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Chargeur de véhicule électrique et
densité de puissance
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1.1 Introduction

1.1.1  Contexte du véhicule électrique

Les émissions croissantes de gaz a effet de serre sont a lorigine de changements climatiques
importants a l'échelle mondiale tels que la montée du niveau de la mer et la fonte des glaciers.
Pour pallier a ces problématiques majeures, les gouvernements mettent en place des mesures pour
limiter ces émissions.

Le secteur du transport est responsable d'une part importante d'émissions de gaz carboniques.
Dans cette optique, les véhicules électriques (VE) et hybrides (VH) représentent une alternative
intéressante aux modes de transports actuels. Depuis ces derniéres années, la popularité de ces
véhicules est en constante évolution. La Figure 1.1 tirée de [2] permet de montrer l'augmentation
constante des ventes de ces véhicules. Elle représente le nombre de nouveaux véhicules électriques
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vendus de 2013 a 2017 et la part de marché associée. Dans cette figure, les véhicules électriques
comprennent les véhicules 100% électriques et les hybrides rechargeables notés PHEV (Plug-in
Hybrid Electric Vehicle).
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Ficure 1.1 — Nombre de ventes des nouveaux véhicules électriques en milliers et part de marché
en % par pays durant les années 2013 a 2017

Ces ventes importantes montrent l'intérét grandissant des automobilistes pour ces types de
véhicules. Pour accélérer cette transition dans le secteur du transport, les gouvernements mettent
en place des politiques d'incitations pour augmenter la part de VE. Ces incitations listées dans
[3] se traduisent généralement par des subventions allouées a l'achat de véhicule.

Malgré ces subventions, le nombre de VE reste inférieur au nombre de véhicules thermiques.
Les principaux freins a l'évolution du VE restent l'autonomie et le temps de charge de la batterie.
La technologie de la batterie est donc déterminante pour U'avenir du véhicule électrique. Le temps
de charge, quant a lui, est dépendant des puissances de bornes de recharge et de la capacité de la
batterie. Les types d’infrastructures de recharge et leur nombre représentent également des points
critiques pour le développement de ces véhicules. [4]

Pour lever ces freins, lautonomie de la batterie peut étre améliorée en augmentant sa taille.
Cependant, si le volume de la batterie est plus important, le volume des autres équipements du
véhicule doit étre minimisé pour ne pas impacter la taille et le co(it du véhicule. Dans la course
a l'autonomie, les points critiques d’améliorations se répercutent donc sur tous les autres équipe-
ments de la voiture.

Parmi les différents équipements du véhicule se trouve le chargeur. Il se situe dans le véhicule
et permet de convertir l'énergie fournie par le réseau a destination de la batterie. Pour réduire
son impact au niveau du véhicule électrique, il est nécessaire de concevoir ce convertisseur dans
un volume réduit sans dégrader ses performances. C'est dans ce contexte que le sujet de la thése
a été proposé. Le but de cette thése est donc de concevoir un chargeur de véhicule électrique le
plus compact possible a puissance de fonctionnement élevée.



1.1. Introduction 3

1.1.2 Objectif de la densité de puissance
1.1.2.1 Eléments critiques

Pour comprendre les clés de la densité de puissance, il faut d'abord identifier les éléments cri-
tiques en termes de volume dans les convertisseurs de l'électronique de puissance. Ces différents
éléments au sein des convertisseurs sont les systéemes de refroidissement et les éléments de la
conversion d'énergie et du filtrage.

Les systémes de refroidissement sont généralement composés de radiateurs pour mieux dissiper
les pertes d’'un composant et d'un fluide permettant d'évacuer la chaleur dissipée par ce composant.
L'air, leau et U'huile sont des exemples de fluides couramment utilisés. En cas de convection forcée
(eau, huile, air...), le systéme de puissance est couplé thermiquement a un circuit de refroidisse-
ment comprenant selon le fluide utilisé une pompe ou un ventilateur. Ces systémes représentent un
encombrement supplémentaire. Les différents composants qui nécessitent un systeme de refroidis-
sement a cause des pertes induites sont généralement les transistors et les composants passifs tels
que les inductances et les transformateurs. Un exemple de convertisseur avec un refroidissement a
air est représenté sur la Figure 1.2. Sur cette figure, seuls les radiateurs sont représentés et ces
radiateurs définissent une part non négligeable du volume convertisseur final.

Transistor

+— Condensateurs (filtre)

systéme de
refroidissement p
Inductance de stockage

Ficure 1.2 — Convertisseur Buck

Les éléments de la conversion d'énergie et du filtrage sont définis par les éléments passifs tels
que les inductances, les transformateurs et les condensateurs. Lorsqu'ils sont intégrés dans des
filtres, ces éléments permettent de filtrer des perturbations ce qui est le cas des condensateurs
représentés sur la Figure 1.2. Lorsqu’ils sont utilisés pour la conversion, ces éléments permettent
de stocker l'énergie ce qui est le cas de l'inductance représentée sur la Figure 1.2.

1.1.2.2 Comment augmenter la densité de puissance ?

Dans l'exemple de la Figure 1.2, les trois éléments issus de la conversion d'énergie, du filtrage
et du systéeme de refroidissement représentent une part importante du volume. Pour augmenter la
densité de puissance des convertisseurs, il faut donc agir sur ces éléments. Dans cette optique,
trois leviers peuvent étre identifiés. Ces trois leviers sont le choix de la topologie, le choix du mode
de refroidissement et 'augmentation de la fréquence de découpage.
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Une méme fonction dans un convertisseur peut étre réalisée de différentes maniéres suivant la
topologie. Chacune des ces topologies impose des contraintes différentes au niveau des transistors
et des éléments passifs. Le choix de la topologie doit donc se faire dans l'optique de minimiser ces
contraintes afin de réduire le volume total du convertisseur. Dans la suite de la thése, ce point est
détaillé car ce levier a été utilisé pour améliorer la densité de puissance.

Il existe différents modes de refroidissement tels que le refroidissement a air, le refroidissement
a eau et le refroidissement a l'huile introduits précédemment. Pour réduire la taille du chargeur,
le choix peut se porter sur des systémes de refroidissement potentiellement plus compacts ou plus
performants tel que le refroidissement a eau par rapport au refroidissement a air. Dans le cadre
de la thése, un refroidissement a eau est imposé par le cahier des charges. L'impact sur la densité
de puissance des différents de mode refroidissement n'est pas donc pas développé ici.

Le troisiéme levier est la fréquence de découpage. L'augmentation de cette fréquence permet
éventuellement de réduire la valeur des inductances et des condensateurs donc indirectement leur
volume. La Figure 1.3 illustre la réduction de ces valeurs lorsque la fréquence est choisie plus
élevée.
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Ficure 1.3 — Influence de la fréquence sur les éléments passifs : inductance et condensateur

De maniére idéale, l'augmentation d'un facteur k de la fréquence permettrait de réduire de
ce méme facteur la valeur des éléments passifs donc leur volume. Cependant la fréquence influe
également sur les pertes au sein du convertisseur. Les composants de puissance actifs et passifs
sont responsables de pertes qui tendent a croltre avec la fréquence. Ces éléments nécessitent donc
des systémes de refroidissement adaptés aux pertes. Si 'augmentation de la fréquence implique
un surdimensionnement au niveau du systéeme de refroidissement, le gain en volume des éléments
passifs ne permet pas d’augmenter la densité de puissance. L'augmentation des pertes influence
également les performances du convertisseur. Or le cahier des charges du chargeur requiert un fort
rendement pour le chargeur. Il y a donc une fréquence limite au-dela de laquelle les performances
du convertisseur sont réduites et l'augmentation de la densité de puissance n'est plus garantie.
Cette valeur limite de fréquence dépend des pertes au sein du convertisseur. Pour fonctionner a la
fréquence la plus élevée, il faut minimiser ces pertes. En ce qui concerne les transistors, les plus
intéressants sont les semi-conducteurs aptes a fonctionner a fréquence élevée. Il faut donc que la
topologie s'adapte a ces transistors en vue de minimiser les pertes.
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Dans le cadre de la theése, l'objectif de la forte densité de puissance a été étudié suivant deux
leviers : le choix d'une topologie minimisant les contraintes et l'augmentation de la fréquence.
Pour parvenir a augmenter la fréquence de découpage sans dégrader le fonctionnement du conver-
tisseur, les semi-conducteurs utilisés sont des transistors a grand gap promettant de meilleures
performances a forte fréquence.

Le manuscrit s'articule autour de cinq parties. Dans la premiére partie, l'étude des différentes to-
pologies et des transistors est réalisée afin de sélectionner une structure minimisant les contraintes
et les pertes induites par la montée en fréquence. Dans la seconde partie, une comparaison est
réalisée entre différentes topologies afin de sélectionner la plus intéressante pour la structure
choisie. Dans une troisiéme partie, une étude détaillée est réalisée sur le dimensionnement d'un
transformateur a haute densité de puissance. Ensuite, dans une quatriéme partie, les choix et les
détails de conception du convertisseur sont analysés et des tests expérimentaux sont réalisés pour
vérifier son fonctionnement. Dans la derniére partie, une conclusion générale sur le convertisseur
étudié et sa densité de puissance est réalisée.

Dans ce premier chapitre, les transistors a grand gap utilisés pour améliorer la densité de
puissance sont d'abord introduits. Ensuite, le fonctionnement des chargeurs de véhicules électriques
ainsi que différentes topologies rencontrées dans la littérature sont analysées. Ce chapitre conclue
sur le choix de la structure du chargeur.

1.2 Transistors grand gap

Pour réaliser la conversion d’énergie, le chargeur utilise des composants actifs et passifs de
l'électronique de puissance. Les MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor)
Silicium et les IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor), en tant que composants actifs, sont clas-
siquement utilisés dans les chargeurs de VE. Cependant depuis quelques années, les interrupteurs
de puissance grand gap tels que les transistors en GaN (Nitrure de Gallium) [5] et en SiC (Carbure
de Silicium) [6] sont développés et leur technologie devient mature pour l'industrie [7]8].

1.2.1  Principe

Les composants actifs de puissance possédent deux états : passant et bloqué. Lorsque le
composant est passant, il est assimilé, de maniére simplifiée, a une résistance appelée résistance

a l'état passant Rps,,. Cette résistance définit des pertes appelées pertes par conduction P,,
exprimées suivant (1.1).

Pon = RDSon . Igff (11)

Lorsque le composant change d'état, par exemple de l'état passant a 'état bloqué, il cause des
pertes appelées pertes par commutation. Ces pertes dépendent de la fréquence de découpage et
des éléments parasites du transistor. Ces éléments parasites sont détaillés dans la suite de la
section.

