.

Deux commandes originales seront donc étudiées et misent en avant pour leur
capacité a permettre le recyclage total des courants de mode commun avec pour
compromis la perte de la moitié des niveaux d’entrelacement.

Ces modes de commande, associés a I'approche multicellulaire, permettront de
présenter une perspective originale pour limiter les courants de mode commun au plus
pres de leurs origines ouvrant la voie aux convertisseurs « sans filtre ».
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1.1Commande bipolaire a entrelacement symétrisé
Au chapitre précédent nous avons analysé les contributions au courant de mode
commun de chaque source de tension par I'intermédiaire des points chauds et de leurs
capacités parasites associées. Pour ce faire, nous avons construit une table permettant de
mettre en valeur la contribution au courant de mode commun relative de chaque
changement d’état. Puis nous avons visualisé ces contributions au cours d’une période de
commutation grace a une schématisation temporel rappelé Figure 4-20.

N
= 'OIn]
N P 9 _ _
= J I py J
= ®
[=]
(&)
d 5
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
temps
0.2 : : : . ; . I
& Ca+C¢
5 ¥y c
2 pr I, e 2 o4
= 4{ = -4 Ce
Q
02 . . \ . \ .
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
temps
. . ; . ; . |
+r CSC 1
- CsC 2
S 0-alch CSC 3
CsC 4
0 0.2 0.4 0.6 0.8
temps

Figure 5-1 : Représentation temporelle des instants de commutation et amplitude
qualitative des courants de mode commun associés pour un PCA a 4 CSC
entrelacées en mode bipolaire a 80 % de rapport cyclique. Au-dessus les
contributions liées aux commutations — [l'unité étant les contributions d’un
condensateur “B” présentant une variation de Vit —. Au-dessous, les commandes
appliquées aux cellules.

Pour permettre le recyclage, il est nécessaire que les contributions liées a une
commutation soient compensées par la contribution opposée d’une autre commutation.
Nous allons donc regarder plus précisément les « orientations » de chaque commutation
et voir si I’'on peut trouver des groupes de commande dont les effets s’opposent du point
de vue des courants mode commun.
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5.1.1 Table des variations
Dans un premier temps, reprenons la table des commutations d’un convertisseur
a 4 CSC suivant une loi de commande bipolaire. Le Tableau 5-6 reprend les effets de la
commutation de chaque cellule (ligne) sur chaque condensateur parasite (colonne).

il il 1 S 3 2 5 5 5 7 3 =il

1 1 1 3 3 3 5 1 -3 -1 -1 -1

Cellule 1
« -+++ »

Cellule 2
« +-++ »

Cellule 3
« ++-+ »

Cellule 4
« +4++- »

1 1 i S =1 -5 -3 -3 -3 -1 -1 -1

1 -3 -7 -5 -5 = -3 -3 -3 =il =il =il

Tableau 5-6 : Table des amplitudes des variations de tension aux bornes de chaque
condensateur parasite pour toutes les CSC du PCA lors d’une transition d’une CSC
d’un état stable a un autre. Chaque case représente la variation de tension aux
bornes d’un condensateur parasite provoquée par la commutation entre les deux
états stables « +—- » d’une CSC. Les commutations sont présentées dans l’ordre des
commutations d’une commande bipolaire entrelacée.

Les variations positives sont en noir, les variations négatives en rouge.

Sur ce tableau, on peut remarquer qu’il existe une symétrie centrale. C’'est-a-dire
gue la contribution « Al — Cellule 1 » s’oppose a la contribution « C4 — Cellule 4 ».

En provoquant simultanément les commutations des cellules symétriques (1 et 4,
2 et 3) on obtient le Tableau 5-7. On comprend alors qu’un recyclage peut s’effectuer en
opposant deux a deux des courants de mode communs considérés identiques. Tout
comme pour le convertisseur a une cellule, présenté au début du chapitre 4, il est
nécessaire d’égaliser les valeurs des condensateurs parasites A et C pour maximiser le
recyclage.
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7 7 —~ SN

condensateur | G4 | B4 | na | @ | B3 | M @ @ | mlalmla

Variation
« —++- » (1&4) 2 = -6 -2 -2 -2 2 2 2 6 2 -2
Variation
« +—+ » (28&3) 2 2 2 6 2 -2 2 -2 -6 -2 -2 -2

Tableau 5-7 : Table des variations de tensions aux bornes des condensateurs
parasites du PCA a 4 CSC. La premiere ligne représente les variations de tensions
dues aux commutations simultanées des CSC 1 et 4, la seconde correspond aux
commutations simultanées des CSC 2 et 3.

Sur le graphique temporel, cela revient a synchroniser les commutations des
groupes de CSC 1-4 et 2-3 et donc a synchroniser leurs contributions au courant de mode
commun tel que représentées sur la Figure 5-2

[ e 1

contribution
o

temps

f 1 t

contribution
o
o
4
P
J——

temps

£o-ak

0 0.2 0.4 0. 08 1
w

Figure 5-2 : |dée de la synchronisation des ordres des commandes des cellules
symétriques.

5.1.2 Simulation

Grace a la compréhension du fonctionnement des sources de courant de mode
commun, il nous a été possible d’imaginer une nouvelle loi de commande : la commande
bipolaire a entrelacement symétrisée. Cette commande devrait permettre que les
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courants de mode commun traversant les condensateurs parasites du convertisseur
multicellulaire se compensent deux a deux.

Cela nécessite bien sir que les condensateurs « symétriques » soient de méme
valeur et plus globalement que les chemins de propagation présentent des impédances
comparables, que les fronts de commutation en tensions soient identiques deux a deux,
mais opposés et parfaitement synchronisés. Pour ce qui est des condensateurs de type B,
A et C, le modéle de conception multicellulaire garantit une égalité forte puisque chacun
de ces condensateurs est le résultat d’'une conception strictement identique. Mais il
faudra veiller a ce que, globalement, les chemins de propagation des CSC vers la terre
restent comparables d’'une CSC a l'autre. Cela pourra faire I'objet d’'une organisation
particuliere de I'agencement physique des CSC et/ou de la maniére dont elles sont

interconnectées électriquement.

Un travail important de la part du concepteur reste a prévoir pour maintenir une
forte égalité des condensateurs A et C sur chaque cellule. Le cas d'un déséquilibre des
capacités parasite A et C est caractérisé partie 5.4.1.

La Figure 5-3 présente le spectre de mode commun généré par une telle
configuration : PCA a 4 CSC avec une commande entrelacée symétrique bipolaire et avec
I’hypothése que tout est fait pour favoriser le recyclage des courants de mode commun
(condensateurs et chemins de propagations identiques, fronts de commutations
identiques et opposés deux a deux). La courbe en traits pointillés bleus représente
I’enveloppe du spectre de mode commun en commande bipolaire entrelacé, la courbe en
trait continue bleu en dessous représente le spectre du mode commun en commande
bipolaire a entrelacement symétrisé. On retrouve grace a la commande bipolaire
entrelacée symétrisé les niveaux de bruit que |'on obtenait par simulation d’un
convertisseur a un pont en H en mode bipolaire (c’est a dire une absence quasi-total de
courant de mode commun) au prix d’'une diminution des effets de I’entrelacement sur le
mode différentiel — I'amplitude du mode différentiel est multiplié par 4 par rapport au
pendant non symétrisé —. La ol la commande bipolaire entrelacée non symétrisée génere
des courant de "ordre de ceux d’un convertisseur a une cellule en mode unipolaire (la
Figure 5-7 permet de s’en convaincre).