Les composants de puissance classiques se divisent en deux catégories : les composants a
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jonction bipolaire et les composants a effet de champ. Les composants a jonction bipolaire comme
UIGBT sont caractérisés par des pertes conductives faibles avec une tension de claquage élevée.
La tension de claquage correspond a la tension maximale que peut supporter un composant. Par
contre, la physique de ces composants implique un stockage de charge. Pour changer d'état (pas-
sant ou bloqué), ces charges doivent étre déstockées. Le stockage et déstockage de ces charges
augmentent le temps de transition durant les commutations. Cette propriété limite leur utilisation
en haute fréquence (HF).

La deuxiéme catégorie de composants, les composants a effet de champ comme les transis-
tors MOSFET ne stockent pas de charges. Ils sont performants sur le plan dynamique et peuvent
commuter a des fréquences plus élevées. Par contre, les pertes par conduction et les tensions de
claquage sont dégradées par rapport aux composants précédents.

Pour résumer, les composants a jonction bipolaire, comme les IGBT, peuvent fonctionner avec
des puissances élevées tout en assurant un rendement élevé mais ils sont limités en fréquence
de commutation. A l'inverse, les composants a effet de champs sont moins limités en fréquence de
découpage, ils le sont, par contre, en terme de pertes en conduction et de rendement limitant leur
puissance de fonctionnement.

Les composants grand gap (CGGQG) affichent de meilleures performances sur les pertes par
conduction et les pertes par commutation. La montée en fréquence dans des applications de plus
haute puissance devient possible ouvrant la voie a des convertisseurs a forte densité de puissance
notamment dans les chargeurs de VE. [9]

1.2.2 Fonctionnement des composants GaN

La structure la plus utilisée au sein des transistors GaN est la structure HEMT (High Electron
Mobility Transistors). Cette structure entraine la formation d’'un gaz 2D d'électrons (2DEG) entre
les couches AlGaN et GaN permettant une faible résistance de conduction (Rpso, faible) et une
commutation rapide. Cette structure est représentée sur la Figure 1.4.

Substrat Silicium

Ficure 1.4 — Structure GaN HEMT D-Mode

Le comportement est normalement passant (N-on) ou "Depletion mode" (D-mode), c'est-a-dire
que le transistor est intrinséquement passant sans commande. Or en électronique de puissance,
un transistor N-on n'est pas sécuritaire. Lors d’'une défaillance de la commande, le transistor se
mettra naturellement a conduire engendrant des court-circuits. De plus, les transistors D-mode se
commandent via une tension de grille négative, ce qui nécessite la conception d’'une électronique
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de commande non standard.

Pour rendre cette structure normalement bloquée (N-off) ou "Enhancement mode" (E-mode),
trois grandes solutions ont récemment été développées pour l'électronique de puissance. [10]11]

La premiére solution appelée "p-GaN Field-effect transistor" (FET) consiste a insérer une
couche de type p-GaN (AlGan ou GaN) entre la région de la grille et la couche AlGaN. Cette
structure est représentée sur la Figure 1.5. Une des techniques utilisant la couche p-GaN AlGaN
méne au "Gate injection transistor' (GIT) [12]. Le constructeur EPC (Efficient Power Conversion)
a été l'un des premiers a commercialiser des composants 200V basés sur cette technique suivi de
GaN System et de Panasonic.

Diélectrique

Substrat Silicium

Ficure 1.5 — Structure GaN HEMT E-Mode GIT
La seconde solution appelée metal-insulator—semiconductor FET (MISFET) consiste a creuser

la surface interne du composant afin de sectionner le canal 2DEG. Cette structure est représentée
sur la Figure 1.6.

Diélectrique

Substrat Silicium

Ficure 1.6 — Structure GaN HEMT E-Mode MISFET

En fonctionnement normal, lorsque la tension de commande dépasse la tension de seuil notée
Vin, le composant recoit l'ordre de se fermer et inversement a Uouverture. Si ce seuil est faible,
une légere variation parasite aux bornes de la grille peut provoquer une ouverture ou fermeture
non désirée du transistor. Dans cette structure, le comportement N-off est assuré mais la tension
de seuil résultante est trés faible. Ce composant peut donc induire des ouvertures et fermetures
intempestives.

La solution MISFET est plus robuste face aux surtensions de la grille. La tension de grille
maximale Vysmax applicable est potentiellement plus élevée que dans la solution "p-GaN FET"
ol les tensions de grille en conditions normales sont de seulement 6-7V. Pour commander les
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transistors de type "p-Gan" de nouveaux drivers doivent étre dimensionnés car ces valeurs de tension
de l'ordre de 6-7V ne sont pas classiques dans les électroniques de commande des transistors.
[13][14]

La troisiéme solution consiste a utiliser des transistors cascodés composés d'un transistor GaN
D-mode associé en série a un MOSFET Silicium (Si) E-mode. Ce MOSFET posséde une faible
tension de claquage de l'ordre de 25-30V. La configuration de ce type de transistor est représentée
sur la Figure 1.7 [15].

MOSFETsi  GaN D-Mode

Basse tension

G|

S

FiGURE 1.7 — Structure transistor GaN Cascode

Le composant bénéficie de la technologie GaN D-mode évoluée sans la contrainte N-Off et
d’un circuit de controle dédié au MOSFET car le controle de la grille est directement réalisé sur le
MOSFET et non sur le transistor GaN. Les circuits de controle de ces composants sont robustes
et ont été largement étudiés et développés. Par contre, l'ajout d'un composant supplémentaire
augmente la complexité du boitier du composant, donc son colit. Les éléments parasites des deux
composants s'ajoutent limitant ainsi la dynamique globale du composant. Cette solution est celle
choisie par le constructeur Transphorm.

1.2.3 Comportement des composants GaN sur le marché

Les composants a grand gap sont composés des transistors SiC et GaN. Précédemment, nous
avons détaillé le fonctionnement des composants GaN car ce sont les composants utilisés dans le
cadre de la thése. Pour comprendre les différences de performances entre les transistors a grand
gap et la technologie Silicium classique, une comparaison est réalisée. Les composants comparés
sont les transistors SiC, les transistors GaN et les composants a super jonction (SJ) Silicium. Pour
établir une comparaison cohérente, les transistors étudiés possédent la méme tenue en tension de
650V notée Vps et présentent des valeurs de résistance a 'état passant Rps,, équivalentes.

1.2.3.1 Comportement statique

Les caractéristiques statiques des transistors comparés sont représentées dans la Table 1.1.
Lors de la phase de conduction, nous l'avons vu précédemment, les pertes par conduction sont
définies par la résistance a l'état passant Rps,, et le courant de drain /p qui traverse le composant

suivant la relation (1.1). Dans le cas de notre comparaison, les composants ont été sélectionnés pour
des valeurs de résistance a l'état passant équivalentes soit des pertes par conduction équivalentes.

Ces pertes diminuent la valeur du rendement du convertisseur mais elles nécessitent d'étre
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dissipées. Le parametre Ry, 'junction to case" (j. to c.), correspondant a la résistance thermique
entre le composant et son pad thermique, exprime le gradient thermique entre deux points pour 1W
dissipé. Une faible valeur indique une meilleur dissipation des pertes. Cette valeur est fortement
dépendante du boitier, de l'encapsulation du composant et de la taille de la puce. Dans le cadre de
la comparaison, le composant de GaN System présente le Ry, avec la plus faible valeur permettant
ainst un meilleur refroidissement du composant.

TasLE 1.1 — Caractéristiques statiques de transistors GaN 650V a résistances Rps,, équivalentes
comparées aux composants Silicium SJ et SiC (les valeurs correspondent aux résultats typiques a
25°C)

Composant Vs Vbs Rason Rip j. to c. Package

\Y \Y mQ) °CIW
GaN E-mode GS66508B [16] -10/+7 650 50 05 GaNPX®
GaN E-mode PGA26EQ7BA [17] -10/+7 600 56 13 DFN 8x8
GaN Cascode TPH3205W [18] +18 650 49 1 TO-247
MOSFET SiC SCT3060AL [19] -4/22 650 60 0,70 TO-247N
CoolMOS™IPB60R060C7 [20] +20 600 52 0,77 D2PAK

1.2.3.2 Comportement dynamique

Les caractéristiques dynamiques des transistors comparés sont représentées dans la Table 1.2.
Dans notre comparaison, les pertes par conduction des transistors sont équivalentes. Cette section
va donc nous permettre d'évaluer les composants avec les meilleures performances en termes de
pertes.

TaBLE 1.2 — Caractéristiques dynamiques des transistors GaN 650V a résistances Rps,, équi-
valentes comparées aux composants Silicium SJ et SiC (les valeurs correspondent aux résultats
typiques a 400V et a une fréquence de 500kHz pour les valeurs de Py,)

Ref. Vin Qg Qs Qga  Qoss  Qr@Isp  Vsp@Isp  Coery Par

\Y% nC nC nC nC nC \Y% pF mW

GS66508B [16] 1,7 58 2,2 1,8 57 57 1T @15A 88 20,3
PGA26E07BA [17] 1,2 5 0,9 2,6 45 45 2,1 @8A 87 17,5
TPH3205W [18] 2.1 28 10 6 85,7 136@22A 2 @22A 190 252
SCT3060AL [19] 1 2,7/56 58 15 23 - 5@13A 32 @13A 126 580
IPB60R060C7 [20] 4 68 14 23 - 6000@16A 09 @16A 101 680

T Valeurs dynamiques typiques calculées pour une tension de 300V

Les transistors ne sont pas parfaits, ils comportent des éléments parasites représentés sur la
Figure 1.8 (a). Lorsque le transistor passe d'un état a l'autre, la charge de ces éléments influe sur
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la dynamique et sur les pertes lors de la commutation. Les charges Qg, Qgs et Qgq agissent sur
la dynamique de la tension de grille Vys et de la tension drain-source Vps. Linfluence de ces
parameétres est représentée sur la Figure 1.8 (b).

Ca D Tension (V)
J VGS Q‘J
VDS

—— Cds

b) L. S
C, S (b) Charge (nC)

FiGUuRe 1.8 — (a) Modélisation dynamique du transistor GaN (b) Comportement dynamique d'un
transitor GaN lors de 'amorcage

Plus ces valeurs de charge sont grandes, plus la commutation sera lente. Les composants GaN
E-mode sont les plus intéressants grace a leurs faibles valeurs. La commutation lors de l'amorgage
est donc plus rapide que pour les autres composants.

Lorsque le composant est bloqué, le transistor peut étre traversé par un courant inverse noté
Isp. La chute de tension associée au courant est définie par la tension inverse notée Vsp. Dans
cette zone de fonctionnement, les composants MOSFET SiC et SJ se comportent comme une diode
parasite responsable de pertes par recouvrement définies par la charge Q,, suivant l'‘équation
(1.2), avec Q4 qui dépend de la valeur Isp. Le principe de cette commutation est représenté sur
la Figure 1.9.

er = erd + Qoss (12)
VDS_T2 ]
DS_T2
ISD_T1
Ips_m2
T DzI S
A Qg Qoss
Vbs_12

Ficure 1.9 — Comportement en commutation dure d’'un bras d'onduleur de transistors MOSFET

Dans le cas du transistor GaN E-Mode, les constructeurs revendiquent U'absence des charges
Qrrg. Les transistors sont cependant impactés par la charge Q,ss qui est indépendante du courant.
Le principe de cette commutation appliqué aux transistors GaN est représenté sur la Figure
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1.10 [13]. Dans cette situation, les composants SJ sont fortement désavantagés par rapport aux
transistors GaN. Ce qui fait des composants GaN de bons candidats pour des bras d'onduleurs a
commutations dures.

/\ Ips 1

Qoss

Ficure 1.10 — Comportement en commutation dure d'un bras d'onduleur de transistors GaN

La capacité Cyss représente une combinaison des capacités Cyq et Cys définies sur la Figure
1.8 (a), elle n'est pas donc pas linéaire. Lorsque la tension Vps varie aux bornes du transistor,
l'énergie stockée par la capacité C,ss non linéaire correspond a l'énergie stockée par une capacité
équivalente linéaire notée Cy(e). Cette capacité Cy(er) est définie dans la Table 1.2. Cette capacité
définit une partie des pertes par commutation. Plus sa valeur est faible, plus les pertes auront
tendance a étre faibles. Les composants GaN des constructeurs GaN System et Panasonic pos-
sédent les valeurs de capacités Cyer) les plus faibles. Ces composants minimisent donc les pertes
par commutation.

Les pertes dans le circuit de commande du transistor, c'est-a-dire au sein des drivers sont
définies par la relation (1.3) et sont notées Py,. La consommation du circuit de commande dépend
de la tension de grille appliquée notée Vi, de la charge Qg sur l'électrode de grille ainsi que de
la fréquence de commutation f. Dans le cas des transistors GaN, la consommation est trés faible
comparée aux autres composants du fait de la faible valeur de capacité entre les électrodes.

Pdr:Vgs'Qg'f (13)

Les composants GaN semblent plus performants que les autres composants, le colit reste au-
jourd’hut un facteur limitant pour leur développement en électronique de puissance. Pour l'instant,
les composants silicium défient tous les autres concurrents en termes de prix méme si leurs per-
formances sont moindres. De plus, les composants GaN disponibles dans le commerce sont pour
l'instant limités aux calibres de tension 650V. Les transistors MOSFET SiC, quant a eux, possédent
des calibres en tension jusqu’a 1200V.

1.2.4 Transistors GaN et commutations douces

Dans les convertisseurs de l'électronique de puissance, deux types de commutation sont mises
en jeu : les commutations dures et les commutations douces. Lors d'une commutation dure, le tran-



12 Chapitre 1. Chargeur de véhicule électrique et densité de puissance

sistor se bloque ou s'amorce en présence de courant ou de tension a ses bornes. Dans ce cas,
le produit de la tension aux bornes du transistor et du courant le traversant noté v - i n'est pas
négligeable. Ce produit définit les pertes par commutation.

Certains constructeurs caractérisent ces pertes a l'aide d'une énergie de commutation a l'amor-

cage E,, et au blocage E,fr. Ces énergies sont représentées sur la Figure 1.11 (a). Elles sont
dépendantes des grandeurs de tension, de courant, de fréquence et de la présence ou non d'élé-

ments de stockage.
Vds Vds Vds
Id Id Id

Vds-lds Vds-lds Vds-lds

Eon Eore

b A () A

Nl
=
ul
ul

(a) Eon

FiGURE 1.11 — (a) Energie de commutation E,, et E,rr dans le cas d'une commutation dure (b)
Energie de commutation E,, dans le cas d’'une commutation douce (c) Energie de commutation
E,¢r dans le cas d'une commutation douce

La présence d'un élément inductif ou capacitif va respectivement retarder le courant ou la ten-
sion réduisant ainsi la coexistence tension courant. Ce phénoméne est représenté sur la Figure
1.11 (b) et (c). C'est par ce principe que les composants de puissance réalisent des commutations
douces permettant la réduction des pertes par commutation.

Pour bien choisir la commutation adaptée au besoin, il faut étudier le comportement du circuit
et des transistors. Si une tension quasi-nulle est observée lors d'une commutation douce, cette
commutation sera appelée commutation a zéro de tension ou 'zero voltage switching" (ZVS). En
Annexe B.3.2, cette commutation est illustrée pour un convertisseur a résonance série fonctionnant
en mode hyper résonnant. Dans cette configuration, la commutation ZVS est trés intéressante pour
les transistors MOSFET, MOSFET SiC et les GaN. Méme si les pertes en commutation de ces
trois composants different, ils sont pénalisés par les charges parasites (Qg,Qqq et Qgys) limitant
'lamorcage du transistor. Dans cette commutation, 'amorcage se fait a zero de tension réduisant
ainsi considérablement les pertes par commutation.

Dans le cas ou le courant est quasi-nul lors d’'une commutation douce, la commutation est
appelée commutation a zéro de courant ou "zero current switching" (ZCS). En Annexe B.3.1, cette
commutation est illustrée pour un convertisseur a résonance série fonctionnant en mode hypo
résonnant. Dans cette configuration, la commutation ZCS est particulierement intéressante dans le
cas des IGBT. Ces composants sont impactés au blocage par un courant résiduel appelé "courant
de queue" causant des pertes indésirables lors de la commutation.
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1.3 Chargeurs de véhicule électrique

1.3.1 Généralités et fonctionnement

Le but d'un chargeur est de transférer l'énergie électrique d'une borne de recharge (soit le
réseau de distribution) a la batterie du VE afin de la charger. Pour réaliser cette fonction, le
systéme de charge peut étre inductif ou conductif. Dans le cas d'une charge inductive, le chargeur
utilise un champ magnétique pour transférer a distance l'énergie du réseau a la batterie [21].

La charge conductive utilise un cable électrique pour transférer U'énergie de la borne de re-
charge a la batterie. Dans le cas conductif, les possibilités de charge sont définies par différents
modes appelés modes de recharge définis dans la Table 1.3. Cette table est extraite de [22]. En
France, ces modes sont au nombre de quatre et sont régis par des normes. Ils définissent la fagon
dont la voiture communique avec linfrastructure de recharge ainsi que la puissance de charge.

TaBLE 1.3 — Modes de recharge dans les chargeurs de véhicule électriques en France

Mode 1 Mode 2 Mode 3 Mode 4
Absence de Boltier de Controle de charge Charge en
Principe communication communication et intelligence courant DC
de charge intégré au cable dans la borne
G v | w v | ® CC
AC ‘f AC ‘t AC ‘f DC
coM comMm CcoM
Schéma
Puissance - 1,8kW [ 8 A 3 a 7kW en monophasé 50kW/ 120A
ou32kW [ 14 A 22kW | 32A triphasé
Temps de Entre 8 Entre 8 Entre 1 Entre 20
charge et 12h et 12h et 8h et 30 min
Type de charge Non préconisé pour Charge lente Charge normale a Charge rapide
la charge des voitures occasionnelle rapide quotidienne occasionnelle

Les modes 1, 2 et 3 sont adaptés pour des chargeurs embarqués appelés "on-board". Ces char-
geurs se situent a lintérieur de la voiture et sont adaptés pour des puissances de charge allant
de TKW a 22kW. Le mode 4 autorise une charge rapide avec des puissances de 50 a 100kW. Ces
chargeurs appelés "off-board" ne se situent pas dans la voiture mais dans la borne de recharge. Ils
chargent la batterie directement en courant continu. [23] A la différence des chargeurs débarqués,
les chargeurs "on-board" sont contraints par leur taille car ils sont situés a l'intérieur de la voi-
ture. Dans cette optique, certains mettent a profit des composants déja présents dans le véhicule
comme les inductances du moteur ou U'onduleur de traction pour minimiser la taille du chargeur [24].

Deux types de transfert de puissance sont possibles entre le réseau et la batterie : le transfert
unidirectionnel qui permet uniquement la charge de la batterie et le transfert bidirectionnel qui
permet la charge et la décharge de la batterie via le réseau. Les chargeurs unidirectionnels sont
plus simples a mettre en ceuvre et possédent moins de composants. Ils sont donc moins couteux et
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limitent la dégradation de la batterie (moins de cycles de chargement). Les chargeurs bidirection-
nels entrainent une augmentation du nombre de composants et des contraintes supplémentatres.
Par contre, ils permettent une injection d'énergie sur le réseau en assurant un revenu pour l'utili-
sateur et un moyen de stabilisation du réseau pour les opérateurs. [25]26]

Pour concevoir un chargeur universel (adapté a différentes tensions du réseau et différentes
tensions de batterie), deux étages sont nécessaires. Ces deux étages sont représentés sur la Figure
1.12. Le premier étage assure la conversion AC-DC tout en corrigeant le facteur de puissance. Il
est appelé correcteur de facteur de puissance (CFP). Le second étage assure une conversion DC-
DC et adapte la tension du chargeur a la tension de la batterie. Cette tension varie en fonction
de l'état de charge de la batterie. Ce second étage peut étre isolé galvaniquement a l'aide d'un
transformateur pour répondre a des exigences de sécurité.

Réseau AC | DC Batterie
triphasé 3l —200V-400V
monophasé DC | | DC 0 |:]
Réseau AC DC Batterie
triphasé —pt —200V-400V
monophasé DC | | DC D D

FiGure 1.12 — (a) Topologie de chargeur a deux étages non-isolés (b) Topologie de chargeur a
deux étages isolés

Dans la suite de la section, les deux étages du chargeur sont étudiés de maniére plus dé-
taillée. Dans chaque partie, différentes topologies de la littérature pour chacun de ses étages sont
analysées.

1.3.2 Premier étage : Correcteur de facteur de puissance

Un correcteur de facteur de puissance a deux roles. Il doit, d'une part, réaliser la conversion
AC-DC et d'autre part corriger le facteur de puissance. La définition et le calcul du facteur de
puissance sont analysés en Annexe A.

1.3.2.1 Correcteur de facteur de puissance monophasé

La maniére la plus simple et la moins coliteuse pour réaliser la conversion AC-DC est le re-
dresseur a diodes suivi d'un condensateur. Du point de vue du réseau, ce systéme est considéré
comme une charge non-linéaire qui crée des perturbations harmoniques et dégrade le facteur de
puissance. C'est pourquoi, malgré sa simplicité et son faible colt, le redresseur a diodes associé a
un condensateur n'est pas un bon candidat pour le correcteur de facteur de puissance. Cet étage
doit donc comporter des composants actifs pour réaliser ces deux fonctions sans dégrader le facteur
de puissance.