Bien entendu, le recyclage parfait des courants de mode commun est conditionné
a la simplicité parfaite des conditions d’une simulation.
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Figure 5-3 : Spectres des courants de mode commun générés par le convertisseur
multicellulaire a4 CSC. En pointillés, le spectre résultant d’une commande bipolaire
entrelacé. En trait continu, le spectre résultant d’une commande bipolaire a
entrelacement symétrisé. Résultats issus de simulations électriques dans le
domaine temporel d’'un modele topologique — avec commutation des transistors —

5.1.3 Conclusion sur la commande bipolaire entrelacée
symétrisée
Comme le montrent les spectres issus des simulations temporelles, la commande
bipolaire a entrelacement symétrisé permet — dans les conditions idéales — un recyclage
total des courants de mode commun. Cependant, elle divise par deux le niveau
d’entrelacement du convertisseur. En effet, les cellules commutent deux par deux,
divisant par deux la fréquence apparente et doublant I’amplitude des fronts de tension

2
commutées. Le gain sur le filtre de mode différentiel devient alors. (g) au lieu de N?

pour une commande bipolaire entrelacée simple. Les bénéfices importants au niveau de
la réduction des courants de mode communs sont ici contrebalancés par la nécessité soit
de doubler le nombre de CSC soit d’augmenter les besoins de filtrage de mode différentiel.

Dans la partie suivante, nous allons explorer en quoi la commande unipolaire,
connue pour ses performances sur la réduction des besoins de filtrage différentiel par
rapport a lacommande bipolaire peut alafois étre mise en ceuvre pour réduire les besoins
de filtrage différentiel dans la commande entrelacée tout en bénéficiant des avantages
de I'entrelacement symétrisé au niveau de la réduction des courants de mode commun
et des moyens de filtrage a associer pour passer les normes CEM conduites.
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5.2 Analyse des commutations des onduleurs séries a commande
unipolaire entrelacée
Au paragraphe précédent, nous avons analysé les commutations d’un PCA en
commande bipolaire entrelacée symétrisée ainsi que sa signature CEM. Nous avons
remarqué que les courants de mode commun générés par cette topologie étaient
équivalents a ceux d’un convertisseur habituel (a une cellule) en mode bipolaire —c’est-a-
dire totalement recyclé —.

Comme pour la commande bipolaire, nous commencons par étudier la loi de
commande unipolaire entrelacée dans le contexte des convertisseurs multicellulaires
types PCA puis nous allons explorer la possibilité d’'une symétrisation pour permettre le
recyclage des courants de mode commun.

5.2.1 Ordres de commande
A I’échelle de la CSC, la commande unipolaire entrelacée se caractérise par le
pilotage des deux bras du pont en H avec deux modulations déphasées de 180° Ila
premiere pour le bras de commutation A (rouge), la seconde correspond a la commande
pour le bras C(bleu).

Deux porteuses de la modulation ne devant pas étre synchrones, a I’échelle du
PCA, le déphasage cellule a cellule se fait alors non plus sur 360° comme pour la
commande bipolaire, mais sur 180°. Pour un PCA a 4 CSC, il y a donc 8 porteuses
déphasées par tranche de 45° —ou, pour un PCAa 6 CSC, il y aura 12 porteuses déphasées
par tranche de 30°-.

Le chronogramme Figure 5-4 présente les ordres de commande et les états des
différentes cellules du convertisseur en mode unipolaire. Chacune des cellules recoit les
mémes ordres de commande, mais déphasés de 45° par rapport au précédent. Ce
déphasage provient du fait que la commande unipolaire a pour effet de doubler le niveau
d’entrelacement — ce qui réduit les besoins de filtrage et améliore le rendement du
convertisseur —,

Les chronogrammes sont présentés avec une profondeur de modulation de 90%.
Ce qui implique que pour 4 cellules, une seule cellule est dans un état autre que « + » ala
fois. L'état général du convertisseur n’ayant pas d’influence sur la signature de la
commutation d’une seule cellule CSC, cet état reste représentatif tout en étant plus
simple a représenter.

Rappelons que chaque cellule accepte 4 configurations :

-« + »,la cellule impose une tension positive +VDC a sa sortie.
-« -, la cellule impose une tension négative -Vpc a sa sortie.
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-« a», lacellule impose une tension nulle, les deux transistors du haut
conduisent. Ce qui équivaut a ce que les deux sources de tension du
modele HF soient actives.

-« c», lacellule impose une tension nulle, les deux transistors du bas
conduisent. Ce qui équivaut a ce que les deux sources de tension du
modele HF soient inactives.

Dans la Figure 5-4, le chronogramme de droite représente I'évolution temporelle des
configurations de chaque CSC.

Profondeur de modulation
— Porteuse du transistor 1 (non 2)
— Porteuse du transistor 4 (non 3)

® Evenement de commutation 2 4

o]
]

CsSC1

CSC2

CSC3

El c

T

CSC 4

Figure 5-4 : Chronogramme des porteuses et des états des cellules d’un convertisseura 4
cellules dans le cadre d’'une commande unipolaire entrelacée
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5.2.2 Construction des tables des variations
Pour comprendre l'influence de I’ensemble des variations de tension dans le cadre
des commutations unipolaires il est nécessaire de déterminer les variations des tensions
aux bornes de tous les condensateurs parasites représentant leschemins de propagations
de mode commun des PCA dus au passage de chaque cellulede I’état « + » vers|’état « a »
ainsi que de I'état « + » vers |’état « ¢ ». Les variations de tensions induites par le passage
de I’état « — » aux états stables suivants sont parfaitement équivalentes.

La table des états comprend tous les états utiles pour construire la table des
variations de tensions aux bornes de tous lescondensateurs parasites du PCA. C’est-a-dire
I’état initial « ++++ » ainsi que chaque état pour lesquels trois cellules sont dans |I’état +
et une cellule est, soit dans I’état « a », soit dans |’état « c ».

Considérant que le passage des états « a» ou « c» a I"état « + » a des effets
exactement opposés et est simplement décalé dans le temps, aussi, pour des raisons de
lisibilité, nous ne les présenterons pas. On saura que I'’ensemble des commutations est
suivi de I'ensemble opposé, déphasé en fonction du nombre de CSC mises en jeu dans le
PCA, 4 dans I'exemple traité ici.

Le schéma présenté en Figure 5-5 présente le modeéle déplié dans les états
« ++++ » et « a+++ » a partir desquels on peut compléter les colonnes des états stables du
Tableau 5-8

Le Tableau 5-8 est mis a I’échelle VDC/8 ce qui permet de n'y représenter que des
nombres entiers. Chaque colonne orange représente une commutation de I’état « ++++ »
vers |'état stable a sa droite. On remarquera, en bleu, la différence entre une
commutation impliguant I’état « a » et I’état « ¢ ». Pour passer a I’état « a » la différence
de potentiel (DDP) aux bornes du condensateur « Cg » varie de la méme maniére que la
DDP aux bornes du condensateur « Ca » de la cellule en question. Pour passer a I'état
« c», de la méme maniére, le condensateur Cg subit la méme variation de DDP que le
condensateur « Cc ». Les variations liées aux commutations du convertisseur a 4 CSC pour
la commande unipolaire entrelacée sont décrites, dans I’ordre, dans le Tableau 5-8.
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Figure 5-5: Modele déplié d’un convertisseur multicellulaire dans les états stables

« ++++ » et « a+++ ». Les tensions aux bornes des sources de tension et des inductances
de filtrage aux états stables sont indiquées.

B +H++ | 2 at++| > 4at+| > ++a+| 2> +++a C+++ +C++ ++C+ +++C
Al a2 3]la 3|42 3|[a 3]a 3[a 3|a 3]|a 3
B1 4ala s|a s|la s|la sl 5|2 5|2 -
C1 -4 +7 3 -1 -5 -1 5 -1 -5 +7 3 -1 -5 -1 5 -1 -5
A2 4 +5 ] -3 1 -3 1 -3 1 +5 9 -3 1 -3 1 -3 1
B2 4|5 1|3 7|3 |3 2|=s 1N -: |3 -
c2 4|l 1|s 1|3 7|3 7|5 1]|s 1|3 2|3 7
A3 a3 7|3 7|5 a|s alsa 7|8 7[5 a]ls a
B3 4 | +3 1] 43 -5 9 -5 9 | +3 1] 43 -1 -- -5 -9
c3 -4 +3 1 +3 -1 +3 al -5 -9 +3 1 +3 -1 +3 -1 -5 -9
A4 sl s |a s|a s| 72 a3]a s|a s|[a s|a72 3
Ba 4|+ 3| 3|la 3|7 ula 3|la 3|a 3 |H
o 4|l 3|la 3|la 3|la 3la 3la 3la 3]la s
D +8 0 -8 -16
% o« o o« o« HHHEHE
> +16 +8 0 8
Tableau 5-8 : Variations de tensions aux bornes des condensateurs parasites de mode
commun lors des commutations de I'état stable « ++++ » vers les autres états que peut
prendre le convertisseur. Les colonnes grises représentent les états stables. Les colonnes
orange représentent les variations de tensions au niveau des points chauds des CSC. En
bleu sont surlignées les différences de variations de tension induites par les
commutations « +->c » par rapporta « +>a »

5.2.3 Analyse de la table des variations
Le chronogramme suivant — Figure 5-6 — présente, dans I’ordre des commutations,
les variations de tensions cumulées aux bornes des condensateurs de méme type.
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Pour les points chauds Ax et Cx, les condensateurs parasites « Cax et Ccx » sont
considérés de méme valeur. La somme des courants de mode commun traversant ces 8
condensateurs a chaque instant de commutation est a deux fois la fréquence de
commutation — il y a répétition des mémes contributions deux fois par période de
découpage —. Cependant le schéma des contributions de courant de mode commun
traversant les condensateurs Cg implique que la premiere harmonique apparait de
maniére prononcée dans le spectre. Tout comme pour la commande bipolaire entrelacée,
il ny a pas de multiplication de la fréquence au niveau du spectre de mode commun. Au
cours de la période de commutation, le PCA provoque 16 contributions au courant de
mode commun (16 événements de commutation). La somme des contributions en tension
aux bornes des condensateurs de type Csx au cours du cycle est de 16 X V), la méme
valeur que pour la commande bipolaire entrelacée —voir paragraphe 4.7.2 —. On s’attend
donc a voir des niveaux de courant de mode commun du méme ordre que pour le mode

bipolaire entrelacé.
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Figure 5-6 : Représentation temporelle des instants de commutation et
amplitude qualitative des courants de mode commun associés pour un PCA a 4
CSC entrelacées en mode unipolaire a 90 % de rapport cyclique. Au-dessus les
contributions liées aux commutations — |'unité étant la contribution par
condensateur “Cg” subissant une variation de tension Viot = 4Vpc —. Au-dessous,
les commandes appliquées aux cellules.

5.2.4 Simulation
Les conditions de simulation sont les mémes que celles proposées dans le chapitre
4. La Figure 5-7 présente les résultats de simulation du convertisseur a 4 cellules avec les
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commandes entrelacées —bipolaire et unipolaire— superposées aux |’harmoniques
générées par un convertisseur a une cellule en mode unipolaire.

Amplitude des harmoniques du courant de mode commun
généré par un PCA a 4 cellules

150

T

Bipolaire entrelacée
Unipolaire entrelacée
Unipolaire : 1 ponten H

100
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Figure 5-7 : Spectre de la tension aux bornes d’une résistance du RSIL représentant
la mesure du courant de mode commun. Ce spectre a été obtenu par simulation
d’un convertisseur multicellulaire formé de 4 CSC avec une commande unipolaire
entrelacée. Le spectre en noir correspond au cas d’un convertisseur équivalent a un
pont en H en mode unipolaire.

Le spectre présente des pics de niveaux équivalents a ceux générés par le mode
unipolaire sans entrelacement ou bipolaire entrelacé.

L’utilisation de la commande unipolaire entrelacée est équivalente a doubler le
niveau d’entrelacement par rapport a la commande bipolaire entrelacée. Elle ne résout
pas les problémes de courant de mode commun émis par le convertisseur. De plus, elle
nécessite deux fois plus d’ordres de commande.

La suite du chapitre utilisera la compréhension du fonctionnement des sources de
perturbations selon les lois de commande entrelacées unipolaires et bipolaires pour
proposer des commandes offrant la possibilité d’un recyclage des courants de mode
commun.

5.3 La commande unipolaire entrelacée symétrisée
Dans la méme perspective que la commande bipolaire a entrelacement symétrisé,
nous allons analyser la table des variations des tensions aux points chauds du
convertisseur PCA en commande unipolaire et chercher s’il existe une forme de symétrie.
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Ce qui reviendrait a généraliser la commande précédente non plus a une paire de CSC,
mais a une paire de bras de commutation.

5.3.1 Table desvariations de la tension aux points chauds des
CSC
A nouveau, reprenons un tableau des variations de tensions aux bornes de chaque
condensateur parasite aucours des commutations. Pour rappel, en commande unipolaire,
4 états stables sont possibles au niveau de chaque CSC: +, -, a et c. Dans le tableau 5-4 la
commutation « a » permet le passage de la cellule de I'état « + » a I'’état « a ». De méme
pour la commutation « ¢ ».

Cellule 1a 1 1 1 3 3 3 5 5 5 7 -1 1
« at+++ »
Cellule 2a 1 1 1 3 3 3 5 3 3 -1 -1 1
« +tat+ »
Cellule 3a 1 1 1 3 5 5 3 3 3 -1l -1 1
« ++a+ »
Cellule 4a 1 7 7 5 5 i 3 3 3 =1l -1 1
« +++a »
Cellule 1c 1 1 1 3 3 3 5 5 5 7 7 1
« C+H++
Cellule 2c 1 1 1 3 3 3 5 5 53 -l -1 1
« +C++ »
Cellule 3¢ 1 1 1 3 1 5 -3 3 3 -1l -1 1
« ++C+ »
Cellule 4c 1 1 7 5 5 5 3 3 3 =il -1 1

« +++C »

Tableau 5-9 : Tableau des variations de tensions aux bornes des condensateurs
parasites des 4 CSC du PCA. Chaque case représente la variation de tension aux
bornes d’un condensateur parasite provoqué par la commutation « +—>a » ou
« +->c¢ » d’une CSC avec une échelle VDC/8. Les commutations sont présentées dans
I"ordre des commutations d’'une commande unipolaire entrelacée.

A nouveau, une symétrie centrale existe. On peut remarquer que la commutation
« a »de lacellule 1s’oppose symétriquement a la commutation « ¢ » de la cellule 4. Ainsi,
effectuer simultanément les commutations symétriques devrait permettre un recyclage
total que nous avons mis en évidence dans le tableau 5-5 suivant pour une commande
unipolaire, entrelacée symétrisée.

Les connexions physiques ainsi que les regles et générations des MLI a partir des 8
porteuses et leur complémentaire sont disponibles en ANNEXE A : .

Tout comme pour la commande bipolaire a entrelacement symétrisé, la
commande unipolaire a entrelacement symétrisé devrait permettre un recyclage total des
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courants de mode commun générés sous certaines conditions — égalité des capacités Cax
et Ccyx, synchronisme des instants de commutation... —.

Cellule 1a—4c

2 2 -6 -2 -2 -2 2 2 2 6 -2 -2
« at+c »
Cellule 2a—3c ) 2 2 6 6 2 2 -6 -6 -2 Xy 22
« +act+ »
Cellule 1c - 4a 2 % 6 2 2 2 2 2 2 6 6 -2
« c++a »
Cellule 2¢c - 3a 2 2 2 6 2 2 2 2 6 -2 -2 iy

« +ca+ »

Tableau 10: Tableau des variations de tensions aux bornes des principaux
condensateurs parasites du PCA. La premiére ligne représente la variation due aux
commutations simultanées «a » de la CSC 1 et « c» de la CSC 4, la seconde
correspond aux commutations simultanées « a » de laCSC 2 et « ¢ » de la CSC 3 et
ainsi de suite. Chacune de ces commutations est suivie de la commutation inverse
apres une durée dépendant de la profondeur de modulation.

5.3.2 Simulation
Pour vérifier 'approche présentée ci-dessus une simulation a été réalisée. A noter
gue les conditions « parfaites » de la simulation, a savoir les mémes capacités Ca et Cc et
les synchronismes des commutations, ne permettent de conclure que sur la tendance et
non de facon absolue sur cette symétrisation des commandes.

La figure 5-6 présente le spectre des courants de mode commun induit par la
symétrisation des commutations dans le cas de la commande unipolaire entrelacée.