Associer au pont de diodes, un étage comprenant un seul interrupteur & modulation a largeur
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d'impulsion (MLI) permet d'ajuster le facteur de puissance tout en gardant un schéma simple. Les
convertisseurs de base de l'électronique de puissance batis autour d'une cellule de commutation
(inductance, transistor et diode) peuvent jouer le role de cet étage supplémentaire. Ils correspondent
a labaisseur (Buck), l'élévateur (Boost), l'inverseur (Buck-boost) et aux structures Cuk, Sepic et
Zeta (Conversion buck-boost). Ils sont définis dans cette configuration dans [27].

Pour déterminer quel convertisseur est plus adapté a notre application, nous faisons une ana-
lyse simple des contraintes en tension et en courant de ces structures. La tension aux bornes de
l'interrupteur de puissance dans les structures inverseur, Cuk, Sepic et Zeta est plus élevée que
dans les autres structures car elle correspond a la somme des tensions d'entrée et de sortie. Cela
limite donc l'utilisation de ces structures dans le cadre des chargeurs de VE car les tensions mises
en jeu sont importantes. Entre les deux structures restantes Buck et Boost, le convertisseur Boost
est le plus utilisé car le courant circulant dans U'interrupteur de puissance est plus faible. De plus,
comme le Buck commute le courant d’entrée, il déforme le courant a la source et introduit des per-
turbations. Ces perturbations nécessitent un filtrage important et nuisent au facteur de puissance.

La structure Boost est longuement décrite dans la littérature pour les chargeurs de véhicule
électriques. De cette topologie découlent différentes versions qui permettent d’'optimiser la correc-
tion du facteur de puissance et de minimiser 'encombrement. Cette section présente les avantages
et les inconvénients des topologies classiques de CFP monophasés de type Boost rencontrées
dans la littérature.

CFP de type Boost La topologie de base de type Boost est représentée sur la Figure 1.13.
Cette topologie permet de prélever un courant quasi sinusoidal, contrairement a la solution passive
pont de diodes associé a un condensateur. Cette structure est composée de cing diodes et d'un
interrupteur de puissance.
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Ficure 1.13 — CFP monophasé topologie classique de type boost

CFP "bridgeless" Pour réduire le nombre de composants comparé a la solution Boost classique,
le CFP 'bridgeless" intégre les interrupteurs de la cellule de commutation au sein du pont de
diode. Cette topologie est représentée sur la Figure 1.14. Un état de l'art de différentes topologies
Bridgeless est réalisé dans [28].

Le but de cette topologie est d’améliorer le rendement global car il y a moins de composants
dont les chutes de tension peuvent causer des pertes. Cette topologie posséde, cependant, deux
inconvénients majeurs. Chaque interrupteur de puissance est traversé par la globalité du courant un
cycle sur deux. Ces cycles dépendent de l'alternance de la tension d'entrée. L'ajout d'un transistor
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de puissance n'a pas permis de réduire le courant dans les interrupteurs comme dans le cas d'une
mise en paralléle de deux convertisseurs.

SslY
x|

Ficure 1.14 — CFP monophasé topologie "bridgeless" de type boost

Le second point négatif est relatif a la position des transistors de puissance au niveau du
potentiel HV-. Les chargeurs de véhicule électrique sont flottants, c'est-a-dire qu’ils ne sont pas
reliés a la terre du réseau via le potentiel HV-. La liaison entre la terre et ce potentiel est réalisée
par des capacités parasites. Lorsque des transistors excitent ce potentiel suivant la fréquence de
découpage, des courants appelés "courants de mode commun" circulent & travers le chassis du vé-
hicule qui est relié a la terre. Il est nécessaire de minimiser ces courants pour assurer la sécurité
des usagers qui seraient en contact avec le chassis du véhicule. La position de ces transistors dans
la topologie "bridgeless" excite les capacités parasites, cette topologie nécessite donc un filtre dont
les composants peuvent étre volumineux.

Pour limiter les effets de mode commun et ainsi limiter la taille des filtres, le CFP totem-pole

bridgeless [29] représenté sur la Figure 1.15 (a) et le CFP phase shifted semi-bridgeless (PSSB)
[30] représenté sur la Figure 1.15 (b) peuvent étre utilisés.

JW‘? T HV4+ b1 D2 HV4+
—— /\, —

TJq:} # HY- (b ZIS# mﬁiﬂﬁ" HY

Ficure 1.15 — (a) CFP totem-pole bridgeless (b) CFP Phase shifted semi-bridgeless
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O >»0r

CFP entrelacés de type boost Le principe d'entrelacement correspond a la mise en paralléle de
deux convertisseurs identiques avec des commandes déphasées de 180°. Ce principe est représenté
sur la Figure 1.16 (a) et les formes d’'ondes associées sur la Figure 1.16 (b).

Le déphasage des commandes permet de réduire U'amplitude de londulation du courant de
sortie et la fréquence de ce signal de courant est deux fois plus élevée. Le filtre de sortie Cy
représenté sur la Figure 1.16 (a) est réduit comparé a une structure non-entrelacée. La mise en
parallele des deux boosts divise par deux le courant traversant les interrupteurs comparé a une
structure non entrelacée. Les pertes par conduction dans chaque composant sont donc réduites.
31]
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FiGure 1.16 — (a) CFP entrelacés de type boost (b) Formes d'ondes d’un circuit CFP entrelacés
de type boost
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Cependant dans cette structure, le nombre de composants de puissance est important. Dans
le but de les minimiser, la topologie « Bridgeless Interleaved » (BLIL) intégre les deux principes
précédents ('Bridgeless” et entrelacement) dans un CFP de type boost. Cette topologie est détaillée
dans [32].

CFP en pont complet Pour un CFP en pont complet de "type boost', 'entrée est assimilée a une
source de courant et la sortie a une source de tension. Le rapport cyclique régle la tension de
sortie toujours plus élevée que la tension d'entrée. Le convertisseur associé est représenté sur la
Figure 1.17.
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Ficure 1.17 — CFP pont complet de type boost
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Cette topologie constituée de quatre interrupteurs de puissance a été développée pour assurer
au correcteur la bidirectionnalité et permettre un nombre important de commandes. De nombreuses
études font état de commandes permettant la réduction du taux d’harmoniques du courant d'entrée
et la réduction de l'ondulation de tension aux bornes de la capacité DC de sortie. [33]34]

CFP multi-niveaux Les topologies multi-niveaux utilisent des convertisseurs permettant la mise
en place de différents niveaux de tensions. Les convertisseurs détaillés précédemment fournissent
les niveaux tensions suivant Vy., 0 et — Vg, (soit deux niveaux de tension différents) avec Vy. la
tension de sortie du CFP. Dans le cas d'un convertisseur CFP monophasé a trois niveaux, les
niveaux de tension fournis sont Vdc,%, 0, _g‘“ et —Vyc. Un exemple de ce type de topologie est

représenté sur la Figure 1.18. Il s'agit du convertisseur Neutral Point Clamped (NPC) [35] .

L'intérét des topologies multiniveaux est de limiter la tension aux bornes des transistors. Dans
'exemple de la topologie NPC, le calibre en tension des transistors est divisé par deux. Un gain
est aussi réalisé sur les pertes par commutation car les tensions aux bornes des composants sont
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plus faibles. Ces avantages se font aux prix d'une augmentation du nombre de composants actifs
et d'une commande complexe. [36]37]

Vo2

point milieu Vdc

N,/2
Ficure 1.18 — Convertisseur multi-niveaux NPC

Les CFP monophasés présentés dans cette section corrigent le facteur de puissance. Ils per-
mettent également différentes fonctions comme la réduction du taux d’harmoniques de courant,
de londulation de tension de sortie et des pertes dans les composants de puissance et dans les
composants passifs. Le choix de la topologie se fait en fonction du cahier des charges. Un état de
l'art de ces différentes topologies en régime monophasé est réalisé dans les références [38]39] et

28]

1.3.2.2 Correcteur de facteur de puissance triphasé

Les correcteurs de puissance en régime triphasé se basent sur les CFP en régime monophasé.
C'est la raison pour laquelle cette section sera moins détaillée.

Une extension triphasée du CFP boost monophasé remplace le pont de diodes monophasé par
un pont de diodes triphasé. Cette topologie est représentée sur la Figure 1.19 (a). Elle permet
un controle de la tension de sortie mais le courant d'entrée présente une distorsion harmonique
importante & cause du pont de diodes. Cette topologie n'est donc pas recommandée en tant que
CFP. Pour améliorer cette topologie, les inductances du convertisseur peuvent étre placées en
amont du convertisseur, ce qui permet de réduire le taux harmonique. Ce principe est représenté
sur la Figure 1.19 (b). Malgré la simplicité de ces topologies, le facteur de puissance associé est
dégradé par rapport aux topologies suivantes. Ces topologies sont évoquées dans [40] et [41].

La topologie "bridgeless" représentée sur la Figure 1.20 (a) et la topologie en pont complet
représentée sur la Figure 1.20 (b) dérivées des CFP en régime monophasé de type boost limitent
les chutes de tension du pont de diodes. Elles réduisent également le nombre de composants de
puissance. Dans ces topologies, la variabilité de commande est importante. Certaines commandes
permettent de limiter le taux d’harmoniques dans le courant d'entrée et ainsi améliorer le correcteur
de facteur de puissance. [42]43]



1.3. Chargeurs de véhicule électrique 19

D1 L LY 2 o3 L
l\, = |a l\, = |a
D - D

p4] D5 D* p4] D5 D% u
AR o AR
Ficure 1.19 — (a) CFP triphasé de type boost avec 'inductance c6té convertisseur (b) CFP triphasé
de type boost avec l'inductance en entrée du convertisseur
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FIGURE 1.20 — (a) CFP triphasé "bridgeless" de type boost (b) CFP triphasé pont complet de type
boost
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Comme dans le cas monophasé, les topologies multi-niveaux triphasées réduisent les contraintes
sur les composants et améliorent le facteur de puissance. Elles sont intéressantes notamment dans
le cas de convertisseurs a fortes tensions. Les redresseurs Vienna, Delta switch et NPC sont
fortement cités dans la littérature [44]45]46]47]. Ces topologies impliquent toujours un nombre
importants de composants et une commande complexe.