Sur la figure, on trouve, en bleu, les enveloppes pour les commandes bipolaires
entrelacées (symétrisées et non symétrisées) et, en rouge, les spectres des courants de
mode commun générés lors de I'utilisation des commandes unipolaires (non symétrisées

en pointillés, symétrisées en trait plain)

L’entrelacement symétrisé permet lorsque la cellule est parfaitement symétrique
d’annuler le courant de mode commun.
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Spectre du mode commun
généré par un PCA a 4 CSC en commandes entrelacées
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Figure 5-8 : Spectres des courants de mode commun générés par le convertisseur
multicellulaire PCA a 4 CSC obtenues par simulation topologique. En pointillé, les
enveloppes des spectres résultant des commandes entrelacées. En trait plein, les
spectres résultant des commandes a entrelacement symétrisé. En bleu les
enveloppes pour la commande bipolaire. En rouge les spectres et enveloppes pour
la commande unipolaire.

Toute cette analyse et les effets bénéfiques qui en résultent sur la réduction des
perturbations conduites de mode commun, sont fortement dépendants du soin apporté
au respect des hypothéses faites en amont. En particulier, au niveau des valeurs des
condensateurs parasites, des impédances des chemins de mode commun, de la
conformité des fronts et de leurs synchronisations exactes. Dans des conditions réelles,
les tolérances sur les composants, sur les procédés et matériaux, etc., induisent des
dispersions qui nous éloignent des conditions idéales. Dans la partie suivante, nous allons
explorer les impacts produits par des imperfections — design, dispersion des composant —
sur les conditions idéales.

5.4 Effets des imperfections

Trois types d’'imperfections ayant un effet notoire sur le recyclage vont étre
explorées dans la suite.

La premiére consiste en une mauvaise égalisation des condensateurs parasites Ca
et Cclors du design de la cellule. Alors gu’'une méme valeur de condensateur sera partagée
par tous les condensateurs Cax, cette valeur sera différente de la valeur prise par les
condensateurs Ccx. Par ailleurs, toutes les autres hypothéses ou conditions sont remplies.
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Les amplitudes et les intégrales des courants induits aux bornes des condensateurs Cax ne
seront pas identiques a cellesdes condensateurs de type Ccx. Dans ce cas, la symétrisation
de I'’entrelacement produira un recyclage imparfait.

La seconde est une imperfection liée aux chemins de propagation le long de la
carte mére. On peut imaginer assez facilement que le chemin qui devra parcourir le
courant de mode commun de la CSC 1 jusqu’a la terre ne sera pas parfaitement identique
a celui que devra parcourir le courant de mode commun de la CSC 4. On peut représenter
cette différence au premier ordre par I’ajout au modele d’une inductance parasite qui
matérialise un chemin de propagation différent pour chaque CSC.

La derniere représente la variation des instants de commutation. Cette variabilité
provient d’'un déphasage des ordres de commandes, de la variabilité dans les temps de
propagation des transmissions isolées (optocoupleur, pilote de grilles isolé), ou encore
des tensions de seuil des transistors (variation de température).

On aurait pu prendre en compte également les variations sur les dynamiques de
commutation, mais cela produirait un effet assez comparable a celui d’'une variation de
valeur de condensateurs parasites d’'une CSCa une autre. Ces variations, bien réelles, sont
jugées ici du second ordre, car les CSC présentent naturellement des caractéristiques
assez comparables. De plus, lors de leur mise en ceuvre tout est fait pour les faire
fonctionner dans conditions similaires. Par exemple, au niveau thermique des précautions
sont prises pour éviter des dispersions de fonctionnement qui, au-dela de la CEM, sont
préjudiciables au niveau des performancesdu PCA et du rendement en raison de disparité
du point de fonctionnement entre les CSC.

Les conditions de simulation et leurs effets sur le spectre résiduel des courants de
mode commun pour une commande bipolaire a entrelacement symétrisé seront
présentés ci-apres.

5.4.1 Dispersion des valeurs entre les capacités parasites de

type « Ca » et celles de type « Cc »

Il est attendu que la sensibilité a I’erreur d’égalisation des condensateurs parasites
de types « Ca et Cc» soit dépendante de l|'erreur absolue entre les valeurs des
composants. Dans les simulations que nous allons mettre en ceuvre, deux cas de figure
vont étre considérés pour lesquels les valeurs des condensateurs Ca et Cc sont choisies
arbitrairement autour de 20 pF (bleu) et autour de 40 pF (rouge). Afin d’étudier
I'influence de I’écart entre Ca et Cc nous avons choisi de faire varier les valeurs de ces
condensateurs de fagon symétrique autour de ces deux valeurs de référence de sorte que
la somme Ca+Ccreste constante et d’observer les conséquences sur le recyclage tout en
maintenant un courant de mode commun total constant.

Un ensemble de simulations est proposé avec des erreurs absolues entre Caet Cc
de 0.5,1,2,4 et 32 pF.
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Les résultats présentés a la Figure 5-9 montrent qu’une erreur de quelques pF
réduit drastiquement les atouts du recyclage des courants de mode commun. Cela
confirme une hypothese de travail énoncée plus haut a savoir que tout doit étre fait pour
égaliser lesvaleurs des condensateurs parasites de types « Ca et Cc ». Une simulation avec
une dissymétrie de 10% —2 pF —, qui semble accessible en conception et en fabrication,
permet de conserver une bonne partie des bénéfices de la commande entrelacée
symétrisée comme on peut le voir sur la figure. La part non recyclée évoluant linéairement
avec la dissymétrie, toute réduction de I’erreur absolue apportera un meilleur recyclage.

La figure suivante —Figure 5-10— présente |’évolution de la seconde harmonique
du courant de mode commun (200 kHz) en fonction de I’erreur absolue |C, — C,|. Cette
évolution permet de vérifier que I'amplitude de la partie non recyclée du courant est bien
linéairement dépendante de la valeur absolue de I'inégalité entre les condensateurs de
type A et C. Dans le mode non symétrisé — qui sert de référence — non seulement les
courants traversant les condensateurs Cax et Ccx ne sont pas recyclés, mais les courants
traversant les condensateurs Cgx ne le sont pas non plus.

Spectres des courants de mode commun en fonction de la disymétrie
en bleu CA+CC= 40pF, en rouge C A+Cc= 80pf

150 — : A R : ST
non symétrisé (2X20 pF)
32 pf
4 pf
2 pf
1pF
0.5 pF B
4 pF
2 pf
0 pf (2X20 pf)
0 pf (2X40pf)

100

50

dBpv

50 L1 » . . M A P - . . |
10° 108 107
Frq [HZ]

Figure 5-9 : Spectres des courants de mode commun en fonction de la différence
entre condensateur de type « Cc» et condensateurs de type « Ca». Les
Condensateurs d’un méme type sont considérés tous identiques. La somme des
capacités Ca et Cc d’'une CSC individuelle est respectivement de 40 pF(bleu) ou 80

pF (rouge).

127



Amplitudes des deux premiéres harmoniques
en fonction de l'erreur entre C aet C c
120 T T T T T T T 1 T T T
80 .
=
m 60 [ T
©
40 .
20 - bipolaire non symétrisé .
1ére harmonique (100 kHz)
2nd harmonique (200 kHz)
0 L PR | L L L 1 L PR | 1 1 1 L L L
0.5 1 5 10 20 30 40
assymétrie [pf]
Figure 5-10 : Amplitude de la seconde harmonique des courants de mode commun
en fonction de la valeur de la différence |C, — C.|. En bleu, le courant de mode
commun généré par le PCA en mode bipolaire entrelacé non symétrisé.