Dans le cas des CFP triphasés il existe des solutions dites "modulaires". Dans ces solutions, la
correction du facteur de puissance est réalisée par trois CFP monophasés connectés soit en étoile
Y soit en triangle A. La connexion en étoile est réprésentée sur la Figure 1.21 (a) et détaillée
dans [48] et la connexion en triangle est représentée sur la Figure 1.21 (b) et détaillée dans [49].

L'intérét de ces topologies est de réaliser un systéme triphasé tout en bénéficiant des recherches
et développements réalisés pour les correcteurs de facteur de puissance en régime monophasé. Par
contre, ces convertisseurs doivent comporter un deuxiéme étage isolé pour pouvoir se connecter
a la batterie. Les Y-rectifier (CFP connectés en étoile) impliquent un couplage de la commande
des trois modules. Les trois convertisseurs doivent étre commandés ensemble. A Uinverse dans la
topologie triangle, les trois modules peuvent étre traités et commandés séparément, cependant la
tension d’entrée est plus importante car elle correspond a la tension entre phases plutét que la
tension simple dans le cas du Y-Rectifier. [41][50].

Comme dans le cas monophasé, le choix des différents correcteurs de facteur de puissance
triphasés se fait par rapport au cahier des charges. Un état de l'art de ces différentes topologies
en régime triphasé est réalisé dans les références [41] et [51].
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Ficure 1.21 — (a) CFP modulaire triphasé connecté en étoile Y (b) CFP modulaire triphasé
connecté en triangle A

1.3.3 Second étage : DC-DC isolé

Le correcteur de facteur de puissance permet de corriger le facteur de puissance et de redresser
la tension du réseau. La moyenne de cette tension est régulée a une valeur constante. L'adaptation
de cette tension a la tension de batterie est réalisée par le second étage : le DC-DC. Suivant les
contraintes des constructeurs, le DC-DC peut étre isolé galvaniquement a l'aide d'un transforma-
teur ou non. Cet isolement apporte la sécurité d'exploitation, ainsi que la possibilité de connecter
le convertisseur a différents systémes non isolés du réseau. Cette adaptabilité se répercute sur la
taille et le prix du chargeur.

Un chargeur non-isolé doit disposer de relais et de suretés importantes pour apporter la sé-
curité d'un isolement galvanique. Ce surplus & un colit qui peut parfois dépasser le prix d'un
transformateur dans un convertisseur. Les topologies non-isolées ne sont pas détaillées dans ce

manuscrit.

La tension de sortie du CFP est continue mais le fonctionnement alternatif d'un transformateur
oblige a onduler cette tension. Les structures applicables sont donc du type DC-AC//AC-DC. Pour
alterner la tension, il existe principalement deux types d'onduleurs : les demi-ponts représentés
sur la Figure 1.22 (a) et les ponts complets représentés sur la Figure 1.22 (b).

FiGure 1.22 — (a) Demi-pont (b) Pont complet

Les demi-ponts possédent moins de composants de puissance mais ces composants sont tra-
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versés par un courant supérieur au courant des composants du pont complet. Comme ils possédent
moins de composants, les demi-ponts sont moins coliteux mais le stress sur leurs composants est
plus important. Les demi-ponts sont donc de meilleurs candidats pour de faibles puissances (<1kW)
contrairement aux ponts complets qui sont mieux adaptés pour les puissances mises en jeu dans
les chargeurs de VE.

Les différentes topologies isolées de DC-DC fréquemment rencontrées dans la littérature sont
le Phase Shift Full Bridge (PSFB), le Dual Active Bridge (DAB) et le convertisseur résonnant
LLC. Une comparaison de ces différentes topologies est réalisée dans [52].

1.3.3.1  Phase shift full bridge

Le PSFB est un convertisseur isolé composé d'un pont complet actif au primaire et généralement
d’'un redresseur passif a diodes au secondaire. Cette topologie est représentée sur la Figure 1.23
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FiGure 1.23 — (a) Topologie du phase-shift full bridge (b) Formes d'ondes
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L'intérét du PSFB est d'utiliser les éléments parasites du convertisseur pour assurer des com-
mutations douces en tension de type ZVS. Les éléments parasites utilisés sont l'inductance de
fuite Ly du transformateur et les capacités parasites C, des transistors. La commande déphase
les deux bras de londuleur au primaire d’'un temps D.Ts avec T; la période de découpage. Ce
déphasage est représenté par la zone 1 et 1" sur la Figure 1.23 (b). Ce temps détermine le rapport
de la tension d'entrée sur la tension de sortie. Les détails du fonctionnement de cette topologie
sont analysés dans [53][54].

Cette structure est utilisée sur une large plage de puissance grace au pont complet. Par contre,
elle nécessite une importante valeur d'inductance de fuite Ly pour assurer la commutation douce
ZVS sur une large variation de charge. Dans notre application, la variation de charge correspond
a la variation de tension de la batterie qui n'est pas négligeable. La charge et la décharge de
cette inductance induisent également des pertes nuisant aux performances du convertisseur. Un
autre inconvénient de cette topologie est le courant de circulation. Lors des zones 1,2 et 12" sur la
Figure 1.23 (b) les deux interrupteurs supérieurs ou inférieurs des bras sont passants. Le courant
dans l'inductance qui correspond au courant de circulation, traverse une diode antiparalléle d'un
transistor. Les pertes entrainées sont non négligeables car ces diodes ont des pertes par conduction
plus élevée que les composants de puissance.
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1.3.3.2 Dual Active Bridge

Contrairement au PSFB, le DAB est constitué de deux ponts complets actifs connectés via un
transformateur. Ces deux ponts sont déphasés 'un par rapport a l'autre afin de contrdler le transfert
de puissance. Cette topologie ainsi que ses formes d'ondes sont représentées sur la Figure 1.24.

D2 D4

%' T‘PD Tsy2 S
N V1KH

FiIGURE 1.24 — (a) Topologie du dual active bridge (b) Formes d'ondes pour un rapport cyclique
Dp1 et Dpy de 0,5

L'inductance au primaire L1 limite le courant circulant dans le transformateur d{i au déphasage
des tensions V4 et V5 et sert ainsi d'élément de stockage. Les trois degrés de commandabilité du
systéme sont le rapport cyclique du pont primaire Dpq, le rapport cyclique du pont secondaire Dp>
et le déphasage ¢pap des tensions de ponts. Ces trois variables sont représentées sur la Figure
1.24 (b). Elles influent sur la tension de sortie, la puissance transmise, les courants efficaces et
les types de commutations ZVS ou ZCS des transistors.

Le DAB est un convertisseur bidirectionnel. Le sens de la puissance transmise est déterminé
par le facteur ppag. Quand ¢pap)0 la batterie se charge et lorsque ¢pag(0 la batterie transmet de
l'énergie au réseau. Tous ces avantages et cette liberté de contrdle se font au prix d'une commande
complexe. De plus, les commutations douces sont difficilement opérationnelles sur toutes les plages
fonctionnement. [55]56]57]

Cette topologie est cependant mise en avant dans la littérature pour des DC-DC qui relient la
batterie haute tension (400V) a la batterie basse tension (12V) avec un important ratio entre les
tensions primaire et secondaire. [58]

1.3.3.3 Convertisseurs résonnants

Structures classiques Les convertisseurs résonnants comportent un circuit dit "résonnant’, c'est-
a-dire un circuit composé d'inductances et de capacités capables de rentrer en résonance a une
fréquence particuliére f9. Deux exemples de circuit sont représentés sur la Figure 1.25. La fré-
quence fq dépend des valeurs d'inductance Ls et de capacité Cs du circuit. Elle est définie par
l'équation (1.4) pour le circuit de la Figure1.25 (a).

1
fo=——— (1.4)
2 7L G

Lorsqu’un circuit résonnant intervient dans la charge d'un onduleur, il est responsable d'un
déphasage entre courant et tension qui permet aux composants de puissance de réaliser des
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commutations douces. C'est la valeur de la fréquence de découpage f4e. par rapport a la fréquence
de découpage f,o qui détermine le type de commutation des interrupteurs : ZVS ou ZCS. Les
circuits résonnants de base sont le circuit résonnant série représenté sur la Figure 1.25 (a) et le
circuit résonnant paralléle représenté sur la Figure 1.25 (b). [59]60]61]
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Ficure 1.25 — (a) Circuit résonnant série (b) Circuit résonnant paralléele

Intégrés dans un convertisseur DC-DC, ces deux circuits aménent chacun des avantages comme
des inconvénients. Le convertisseur série défini sur la Figure 1.26 (a) permet d'utiliser l'inductance
de fuite du transformateur en tant qu'inductance de résonance. Dans le cas d'un circuit résonnant
série, le secondaire du transformateur se comporte comme une source de courant, le filtre de sortie
ne nécessite pas d'inductance contrairement au PSFB (Figure 1.23 (a)). Par contre, le convertis-
seur paralléle défini sur la Figure 1.26 (b) se comporte comme un onduleur associé a un redresseur
de courant; des inductances sont nécessaires a l'entrée et a la sortie.

Ficure 1.26 — (a) Convertisseur a résonance série (b) Convertisseur a résonance paralléle

Les convertisseurs résonnants sont commandés par variation de fréquence. Ce type de com-
mande implique une pollution harmonique a large spectre qui doit étre filtrée. De plus, a faible
charge, la régulation de tension est difficile a obtenir avec la résonance série. La courbe de gain
de ce convertisseur dépend de la charge et lorsque celle-ci est faible, la régulation de tension peut
étre difficile a réaliser. Le convertisseur a résonance paralléle, quant a lui, implique un courant de
circulation important dans le circuit résonnant LC par rapport au courant nominal. Ce courant de
circulation affecte le rendement du convertisseur.

Les composants résonnants subissent également de fortes contraintes. Le condensateur supporte
de fortes tensions dans le cas série et de forts courants dans le cas paralléle. Ces convertisseurs
sont de mauvais candidats lorsqu’ils doivent fonctionner respectivement a fortes tensions et forts
courants. Dans les convertisseurs a commutations dures, pour une méme application, les tensions
et courants dans les transistors sont de formes rectanqulaires, alors qu'elles sont d'allures sinu-
soidales dans les convertisseurs a résonance paralléle et série. C'est l'ajout du circuit résonnant
qui ondule ces grandeurs or les ondes sinusoidales ont toujours une amplitude plus grande qu'un
signal rectangulaire a puissance donnée. Les transistors doivent donc étre de calibres plus élevés
que dans les convertisseurs a commutations dures.
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Convertisseur LLC Du principe des convertisseurs résonnants classiques qui ont des structures
de second ordre découlent de nombreuses topologies définies dans [62]. Les structures du troi-
siéme ordre ajoutent au circuit résonnant un élément de stockage supplémentaire (inductance ou
condensateur). C'est le cas du LLC défini sur la Figure 1.27. Cette topologie tente de conserver
les avantages des convertisseurs série et paralléle, tout en minimisant leurs inconvénients. Ce
convertisseur est détaillé dans [63]64]65].