La part non recyclée de courant de mode commun dans un PCA est linéairement
dépendante de l'asymétrie. Elle impacte spécifiquement la seconde harmonique. La
premiére qui excite majoritairement les condensateurs Cgx reste bien plus faible —malgré
un niveau bien plus élevé dans un mode non symétrisé—. Toutefois on constate que la
commande symétrisée apporte toujours une réduction du besoin de filtrage en éliminant
partiellement I'amplitude des courants a la fréquence de commutation. Cependant, on ne
peut qu’appuyer sur le fait qu’'une forte symétrie est nécessaire si on souhaite se
dispenser de filtre de mode commun. En effet, au-dela d’une asymétrie de 1pF un filtre
de mode commun redevient nécessaire en entrée du PCA. Or, il est tres difficile d’égaliser
les condensateurs parasites Ca et Cc puisqu’ils sont dus, a la fois aux surfaces de cuivre en
regard des points chauds, mais aussi a leurs connexions aux « gate drivers » des
transistors haut. Pour cela un soin extréme doit étre porté au dessin du circuit imprimé
—nous verrons dans la validation expérimentale que le soin apporté a I’égalisation des
condensateur parasite a eu un effet notable sur les mesures CEM —.

5.4.2 Variation des impédances de ligne (position des CSC)
Lors de la conception d'un PCA, la question de I'implémentation physique des
connexions entre CSC se pose. En fonction de I'implémentation, il est probable que le
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chemin pour aller de la cellule a la terre au travers du plan de masse et des connectiques
de terre ne soit pas équivalent d’une cellule a 'autre. Dans ce cas, plus la cellule est
éloignée du connecteur de terre, plus I'inductance du chemin sera grande. Ainsi, si les CSC
sont alignées, ce qui correspond a la facon la plus simple de concevoir leur montage sur
le PCA, de petites inductances de lignes apparaissent entre les masses locales d’'une CSC
et celle de la CSC voisine. Ces inductances s’accumulent de proche en proche jusqu’au
connecteur de terre. Sur le schéma de simulation —Figure 5-11 — sont représentés ses

petites inductances les masses locales de chaque CSC et leurs voisines.
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Figure5-11 : Schéma de simulation PSIM prenant en compte |'organisation des CSC

sur un PCA. Un connecteur de terre est présent a proximité de la CSC du bas.

Pour comprendre |'effet de ces inductances de ligne sur le mode commun, une
simulation a été mise en place considérant quelques nanohenrys par inductances. L’ordre
de grandeur étant de 1.5uH/m pour une ligne de transmissions [1].

Les choix des simulations se sont portés sur 3 cas pour lesquels les inductances de
ligne sont toutes égalesa 1, 2 ou 4 nH. Un dernier cas considérera que le connecteur de
terre n’est pas sur une des extrémités comme représenté mais au milieu des différentes
cellules —Figure 5-12— créant une symétrie du chemin de propagation du mode commun.
Toutes les autres conditions étant considérées comme parfaites par ailleurs. Les spectres
du courant de mode commun dans ces conditions sont présentés.
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Figure 5-12 : Schéma de simulation PSIM prenant en compte I’organisation des CSC
sur un PCA. Un connecteur de terre est présent au milieu des CSC.

Courant de mode commun
en fonction de la qualité du plan de masse
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Figure 5-13 : Spectre des courants de mode commun dans les conditions d’une
imperfection des lignes de transition vers la terre dans le cas d’une connexion non
centré puis centré.
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La perfection des lignes de transmission impacte particulierement la partie haute
fréquence —a partir de 500kHz — du spectre. Bien que son effet ne soit pas trés prononcé,
le filtrage a ses fréquences peut se révéler difficile a mettre en place. En équilibrant la
ligne (voir 4nH connecteur centré) il est possible de limiter son effet et de revenir
quasiment aux conditions d’une ligne de transmission parfaite.

5.4.3 Variabilité des instants de commutation
Le recyclage des courants de mode commun dans le cas réel est limité par
précision temporelle des instants de commutation.

Beaucoup plus lourd a simuler temporellement que de simple dispersion sur les
valeurs des capacités parasites, la création d’'un léger décalage temporel dans les instants
de commutation nécessite un pas de calcul trés petit pour permettre de discrétiser la
portion non recyclée des courants de mode commun due a des décalages temporels de
I’ordre de la nanoseconde des instants de commutation.

De plus les moyens a déployer pour limiter cette dérive sont drastiques [2], [3]

A nouveau plus Ierreur sur la dispersion temporelle des commutations est grande,
plus la partie non recyclée des courants de mode commun est grande. L’évolution n’est
pas linéaire, les courants de mode commun diminuant exponentiellement apres la
commutation (courant a travers un réseau RC di a un échelon de tension).

La criticité de cette erreur dépend donc énormément des transistors et de leurs
commandes, leur vitesse et tension de commutation. Ralentir la commutation pour
limiter cet effet est déja utilisée par nombre de convertisseurs sachant pour autant que
limiter ainsi les courants de mode commun se fait au prix d’une élévation des pertes par
commutations.

Une simulation temporelle permettant de comparer la part non recyclée des
courants de mode commun en fonction de la désynchronisation des commutations est
présentée a la Figure 5-14. On peut voir que les premiéres harmoniques sont moins
sensibles a cette désynchronisation ce qui est plutét une bonne chose pour le filtrage des
émissions conduites.

131



140

— — — - non symétrisé
120 A erreur de 5 ns
7\ erreur de 3 ns
N -7 s erreur de 1 ns
commutation parfaite

\
ATV

I VR

- M\ =

I\l\Illllllwlll\\l\llmllmwwm\

-20 - /\\
40 . . . o I .

10° 108 107
Frq [HZ]

60

dBuv

40

|

20

Figure 5-14 : Spectres des émissions conduites de mode commun en fonction de la
dispersion temporelle des fronts de commutation entre deux CSC.

5.4.4 Dispersion des inductances de mode différentiel

La dispersion des inductances de mode différentiel a un effet direct sur la
répartition de tension le long des points chauds. Une étude de I'effet de cette variabilité
a démontré son réle majeur dans la part non recyclé du courant de mode commun.
Cependant, le concepteur n’ayant que peu de possibilités de limiter cette dispersion, seuls
les résultats de simulation sont proposés ici. La dispersion aléatoire gaussienne de 1 et
10% autour de la valeur initiale des inductances est considéré. Les inductances de mode
différentiel sont généralement construites autour d’'un noyau magnétique présentant un
entrefer, contrairement aux composants a forte perméabilité magnétique, leurs valeurs
sont donc tres stables dans une méme série et il n"est donc pas surprenant de se trouver
sous le seuil de 1% de variabilité entre les composants.

Au vus des résultats, dés une dispersion de I'ordre de 1% sur les inductances de
mode différentiel un filtrage de mode commun devient nécessaire. Il est donc absolument
nécessaire de sélectionner des inductances de mode différentiel dont la valeur est
maitrisée et stable au cours du temps.
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Figure 5-15: Spectre du mode commun en fonction de la dispersion des
inductances de mode différentiel.

5.5 Validation expérimentale
Pour vérifier la théorie et reprendre les caractéristiques du prototype initial, une
version de |"onduleur multicellulaire série a 6 cellules compatibles avec 3 types de
commandes, la commande bipolaire entrelacée, la commande bipolaire a entrelacement
symétrisé et la commande unipolaire a entrelacement symétrisé a été congue.

La commande unipolaire entrelacée n’est pas disponible sur ce prototype, car
cette commande nécessite 2 signaux de commande par cellule. Ce qui nécessite donc 12
sorties MLI pour la commande de I'onduleur or, nous n’avons pas assez de modules MLI
sur la carte de développement de la partie commande.

Vous trouverez en ANNEXE B : un formulaire détaillé comprenant les schémas, le
plan de routage.

5.5.1 Prototype
Le prototype est constitué d’une carte mere, support des lignes de commande. A
droite sur la photographie de la Figure 5-16, se trouvent les bornes de raccordement DC
(rectangle rouge) du convertisseur. Cette interface est raccordée a un bloc fonctionnel de
mesure de tension isolée (rectangle violet) et a 6 DAB en paralléle (rectangle bleu).
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Figure 5-16 : Photographies du prototype d’onduleur multicellulaire PCA a 6 CSC
DC/AC. A gauche vue du dessus : Interface Homme Machine (rectangle orange),
connectique (rouge), stockage capacitif (gris), DAB (bleu), mesures de tension
(violet). A droite, vue de dessous, mezzanines : DAB (bleu), pont en H(vert) et carte
de commande (orange).

Le centre de la carte permet le raccordement des condensateurs de filtrage DC-AC
(rectangle gris) qui peuvent étre montés en mezzanine et offre un accés aux 6 sources de
tension isolées générées par les DAB. Une seconde mesure de tension (rectangle violet)
est effectuée en sortie de la cellule numéro 3 permettant le contréle des DAB. En effet,
les DAB sont contrélés en boucle fermée pour fournir une tension de sortie égale a 95%
de la tension d’entrée, ce qui correspond a I'un des meilleurs points de fonctionnement
pour les DAB.Comme décrit dans le travail de M. De Freitas Lima [4], les DAB fonctionnent
suivant des ordres de commande inversés, de type commande bipolaire. Par ailleurs, il n’y
a pas de variation brutale de potentiels sur les mises en série donc pas de variation de
tensions d’une CSC a l'autre comme avec les CSC DC/AC. Ainsi un recyclage 2 a 2 a
I'intérieur d’'une CSC ou entre deux CSC voisines est tout a faire possible et efficace.

A droite, 6 onduleurs (rectangle vert) — sous la forme de ponts en H — sont
connectés a la sortie des DAB (qui représentent des sources de tension DC isolées) et

connectés en série sur leurs points milieux en sortie.
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Une cellule est alors constituée de 3 mezzanines : un DAB, un condensateur
électrochimique, un pont en H.

Sur le haut de la carte mere se trouve la partie commande (rectangle orange). Une
carte de développement « C2000 » de Texas instrument effectue la commande du
convertisseur PCA. Ces entrées sont :

2 mesures de tensions analogiques.
3 potentiometres analogiques pour le réglage a chaud.

3 commutateurs manuels permettant la sélection des modes de commandes

3 blocs de 2 cavaliers permettent d’effectuer le changement physique de
connectique pour permettre les modes de commande entrelacée symétrisée et non
symétrisée de coexister sur la méme carte et avec le méme hardware.

5.5.2 Conditions de test
Le convertisseur est connecté a une alimentation stabilisée DC qui sert de source
d’Energie. La tension DC appliquée est de 21 Vo, ce qui permet d’obtenir des tensions
isolées en sortie des DAB de 20 Vpc par cellule soit 120V au total.

Pour les besoins de I'expérimentation, la sortie onduleur sera maintenue a une
tension fixe. Ceci afin de limiter la variabilité sur les convertisseurs DC/DC. En effet, en
dessous de 20 W, le module DC/DC perd fortement en performance en raison de la perte
de la commutation en ZVS et peut étre dégradé sur le long terme.

La tension de sortie de I’'onduleur multicellulaire est comprise entre -100V et +100
V, ce qui implique une profondeur de modulation de 83%. L’interface AC de sortie est
connectée a une charge résistive de 40Q environ. Ainsi pour 100 Vpc en sortie, chaque
cellule est en gestion de 40 W. Du point de vue des courants de mode commun, la
variation de tension de sortie n’a pas d’effet sur I'amplitude des différentes harmoniques
— sauf quelques points particuliers tels que 0OV ou Vmax/N, tension auxquels certaines
commutations peuvent se synchroniser —

Ces niveaux de tension ne représentent pas un cas réel d'usage avec un
raccordement auréseau BT par exemple. Cependant ils sont suffisants pour présenter une
preuve de concept.

Les mesures ont été effectuées pour une tension de sortie fixe (+100V —
modulation a 83%), des mesures ont été effectuées sur d’autres points sans changement
significatif des spectres. Ceci peut s’expliquer assez facilement puisque les émissions de
mode commun sont principalement dépendantes des caractéristiques des fronts de
commutation (amplitude et dynamique) qui sont indépendantes de la tension et du
courant de sortie. Cela signifie que, au premier ordre, les fonctionnements et
observations en sortie DC sont représentatifs des spectres d’émission, méme en AC.
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Enfin, les fréguences de commutation ont été réglées a 100 kHz pour les DAB et a
200 kHz pour les onduleurs. Ainsi il est facile de desceller les contributions des DAB dans
le spectre. Non verrons qu’elle est en effet négligeable.

Dans ces conditions le filtre de mode différentiel nécessaire est tres faible. En effet
on obtient un AV de commutation de 40 V (ou de 80 V en commande bipolaire symétrisée)
et dont la fréquence apparente est de 1,2 MHz (ou de 600kHz en bipolaire symétrisée).

Ainsi le filtre total est formé d’inductances distribuées sur les CSC de 500 nH et de
deux inductances extérieures de filtre de mode commun de 10uH pour un total de 26uH.
Ce qui permet d’avoir une ondulation de courant de 0.64 A (des inductances extérieures
de 40uH sont utilisées pour la commande bipolaire symétrisée dont le niveau
d’entrelacement est moitié moins de celui des autres modes).

Le filtre de mode différentiel est complété par une capacité a film enroulé de
100 pF, largement surdimensionné, ne subissant que 1.3mV de variation au cours du
cycle. (a la profondeur de modulation)
Al 1 0.64 1 5-1

AV, =—
cav =3 *oaFCc T "2 2083

La photographie présente le prototype dans son environnement de mesure.
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Figure 5-17 : Banc de mesure CEM conduite effectuée sur le prototype PCA 6 CSC
DC/AC.

5.5.3 Mesures
3 spectres hybrides (supportant le mode différentiel et le mode commun) mesurés
grace au RSIL sont présentés ci-aprés. De gauche a droite, les spectres en commande
bipolaire entrelacés, bipolaire a entrelacement symétrisé, enfin unipolaire a
entrelacement symétrisé.

Rappelons que ce prototype utilise une fréquence de commutation de 200 kHz la
ou les simulations précédentes utilisaient 100 kHz. La Figure 5-18 présente ces spectres,
avec, en dessous, la superposition des enveloppes des spectres pour faciliter les
comparaisons. On peut voir un gain de -40 dB au niveau du troisieme harmonique a
600kHz. Ce n’est pas suffisant pour éliminer totalement le besoin d’un filtre de mode
commun pour la DOl 55022, mais cela en réduit la valeur drastiquement permettant
d’envisager un filtre CEM de mode commun sans tore de mode commun.

137



bipolaire symétrique bipolaire symétrique unipolaire
100 P 100 L 4 L 100 Y 4 P

100 r r r — r r r ——— bipolaire
symétrique bipolaire
symétrique unipolairg

Frq [Hz]

Figure 5-18 : Mesure du courant de mode commun pour les différentes stratégie
de commande.

Ces mesures permettent de démontrer I'intérét des commandes symétrisées, tout
particulierement la commande symétrisée unipolaire qui réduit drastiguement
I"amplitude des harmoniques de rang 1 a 5 réduisant ainsi I’effort de filtrage. On peut voir
gue seuls les harmoniques a 1,8 MHz et 6 MHz sont proches de la limite de la norme. La
ou en simulation, il ne restait que quelque femto ampére d’amplitude.

Pour finir, la partie non recyclée des courants de mode commun dans le cas de ce
prototype semble provenir d’'une mauvaise synchronisation des commutations couplées
avec une dispersion faible des inductances. On remarquera, pour la divergence des
inductances de mode différentielle, I’écrasement des premiéres harmoniques (les 6
premiéres harmoniques sont a des niveaux quasi identiques). Pour I'erreur de
synchronisation, on peut voir que I'amplitude des harmoniques ne diminue pas avec la
fréquence aprés 5 MHz. Bien s(rr ce sont des suppositions et valider ces hypothéses reste
un travail en perspective.
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5.6 Conclusion
A partir d’un modele simple présenté au chapitre 4 et de notre compréhension des
courants de mode commun —temporalité et amplitude relative—, nous avons proposé des
commandes alternatives originales favorisant le recyclage des courants de mode commun
a 'intérieur du convertisseur PCA entre CSC ou entre bras de CSC.

Ces commandes pourraient théoriquement —si elle était mise en place de maniere
parfaite—limiter fortement les courants de mode commun au convertisseur, permettant
méme d’envisager un convertisseur sans filtre de mode commun.