Ficure 1.27 — Convertisseur résonnant LLC

En effet, le convertisseur a résonance série ne permet pas de conserver la commutation ZVS
sur une large plage de variation de charge. Par contre, le convertisseur LLC grace a l'inductance
paralléle l'assure sur une plus grande zone de fonctionnement. Le circuit résonnant du LLC peut
intégrer l'inductance de magnétisation du transformateur en tant qu'inductance parallele [, et
l'inductance de fuite en tant qu'inductance série Ls. Comme le convertisseur série, le secondaire
du transformateur se comporte comme une source de courant, une inductance au niveau du filtre
de sortie n'est donc pas nécessaire. Sur le méme principe que dans les topologies résonnantes
classiques, de forts courants et de fortes tensions sont présents au sein du circuit résonnant. Ils
induisent de fortes contraintes dans le convertisseur et peuvent nuire au fonctionnement de celui-ci.

Cette topologie qui présente de nombreux avantages est trés représentée dans la littérature
en tant que DC-DC isolé pour un chargeur de véhicule électrique. [66]

1.4 Les chargeurs de l'état de l'art avec des transistors grand gap

Les nouveaux composants grand gap sont envisageables pour tenter d'améliorer la densité de
puissance (DP) dans les chargeurs des véhicules électriques avec l'augmentation de la fréquence
de découpage. Dans cette section, une comparaison sur les chargeurs de véhicules électriques

composés de transistors a grand gap est réalisée. Les différents chargeurs étudiés sont renseignés
dans la Table 1.4.

Les valeurs de rendement, de puissance et de fréquence de la Table 1.4 sont données pour
un méme essai. La valeur de rendement mesurée est définie pour une puissance notée P,,, ren-
seignée dans la table. L'intérét de ce tableau est de comparer les topologies, les fréquences et
puissances utilisées dans les chargeurs de VE tout en évaluant la densité de puissance en kW/L.
Le rendement est aussi mis en avant dans la comparaison car un chargeur petit et puissant avec
un faible rendement est peu compétitif.

Méme s'il s'agit de nouveaux composants, les topologies utilisées correspondent aux topologies
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classiques citées dans la section 1.3.2.1 telles que le « bridgeless boost », le « PS Semi-bridgeless
boost converter» ainsi que le PSFB (Section 1.3.3). Les auteurs ont préféré bénéficier de toutes
les études déja réalisées et d'adapter les topologies aux CGG plutdt que d'en créer de nouvelles.
Point important, ces composants sont spécialement compatibles avec les topologies adaptées aux
composants MOSFET plutot qu’aux IGBT car comme avec les MOSFET la commutation ZVS est
la plus intéressante pour les composants a grand gap.

TaBLE 1.4 — Comparaison de chargeurs de VE intégrant des composants grands gap

Composants P, Viperf Vipat Topologie Topologie Rendement DP Ref
kw \Y \Y CFP DC-DC n% kW/L
GaN N-Off 1 125 250 Pont complet DAB 94,2 [67]
350V/20A 500kHz 500kHz
MOSFET 3,1 220 220 PSSB Pont complet 93,9 0,83 [68]
SiC [69] 430 200kHz (ZVS) 250kHz
MOSFET 6,1 240 250  Bridgeless boost PSFB 94 5 [70]
SiC [71] 400 200kHz 200kHz

Contrairement aux DC-DC isolés, les CFP de la littérature fonctionnent généralement en com-
mutations dures ce qui implique des pertes lors de la commutation. Ces pertes sont dépendantes
de la fréquence. A pertes égales dans les composants de puissance, ces étages peuvent commuter
a une fréquence de découpage plus élevée (Table 1.4) lorsqu’ils utilisent des CGG. Ce qui permet
éventuellement un gain sur les filtres et les composants passifs.

Dans ces articles, différentes mesures a fréquences différentes ont été réalisées. Le rendement
associé est plus faible lorsque la valeur de fréquence est la plus élevée. Par exemple, dans le
second étage du chargeur [70] composé de SiC, différentes mesures a 500kHz ont été réalisées. A
cette fréquence le rendement de cet étage ne dépasse pas 94% pour une puissance de 3kW. Lorsque
'auteur augmente la puissance a 4,TKW en conservant la fréquence de 500kHz, le rendement est
dégradé d'un point. Pour les deux étages du chargeur GaN [67], les tests a 500kHz sont réalisés
a une puissance de TkW avec un rendement global de 94,2%.

Le fait que le rendement soit plus faible a fréquence élevée est cohérent car les pertes par
commutation augmentent avec la fréquence. Cette fréquence est aussi responsable de pertes sup-
plémentaires dans les composants magnétiques. Ce résultat nous permet de comprendre que l'aug-
mentation de la fréquence pour diminuer le volume des convertisseurs a une limite. Cette limite
dépend notamment des pertes dans les transistors et dans les composants magnétiques.

Dans les différents articles, l'amélioration de la densité de puissance est un point important.
Dans [67], un essai avec une forte ondulation de courant de sortie du CFP est testé. Cette on-
dulation favorise la diminution du volume de la capacité DC située entre les deux étages. Cette
capacité qui lisse la tension de sortie du CFP, est trés volumineuse. L'augmentation de l'ondulation
du courant de sortie dégrade le rendement a 92% mais diminue le poids et la taille du chargeur
car la capacité DC est minimisée. Dans [70], la densité de puissance est trés élevée. Elle est
prise en compte deés le cahier des charges initial. Le packaging est réalisé dans un but de trés
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grande compacité, ce qui explique la valeur finale de densité de puissance de 5kW/L. Toutefois,
il est important de relativiser sur ces valeurs et sur toutes les valeurs de densité de puissance
des chargeurs de VE. Ce chargeur ne fait aucunement mention du filtre d'entrée. En effet, dans
les chargeurs de VE, un filtre pour la compatibilité électromagnétique (CEM) est nécessaire pour
respecter les normes et ainsi ne pas absorber ou rejeter de perturbations. Comme ce filtre est
composé en particulier de composants magnétiques, il représente une partie non négligeable du
volume du chargeur.

Comparer les chargeurs de VE est une tache complexe, particuliérement si le cahier des charges
(tension du réseau, tension de batterie, puissance de charge) n’est pas le méme. Dans cette section,
la comparaison sert, ici, de base au dimensionnement d'un chargeur a forte compacité. Elle permet
de comprendre que pour agir sur la densité efficacement, il faut prendre en compte les aspects
thermiques, électriques et électromagnétiques dés le choix de la topologie.

1.5 Intégration des composants GaN et augmentation de la densité de
puissance

Augmenter la densité de puissance sans dégrader le rendement correspond a un compromis.
Quelle est la meilleure fréquence et la meilleure topologie pour réduire la taille du chargeur?
Les chargeurs de la Table 1.4 nous guident sur les différents choix a adopter pour l'intégration
des transistors GaN dans le dimensionnement. Etudier et concevoir un chargeur dans sa totalité
représente un travail conséquent a l'échelle de la durée de la thése. L'effort a donc été concentré
sur un seul étage du chargeur. Dans cette section, nous expliquons le choix de l'étage pour la
réalisation d’'un prototype a haute densité de puissance.

1.5.1 Cabhier des charges

Pour faire un choix sur l'étage étudié dans le cadre de la these, il est nécessaire d’'analyser le
cahier des charges imposé par Renault. Ce cahier des charges est décrit de maniére simplifiée et
permet de comprendre les choix de conception de la thése.

Le chargeur doit pouvoir s'adapter au réseau triphasé et monophasé 230V. Les différentes
recharges possibles dépendent des modes définis dans la Table 1.3. Seuls les modes 2 et 3 sont a
prendre en compte dans le cahier des charges. La puissance nominale du chargeur, constante durant
la charge, varie donc de 1,8 & 22kW. Des critéres de performance en fonction de la puissance
sont spécifiés par Renault. Ils sont représentés sur la Figure 1.28. La puissance maximale de
fonctionnement est de 22kW pour un régime triphasé et de 7kW pour un régime monophasé.

Au niveau du CFP, des contraintes sont imposées aux transistors. Ils doivent disposer d’'une
tenue en tension minimale de 1200V si la topologie adoptée n'est pas de type multi-niveaux. Cette
valeur haute de tension est spécifiée par le constructeur pour résister aux chocs de foudre.

Le DC-DC doit étre isolé galvaniquement comme nous l'avons évoqué précédemment. Sa tension
d’entrée notée Vj, est fixée a 450V et sa tension de sortie est définie par l'excursion de tension
de la batterie qui varie entre 200V et 400V.
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FiGure 1.28 — Rendement minimal en fonction du chargeur en régime : (a) monophasé (b) triphasé

Dans les chargeurs, deux types de transfert d'énergie sont possibles. Le transfert du réseau a
la batterie correspond au transfert classiquement réalisé afin de charger la batterie. Le deuxiéme
transfert permet a la batterie de fournir de U'énergie au réseau. Différentes applications découlent
de ce transfert. Elles correspondent au V2G (Vehicule to grid) et au V2H (Vehicule to home).

Le principe du V2G permet aux opérateurs d'électricité tel qu'EDF de disposer d'un stockage
et d’'une source d'énergie pour lisser la courbe de consommation/production notamment pendant
les pics de consommation. Ce stockage est réalisé par les batteries des VE. Par ce biais, les
propriétaires peuvent également percevoir une rémunération pour l'utilisation de leur batterie. Le
V2H se base sur le méme principe mais a l'échelle d’'une habitation. Pour répondre a ces nouvelles
applications, les chargeurs peuvent étre bidirectionnels. Le cahier des charges Renault n'imposait
pas ce type de transfert. Dans le cadre de la thése, nous avons choisi d'imposer la bidirectionnalité
pour répondre a un potentiel besoin futur. L'ensemble des données principales du cahier des charges
sont renseignées dans la Table 1.5.

TaBLE 1.5 — Données du cahier des charges du chargeur

Prax Prax Rendement Tension Tension de Bidirectionnalité
monophasé triphasé minimal Vi batterie
7kwW 22kW 95 % 450 V 200V-400V Oui

1.5.2 Cas du correcteur de facteur de puissance

L'enjeu critique au niveau du CFP est la réduction des pertes tout en minimisant le volume des
éléments magnétiques qui le composent. La plupart des topologies de CFP détaillées dans l'état
de l'art opérent avec des commutations dures induisant des pertes par commutation importante.
Pour réduire ces pertes, d'autres topologies telles que les topologies multi-niveaux réalisent des
commutations douces mais nécessitent le double de composants actifs.