La perfection du modele et des simulations a été critiquées et des défauts
caractéristiques, dus aux méthodes de production, ont été étudiés pour appréhender la
sensibilité des résidus de courant a ces défauts.

Un prototype a été développé pour valider les effets positifs introduits par les lois
de commande proposées. Ce prototype est un onduleur multicellulaire PCA DC/ACa 6
CSC. Il a permis de mettre en évidence une diminution d’un facteur 100 des émissions de
courants de mode commun grace aux commandes symétrisées, le tout sans perdre les
bénéfices de I’entrelacement au niveau du mode différentiel via I'emploi d’une
commande unipolaire.

Ainsi un convertisseur de fréquence de découpage apparente de 1,2MHz a été
proposé ne nécessitant que 26pH d’inductance de ligne pour le filtrage de mode
différentiel. Ce convertisseur possede ainsi une trés faible inertie et une réactivité
exceptionnelle et pourrait répondre a des besoins spécifiques pour lesquels les
dynamiques de réponse sont importantes telles que les filtres actifs en soutien des
réseaux faibles.

5.7 Perspective
Il est certain que le prototype proposé n’est pas parfait. Des propositions
d’amélioration peuvent déja étre faites sur les bases suivantes.

La proximité des condensateurs parasites travaillant de concert peut étre
améliorée. Pour cela, une CSC double pourrait étre envisagée. Les ponts en H seraient
montés symétriquement sur chaque face du PCB et partageraient un plan de masse
commun local (possiblement non relié au plan de masse générale). Cela diminuerait au
maximum l'impédance de la maille de recyclage par rapport a la maille de retour par le
cable d’alimentation. La Figure 5-19 présente les schémas HF de la forme attendue.
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Figure 5-19 : Shémas haute fréquence d’une CSC double.

Des méthodes d'étalement de spectres pourraient étre mises en place. Par
exemple I’étalement de la fréguence de commutation (sans changer leur synchronicité)
permettrait de répartir I’énergie émise sur une plus grande plage et réduirait la valeur
créte des émissions le tout en maintenant la synchronisation des commutations.

En combinant ces principes, il deviendra possible d’atteindre le convertisseur
« fillterless » caractérisé par I'absence de filtre de mode commun et par un filtre de mode
différentiel de volume trées faible réduisant ainsi fortement le volume et le prix en général
alloué a cette partie filtrage et surtout permettre un gain sur la dynamique du
convertisseur.
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Conclusion générale
L'approche industrielle traditionnelle de I’électronique de puissance n’accorde que peu
d’intérét alacircularité. Pourtant, le colt écologique et les ressources qui lui sont allouées
sont phénoménaux. Ce travail de recherche présente la modularité comme une approche
favorisant la circularité selon 3 points :

- L’approche modulaire favorise la standardisation.

- Elle favorise aussi la maintenabilité et la réparabilité puisque la connaissance des
modes de défaillance des modules est plus simple et a plus d’'intérét a étre mise
en ceuvre que celle d’'un convertisseur traditionnel produit en petite série.

- L'approche favorise la réutilisation. Lorsqu’une défaillance non récupérable
survient sur le systeme, elle n’affecte pas nécessairement tous les modules, qui

peuvent, s’ils sont encore fiables, étre réemployés.

L’approche modulaire favorise donc un cycle de vie plus vertueux en prolongeant
la durée de fonctionnement des parties indépendantes du systeme.

Parmi les approches modulaires, deux grandes visions se complétent. La premiére
approche, représentée par le concept « PEBB », consiste a séparer le convertisseur en
sous-fonctions (commutation, filtrage, commande...) et a proposer un module pour
chacune d’elles. On peut parler d’abstraction dans le cadre ol le module, une fois
développé, peut étre réutilisé sans connaissance spécifique de ses constituants. La
seconde approche consiste a répartir la fonction globale de conversion sur un ensemble
de modules identiques de petites dimensions et d’'une fraction de la puissance globale.
Chacun de ces modules est en lui-méme un convertisseur (appelé CSC), I’ensemble de ses
CSC travaillant en « essaim » pour exécuter la tache du convertisseur, ce qui correspond
a un second niveau d’abstraction. On parle alors d’une approche matricielle (PCA). Le
travail de cette these s’est focalisé sur cette deuxieme forme de modularité.

L'approche modulaire PCA, sur laquelle porte ce travail, est restreinte aux
convertisseurs DC-AC pour lesquels plusieurs verrous limitent encore le développement.

La premiére contrainte étudiée est la réduction de la fiabilité par rapport a un
convertisseur traditionnel. En effet, les convertisseurs DC-AC patissent d’une forte
hétérogénéité de leurs composants. Parmi ses composants, certains, comme les
condensateurs électrochimiques ou encore les composants optiques (remplagable par des
liaisons @ modulation magnétique, plus fiable mais moins rapide), ont des durées de vie
nominales limitées et des taux de défaillance précoces élevés. La multiplication de ces
composants limite donc la fiabilité des PCA. Maitriser la durée de vie d’'un PCA en rendant
la CSC DC-AC plus homogene a constitué le premier axe de recherche.

La seconde contrainte est la contrainte normative. Des travaux précédents ont
démontré que les PCA DC-AC apportaient des avantages en termes de réduction des
besoins de filtrage CEM de mode différentiel car, grace au degré de liberté apporté par le
concept, il est possible de réduire le besoin de filtrage dit de mode différentiel d’'un ordre
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P x S? (P le nombre de CSC en paralléle et S le nombre de CSC en série). Cependant, en
voulant profiter de la réduction des besoins de filtrage de mode différentiel lié a la mise
en série de CSC, sont apparues de fortes asymétries dans le PCA provoquant la naissance
de courants de mode commun importants. La présence de ces courants empéchait les
PCA de respecter les normes de compatibilité réseau en plus de provoquer des auto-
interférences. Le second axe de cette recherche a consisté a user des degrés de liberté
offerts par I’approche PCA pour proposer un mode de commande réduisant fortement, a
la fois, les courants de mode différentiel, ainsi que les courants de mode commun afin de
fiabiliser le PCA (a I’auto-interférence) et de concevoir un convertisseur sans filtre de
mode commun.

Afin de répondre aux questions des deux axes de recherche, les contributions de
cette thése sont les suivantes :

Chapitre 1: Présente et précise les intéréts de la modularité. Expose les verrous
scientifiques, les choix technologiques et les limites de I’étude. Fait une introduction aux

chapitres suivants.

Chapitre 2: Extrait le composant le moins fiable (le condensateur
électrochimique) de la CSC et questionne les impacts de cette stratégie sur le rendement
global du convertisseur. Ce chapitre présente un modele et un outil pour évaluer les
pertes dans les composants magnétiques dans le cadre des convertisseurs basse tension.
Ce modeéle est basé sur une approche de caractérisation expérimentale. Grace a ce
modele, nous pouvons a présent prendre en compte les signaux de grande amplitude pour
estimer les pertes dans les composants magnétiques

Chapitre 3 : En associant le modele de perte défini au chapitre 2 a un ensemble de
modeles pour les composants actifs, ce chapitre présente un outil permettant I’estimation
des pertes totales dans un convertisseur basse tension. Enfin il est utilisé pour optimiser
un filtre actif déporté en remplacement du condensateur électrochimique de la CSC et
évaluer la faisabilité d’une telle approche. Grace a cet outil d’optimisation nous avons pu
évaluer que dans les conditions de notre convertisseur DC-AC, l'extraction des
condensateurs chimique des CSC a I'aide d’un filtre actif impliquai une diminution du
rendement de 1.5%. Il reste a évaluer |'opportunité de cette diminution de performance
face a 'augmentation de la durée de vie qu’implique cette option.

Chapitre 4 : Propose un modéle haute fréquence d’un convertisseur DC/AC en
pont en H ou d’une structure type PCA. Ce modele permet de quantifier temporellement
les contributions de chaque CSC au courant de mode commun par l'intermédiaire de
I’évolution des tensions aux bornes de chaque condensateur parasite de chaque CSC. Puis
compare deux modes de commande pour ces convertisseurs. En généralisant le modéle
de la CSC au PCA, nous avons pu expliquer I'apparition de courants de mode commun
dans le cadre des PCA DC-AC série entrelacés et les recrée par simulation.