Il est également possible de réaliser des commutations douces avec un fonctionnement en mode
discontinu. Ce fonctionnement n'a pas été détaillé précédemment mais il sera expliqué plus loin
dans le manuscrit. IL implique une forte ondulation de courant dans les transistors ce qui nécessite
un filtre important, c'est-a-dire un volume supplémentaire. C'est pourquot les topologies CFP en
commutations dures restent encore largement utilisées comme celles renseignées dans la Table
1.4. Ces topologies sont donc limitées en fréquence a cause des pertes par commutation.
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Les matériaux magnétiques basse fréquence ont aujourd’hui une saturation magnétique plus
haute que les matériaux magnétiques prévus pour un fonctionnement haute fréquence. Les induc-
tances des CFP nécessitent généralement une forte induction limitant ainsi la haute fréquence
dans les matériaux magnétiques associés. Ces composants sont potentiellement volumineux et
l'augmentation de leur densité de puissance est limitée par les fréquences d'utilisation.

Dans les CFP, les tenues en tension des transistors sont de l'ordre de 1200V. Les transistors
GaN disponibles sur le marché sont limités au calibre 650V. A cause de ces contraintes en ten-
sion, les topologies de CFP équipés de transistors GaN sont limitées aux topologies multi-niveaux.
D’autre part, les contraintes en surtension du réseau peuvent provoquer des courants importants
dans les transistors du CFP. Il est aujourd’hui difficile de se prononcer sur la tenue en sur-courant
des composants GaN.

Ces différent points limitent U'intérét de l'intégration des composants GaN dans les CFP ainsi
que des fonctionnements en haute fréquence. Le transformateur du DC-DC étant habituellement
volumineux, le deuxiéme étage du chargeur (DC-DC isolé) a été choisi comme sujet d’étude. Cet
étage présente un potentiel plus intéressant (réduction de la taille du transformateur, nombres de
solutions possibles).

1.5.3 Cas du DC-DC isolé

Dans les convertisseurs DC-DC, la fréquence de découpage est moins limitée car les topolo-
gies fonctionnent généralement avec des commutations douces. L'augmentation de cette fréquence
permet éventuellement de réduire la taille des éléments de stockage (inductance et condensateur)
et du transformateur. Mais il existe une fréquence de découpage limite au-dela de laquelle les
échauffements au sein des composants magnétiques sont trop importants. La réflexion sur l'aug-
mentation de la densité de puissance doit donc se faire sur l'ensemble du convertisseur. Si le
transformateur est deux fois plus petit, mais que son systéeme de refroidissement est quatre fois
plus grand, il n'y a pas de gain global.

Pour améliorer la densité de puissance, une seconde solution évoquée précédemment consiste
a réduire les contraintes des éléments passifs tel que le transformateur. Les contraintes au sein
de ce composant sont la variabilité de tension et la variabilité de courant et sont illustrées sur la
Figure 1.29.

P=Vl

v,.| 2 |
200Vv-400V

0 8

—_

| 1 BIE

Ficure 1.29 — Représentation de la variabilité de tension et de courant en fonction de l'état de
charge de la batterie
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Dans le cas d'un DC-DC isolé de chargeur de véhicule électrique, la tension de sortie du
convertisseur varie en fonction de l'état de charge de la batterie soit 400V-200V dans notre cas.
Le transformateur doit fonctionner entre un minimum et un maximum de tension et de courant. Dans
un cas général, si la tension aux bornes du transformateur augmente, les pertes dans le matériau
magnétique, dépendantes de cette tension, augmentent. Pour limiter ces pertes, il faut augmenter
le nombre de spires ou la section du circuit magnétique ce qui se traduit dans les deux cas par
une augmentation de la taille du transformateur.

La deuxiéme problématique de cette variabilité est liée a la valeur du courant a faible puis-
sance. Lors de la charge de la batterie, la puissance est quasiment constante. Lorsque la batterie
est déchargée, la tension est faible. Dans cette zone, la valeur du courant est deux fois plus grande
que lorsque que la batterie est chargée. Les enroulements doivent donc étre dimensionnés pour les
valeurs de courant de toute la zone de charge. Le point de fonctionnement a faible puissance sur-
dimensionne les conducteurs, augmentant la surface de bobinage, donc le volume du transformateur.

Avec une tension d’entrée fixe, l'adaptation de tension réalisée par le DC-DC nécessite une
inductance de stockage d'énergie. Ce stockage est assurée par l'inductance de sortie Lpsgp dans
le PSFB (Figure 1.23), par U'inductance Ly dans le DAB (Figure 1.24) et par l'inductance paralléle
L, du transformateur dans le convertisseur résonnant LLC (Figure 1.27). Ces éléments augmentent
la taille du transformateur s'ils sont intégrés a celui-ci et la taille du convertisseur complet s'ils
ne le sont pas.

1.6 Nouvelle structure pour 'amélioration de la densité de puissance

Pour diminuer les contraintes citées dans la section précédente, plusieurs solutions sont envi-
sageables. [72] propose de gérer 'évolution de la tension de la batterie par le CFP. Le second étage
DC-DC ne stocke pas d'énergie et fournit sa tension d’entrée de maniére directe aux bornes de la
batterie. En supprimant le probléme du stockage d'énergie dans le DC-DC, les contraintes sur le
convertisseur sont minimisées. Cependant cette méthode n‘empéche pas le surdimensionnement du
transformateur lié a la variation de tension de la batterie.

Les deux fonctions principales du DC-DC isolé sont de fournir une isolation galvanique et
de s'adapter a la variation de tension de la batterie. Pour diminuer les contraintes au sein du
transformateur, une seconde solution consiste a séparer en deux étages le convertisseur DC-DC.
Cette structure est représentée sur la Figure 1.30.

Les étages B et C réalisent chacun une fonction principale du DC-DC. La fonction de l'étage
B correspond uniquement a l'isolement galvanique, la tension de sortie ne varie pas (égale a la
tension d'entrée). Le transformateur est dimensionné pour une seule tension et donc un seul courant
a puissance donnée, c'est-a-dire un unique point de fonctionnement. L'étage C gére l'adaptation
de la tension de batterie. Cette solution a deux étages a déja été étudiée notamment dans le cas
de convertisseurs appliqués a l'aéronautique avec une large variation de tension de sortie [73]74].
[75] l'étudie également dans le cadre de chargeur de véhicule électrique sans contact pour limiter
les contraintes sur le coupleur magnétique et réaliser des commutations douces. Vicor utilise cette
solution pour ses convertisseurs afin d'augmenter la densité de puissance [76] [77].
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Vdc Vdc
Réseau AC DC DC Batterie
triphasée —) | | —200V-400V
monophasé DC DC DC D D
Etage A : Correcteur Etage B : Isolation Etage C : Abaisseur
de facteur de galvanique de tension
puissance

Ficure 1.30 — Structure de chargeur de VE a trois étages

Avec la minimisation des contraintes dans le transformateur, 'augmentation de la densité de
puissance est challengée dans le convertisseur DC-DC. En choisissant cette méthode, l'idée est de
faire un convertisseur a deux étages plus petit et aussi efficace que les convertisseurs DC-DC & un
étage classiquement utilisés dans les chargeurs de VE. Encore non-utilisée pour une application
a haute densité de puissance dans un chargeur de véhicule électrique, c'est cette solution qui a
été retenue dans le cadre de la these.

Ce chapitre a permis de comprendre le fonctionnement des chargeurs de véhicules électriques
ainsi que les différentes topologies existantes. Le contexte de la densité de puissance et des tran-
sistors GaN a également été détaillé. En conclusion du chapitre, une structure de chargeur a trois
étages a été sélectionnée dans le but de réduire son volume.

Dans le cadre de la thése, les étages B et C avec des composants GaN intégrés sont étudiés.
Dans la suite du manuscrit, le chapitre 2 réalise une comparaison entre différentes topologies DC-
DC appliquées a l'étage B. Dans le chapitre 3, une étude paramétrique pour le dimensionnement du
transformateur est analysée ainsi qu’une vérification expérimentale. Ensuite dans le chapitre 4, le
prototypage complet de 'étage B est réalisé ainsi que des mesures expérimentales de rendement.
Enfin, dans le chapitre 5, une topologie de l'étage C est analysée et ce chapitre conclue sur l'étage
complet du DC-DC.
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Dans la structure a trois étages proposée, la tension constante entre l'entrée et la sortie du
DC-DC isolé minimise les contraintes sur le convertisseur. Cette structure est rappelée sur la
Figure 2.1.

Vin Vout
Réseau AC DC DC Batterie
triphasé — | | —200V-400V
monophasé DC DC DC D []

Etage A : Correcteur Etage B : Isolation  Etage C : Hacheur
de facteur de galvanique abaisseur de tension
puissance

Ficure 2.1 — Structure de chargeur de VE a trois étages

Dans ce chapitre, l'étage B est étudié. Différentes topologies isolées sont analysées dans l'ap-
plication ol la tension d'entrée est équivalente a la tension de sortie. Dans ce cas idéal, une
comparaison au niveau du volume et des différents types de commandes possibles de topologies
isolées est réalisée. La topologie finale sera choisie suite a cette comparaison. Les topologies qui
font U'objet de l'étude sont le DAB, le LLC et le convertisseur a résonance série. Ces trois topologies
ont été abordées dans la section 1.3.3. Le convertisseur PSFB n'est pas détaillé, cette topologie
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est difficilement utilisable pour un transfert bidirectionnel. La bidirectionnalité est une contrainte
que nous nous sommes imposée dans le cahier des charges du chargeur de VE (Table 1.5).

2.1 Paramétres de comparaison

Avant de commencer les comparaisons, il est important de rappeler les différentes contraintes
du convertisseur. La tension d'entrée du convertisseur est notée V;, et est fixée a 450V. La tension
de sortie notée V,,+ n'a pas besoin de s'adapter a la tension de batterie. L'étage C (Figure2.1)
réalise cette fonction. La tension de sortie est donc égale a la tension d'entrée au rapport de
transformation preés. Elle est définie par la relation (2.1) avec m le rapport de transformation défini
par (3.18).

Vin = (21)

L'étage C réalise l'adaptation de la tension de la batterie dont la valeur maximale est 400V.
Cet étage correspond a un hacheur dévolteur. Le rapport de transformation peut donc étre fixé a
un pour faciliter les calculs et le dimensionnement du transformateur.

Bien que le cahier des charges du chargeur spécifie une puissance de fonctionnement de 22k W,
la puissance d'étude maximale dans la comparaison est fixée a 7,3kW. Il s'agit, ici, uniquement
d’'une comparaison entre différentes topologies et la valeur de cette puissance sera justifiée dans
le chapitre suivant. De la méme maniére, la fréquence de fonctionnement est fixée a 500kHz.