Chapitre 5 : En utilisant le modele a haute fréquence présenté au chapitre 4 et une
compréhension précisent des contributions de chaque CSC au courant de mode commun,
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sont développés deux nouveaux modes de commande, qui, en maintenant partiellement
les avantages de I'entrelacement pour le mode différentiel, permettent le recyclage
efficace des courants de mode commun. Les commandes développées dans ce chapitre,
a savoir les commandes bipolaires symétrisée et unipolaire symétrisée ont permis
d’éliminer théoriqguement les courant de mode commun. En pratique, Nous avons
obtenue une réduction de 40 dB de I'enveloppe du spectre de ses courants ce qui a
permet au prototype d’étre compatible avec la norme EN55022 sans I'usage d’un filtre de

mode commun.

Les travaux présentés dans cette thése participent a rendre plus
performantes et plus mature les technologies PCA, et contribuent ainsi a la circularité des
circuits d’électronique de puissance. Au cours de ces travaux de recherche, des
démonstrateurs ont été concus. Ces démonstrateurs ont permis de démontrer les
concepts présentés.

Perspective

La méthode présentée au chapitre 2 pourra étre généralisée et surtout
automatisée. Pour le moment, le banc de mesure permettant d’extraire les parametres
du modeéle nécessite plusieurs interventions humaines. L’automatiser permettrait de
réduire la variabilité des résultats et de concevoir une base de données et des modeles
fiables pour les composants magnétiques « sur étagére » pour |‘optimisation des
convertisseurs.

Le filtre actif présenté au chapitre 3 n’a pas pu étre mis en place au cours de la
thése, cependant les résultats de I'optimisation ont démonté que, en théorie, le colt en
performance d’un tel filtre soit de I'ordre de 1.5% de rendement. Cela permettrait, a en
croire I'état de I'art, d’atteindre un onduleur hautement maintenable et réparable a
isolation galvanique dont le rendement serait de ’ordre de 95%. Evaluer les bénéfices sur
les impacts environnementaux d’une telle solution reste a faire, car elle oppose une
pollution liée a la surconsommation d’énergie au cours de la vie du convertisseur a
d’autres formes de pollutions liées a la production et la fin de vie. La comparaison au
convertisseur historique par le biais d’'une ACV — analyse de cycle de vie — est a envisagé
pour quantifier le gain en maintenabilité par rapport aux pertes lors de la production.

La méthode de représentation a haute fréquence présentée aux chapitres 4 et5a
permis de développer un PCA sur lequel a été mesurée une réduction de 40 dB des
émissions CEM entre les commandes non symétrisées et symétrisées. Des améliorations
qui réduiraientles auto-interférences peuvent encore étre mises en place (en symétrisant
le PCA de maniere a optimiser les chemins des courants de mode commun a travers la
masse locale).
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Assembler les travaux des chapitres 2-3 avec ceux des chapitres 4-5 reste encore
en perspective afin de concevoir un convertisseur PCA a haute fiabilité, haute durée de
vie, haute maintenabilité et donc a haute circularité.

Enfin ces travaux ouvrent la voie a un nouveau niveau d’abstraction. Une fois la
CSC stabilisée comme un convertisseur trés basse tension, il deviendrait possible de
concevoir le PCA en utilisant des CSC en série et parallele. En ajoutant des cellules de
filtrages (CSF) et en organisant la commande des CSC au niveau du PCA, nous avons pu
stabiliser celui-ci en un convertisseur basse tension. En assemblant des PCA en série et
paralléle, il deviendrait possible de concevoir des convertisseurs moyennes, voir hautes
tensions, en utilisant des ensembles de conversion le tout menant a des topologies de
convertisseurs fractals (PCF).
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Figure 4-20 : Représentation temporelle des instants de commutation et amplitude
qualitative de courants de mode commun associés pour un PCA a 4 CSC entrelacées en
mode bipolaire a 80 % de rapport cyclique. Au-dessus les contributions liées aux
commutations — l'unité étant les contributions d’un condensateur “B” ayant présentant
une variation de Vit —. Au-dessous les commandes appliquées aux cellules. ............... 106

Figure 5-1 : Représentation temporelle des instants de commutation et amplitude
qualitative des courants de mode commun associés pour un PCA a 4 CSC entrelacées en
mode bipolaire a 80 % de rapport cyclique. Au-dessus les contributions liées aux

152



commutations — l'unité étant les contributions d’un condensateur “B” présentant une

variation de Vit —. Au-dessous, les commandes appliquées aux cellules. ..................... 112
Figure 5-2 : ldée de la synchronisation des ordres des commandes des cellules
SYM L IGUES. c.eerreeeeeeeeeeeccttree et e e et e e ee st beeeeeeeeeesesaussaeaaeeeaeseessanssraeseeeeeeseassnssssaseaeeeesnannnes 114

Figure 5-3 : Spectres des courants de mode commun générés par le convertisseur
multicellulaire a 4 CSC. En pointillés, le spectre résultant d’'une commande bipolaire
entrelacé. En trait continu, le spectre résultant d'une commande bipolaire a
entrelacement symétrisé. Résultats issus de simulations électriques dans le domaine

temporel d’'un modele topologique — avec commutation des transistors —................... 116
Figure 5-4 : Chronogramme des porteuses et des états des cellules d’un
convertisseur a 4 cellules dans le cadre d’'une commande unipolaire entrelacée. ......... 118

Figure 5-5 : Modele déplié d’'un convertisseur multicellulaire dans les états stables
« ++++ » et « a+++ ». Les tensions aux bornes des sources de tension et des inductances
de filtrage aux états stables sONt iINAIQUEES. ......ccovciieiiiiiiiii e 120
Figure 5-6 : Représentation temporelle des instants de commutation et amplitude
gualitative des courants de mode commun associés pour un PCA a 4 CSC entrelacées en
mode unipolaire a 90 % de rapport cyclique. Au-dessus les contributions liées aux

commutations — |'unité étant la contribution par condensateur “Cg” subissant une
variation de tension Viot =4Vpc —. Au-dessous, les commandes appliquées aux cellules.
.......................................................................................................................................... 121
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ANNEXE A : Connection et génération des commandes

Aa: Commande d’un pont en H
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Figure-A 1 : Schématisation des connexions pour la commande d’un pont en H

Ab: Commande bipolaire entrelacé
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Figure-A 2 : Commande bipolaire entrelacée. Chaque cellule est commandée par
un signal bipolaire, les commandes de chaque cellule sont réparties par déphasage
sur la période (ici 4 commandes bipolaires).
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Ac: Commande bipolaire symétrisé
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Figure-A 3: Commande bipolaire entrelacée symétrisée. Le signal utilisé pour
chaque cellule symétrique est identique. Les signaux indépendants sont répartis
par déphasage sur la période (ici 2 commandes bipolaires)
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5.8Commande unipolaire symétrisé

\
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Text isnot SVG - cannot display \ /

Figure-A 4 : Commande unipolaire entrelacée symétrisée.

La commande pour chaque CSC est unipolaire (c’est-a-dire que les commandes de A
et de C sont déphasées de 180°).

Le signal utilisé pour chaque cellule symétrique est échangé (Al -> non_C4).

Les commandes des CSC sont réparties sur la moitié de la période (ici 2 commandes
unipolaires rouges et bleu).
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ANNEXE B : Schémas et calque de production des CSC et du PCA

5.9Schémas de conception d’une CSC (DC-AC)
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Figure-A 5 : Schémas de connectique de la CSC DC-AC (pont en H). en bas a droite :

gate drivers (en vert sur I'image du dessus), en bas a gauche : transistors (rouge).
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B.a: Calques de production d’une CSC (DC-AC)

Top (puissance) In1 (masse P) In2 (signal) In3 (commande)
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Figure-A 6 : plan de production PCB de la CSC DC-AC

B.b: Schémas de conception carte mere
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