Les transistors utilisés pour cet étage sont des transistors GaN. Ces transistors sont perfor-
mants d'aprés le détail de leur fonctionnement réalisé dans la section 1.2. Cependant comme les
MOSFET, ces transistors possédent des capacités parasites. Ces capacités peuvent générer des
pertes lors des commutations. Pour limiter ces pertes, différentes commutations appelées commu-
tations douces sont réalisables. Ces commutations ont été abordées dans la section 1.2.4. Les
différents choix de commande des topologies permettent de réaliser ces commutations dans le but
de réduire les pertes.

Le transistor utilisé dans la comparaison est le transistor de GaN System GS66508B. Ses
caractéristiques sont renseignées en Annexe G.1. Pour ce composant, des pertes lors de la commu-
tation peuvent étre induites par la charge et la décharge de la capacité C,ss au travers d'éléments
résistifs. Cette capacité est une combinaison des capacités parasites Cyq et Cys représentées sur
la Figure 1.8. Elle n'est pas linéaire et dépend de la tension a ses bornes, sa valeur n'est donc
pas utilisable directement pour déterminer les pertes. Les constructeurs de composants définissent
dans la datasheet deux autres valeurs de cette capacité pour tenir compte de cette non-linéarité :
Coer) et Co(tr)- Ces deux valeurs sont renseignées dans la Table G.1 pour le composant GS66508B.
Co(er) correspond a la valeur de capacité linéaire qui donnerait une énergie stockée identique a
celle du composant GaN polarisé sous 400V. De la méme maniére, Co(tr) est la capacité équi-
valente du point de vue temporel. Ces deux valeurs sont renseignées dans la Table 2.1 et seront
utilisées pour les différentes topologies comparées.
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Pour les pertes par conduction, la résistance a l'état passant considérée correspond a la résis-
tance lorsque le composant possede une température de 100°. Cette résistance notée Rp, . 100°c
est déterminée grace la Figure G.6 de la datasheet du composant.

Les choix pour la comparaison des topologies sont retranscrits dans la Table 2.1 .

TaBLE 2.1 — Valeurs pour la comparaison des topologies

Puissance de Tensions V Rapport de Fréquence de  Capacité Capacité Résistance
charge kW Vin = Vout  transformation découpage kHz  Coery pF Coury pF RDSon,1OO°C mQ
7.3 450 1 500 88 142 95

Différents résultats définis dans la comparaison sont vérifiés par simulation via le logiciel
LTspice. Ces simulations sont détaillées en Annexe B.2.

2.2 DAB

Le convertisseur DAB (Dual Active Bridge) est un convertisseur composé d’'un onduleur primaire
et d'un onduleur secondaire. Il est représenté sur la Figure 2.2.

T
D1 D3

Va le I v,
D2__ D4

T

FiGURE 2.2 — Topologie du Dual Active Bridge

Ce convertisseur est naturellement bidirectionnel et peut étre controlé par trois parameétres : les
rapports cycliques notés Dpq et Dpy des ponts primaires et secondaires et le déphasage noté ¢pag
entre les deux ponts. Ces grandeurs sont représentées sur la Figure 2.3. La variation de ces diffé-
rents parameétres permet une grande liberté de réqulation, par contre cela complexifie la commande.

Dans notre exemple, seule la commande appelée modulation par déphasage ou "phase shift
modulation" est détaillée. L'asservissement de puissance est réalisé par variation du déphasage
@paB entre les deux ponts. Les rapports cycliques Dp1 et Dp, définis sur la Figure 2.3 sont
constants et valent 50%. Cette réqulation présente l'avantage d’avoir un seul paramétre de contrdle
ce qui simplifie la commande.

Son principal inconvénient est la zone restreinte de fonctionnement en commutation douce
par rapport a la puissance. Les commutations douces permettent de réduire les pertes dans les
transistors, avec ce type de commande elles ne sont pas assurées pour toutes les valeurs de puis-
sance imposées par le cahier des charges. Le deuxiéeme inconvénient est un courant efficace de
forte valeur dans le transformateur lorsque le convertisseur est soumis a de larges variations de
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Ficure 2.3 — Formes d'ondes du Dual Active Bridge dans une modulation par déphasage

tension. Cette valeur importante de courant peut engendrer des pertes par conduction élevées.
Ce fonctionnement est évité volontairement dans notre configuration, car le convertisseur opére a
tension d'entrée et a tension de sortie égales. Cest la raison pour laquelle cette modulation est
étudiée.

2.2.1 Equations du systéme dans un cas classique

Les formes d'ondes associées a ce fonctionnement sont représentées sur la Figure 2.3. La mise
en équations du convertisseur commandé par déphasage est détaillée dans [74]. L'équation de la
puissance en fonction du déphasage ¢pap est exprimée par la relation (2.2). Les tensions V; et V5
représentent les valeurs maximales des tensions des ponts primaires et secondaires. f4.. représente
la fréquence de commutation des onduleurs et Lpag l'inductance du convertisseur représentée sur
le Figure 2.2.

m- Vi - Vo @pag - (1 — |¢pasl)
2. 772 . fdec : LDAB

P(¢paB) = — < @paB < 7T (2.2)

Cette valeur de puissance peut étre négative ou positive. Lorsqu'elle est négative, la batterie
transmet de l'énergie au réseau et lorsqu'elle est positive, c'est le réseau qui fournit de l'énergie.
D’aprés cette équation, la puissance transmise est maximale lorsque le déphasage entre les on-
duleurs vaut £/2. Cette valeur de puissance notée P,y pag est définie suivant l'équation (2.3).

m-Vq-Vs

_ = 475/2 23
8 - fygec - LpaB $AB ! (23)

Pmax,DAB =

Le courant a linstant t = 0 noté ip(0) est défini par l'‘équation (2.4) détaillé dans [74]. Ce
courant correspond a l'inverse du courant a linstant t = T5/2 avec Ts la période de découpage.
Ce courant est représenté sur la Figure 2.3.

m-Vo— Vi) —2. m-V
iP'L(O):JT (m- V2 1) @pag - m - Vs

- 24
4.7 fgec - LpAB TS Poas < T (24)
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2.2.2 Equations pour notre application

Dans notre application, les tensions primaire et secondaire sont identiques et définies suivant
la relation (2.1). Les formes d'onde dans cette configuration sont illustrées sur la Figure 2.4.

Dp,
Dp, A
\Y,
Ip,
/ PpaB Tsf2 s
/ Vv,
Ip.(0)

FiGure 2.4 — Formes d'ondes du Dual Active Bridge dans une modulation par déphasage pour
l'étage B

Les valeurs de puissance et de fréquence permettent de définir la valeur de linductance du
convertisseur Lpag d'apres l'équation (2.3). Si la puissance maximale P4y paB est fixée a la puis-
sance de charge qui est de 7,3kW, l'inductance Lpag vaut 7uH. Dans cette comparaison, le but
est d'analyser les différentes topologies en fonction de leur volume. Pour diminuer cette valeur
d’inductance, nous pouvons choisir une puissance Ppqx,pag plus élevée. Cela réduit la plage de
variation du déphasage mais l'inductance est plus faible.

Dans notre étude, nous choisissons une puissance Ppqx,pag de 20k W, l'inductance Lpag asso-
ciée vaut donc 2,5pH.Une fois cette valeur connue, le profil de puissance en fonction du parameétre
du déphasage est tracé sur la Figure 2.5. Cette figure détermine la valeur du déphasage en fonction
de la charge. Le maximum de puissance se situe effectivement lorsque le déphasage vaut +/2.
Un déphasage @pap compris entre [—@pag.7kw; DAB,7kw] permet au convertisseur de fonctionner
sur toute la plage de puissance du cahier des charges soit de -7,3kW a 7,3kW. Cette figure nous
permet donc de définir deux zones de fonctionnement : la Zone n pour un transfert de puissance
négatif et la Zone p pour un transfert de puissance positif.

20 T
15 M 7
10k Zone'n | 1
2 Transfert négatif | :
@ 5 1
2
=
] or 4
g
i1
B 1
Z.l N\ |
) i |Zone p
5t ¢ |Transfert positif ]
20 ‘ ‘ ‘ i ‘ ‘ ‘
-4 3 -2 40 \ 2 3 4
Déphasage ~\¥paB,7kW

Ficure 2.5 — Puissance du convertisseur en fonction du déphasage ¢pas
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2.2.2.1 Commutations

Pour repérer sur la figure précédente, les zones de fonctionnement des commutations douces,
il faut dans un premier temps définir le déroulement d'une commutation. Avec les transistors GaN
sélectionnés, les formes d'ondes sont représentées sur la Figure 2.6 et le schéma du bras d'onduleur
est représenté sur la Figure 2.7. Une commutation peut étre décomposée en quatre phases.

(1) 2R B) (4

At,,

FiGUurRe 2.6 — Formes d'ondes du Dual Active Bridge lors de la commutation

T

VR e o o o = V

It
l ]VTZ
Ci2

———— —>— —_——
(1) Conduction T1 (2) Blocage T1 (3)Conduction inverse T2 (4) Amorcage T2
FiGURE 2.7 — Schéma d’un bras de pont lors de la commutation

Dans la premiére phase, le courant dans l'inductance Ip circule dans le transistor 77 et T,
est bloqué. Dans la phase (2), T1 se bloque et le transistor T, n'est pas encore amorcé. Comme le
courant dans l'inductance ne peut pas étre discontinu, ce sont les capacités C;1 et Gt qui assurent
la continuité du courant. C;, se décharge et Cy1 se charge, ce qui permet la décroissance et la
croissance respective des tensions aux bornes des transistors T, et T7. Lorsque ces deux capacités



2.2. DAB 37

sont chargées et déchargées, le transistor 7, est toujours bloqué et nous entrons dans la phase
(3). Avec des transistors MOSFET, le courant traverserait la diode en anti-paralléle. Dans notre
cas avec des transistors GaN, cette diode n'est pas présente. Le courant traverse en inverse le
transistor en créant une chute de tension aux bornes du composant. Cette chute de tension dépend
de la tension appliquée par le driver comme cela est représenté sur la Figure G.10. Lors de la
phase (4), la tension aux bornes du transistor 7, est quasi-nulle et le transistor s'amorce. Il se pro-
duit un amorgage avec aucune tension aux bornes du composant soit une commutation de type ZVS.

La réalisation cette commutation ZVS dépend de différents paramétres tels que la valeur du
courant commuté notée Ip | com, le temps mort noté At,, pendant lequel cette commutation se réalise
et la valeur de la capacité parasite du transistor. Ces valeurs sont représentées sur les Figures 2.6
et 2.7. La commutation ZVS est assurée lorsque l'inégalité définie par la relation (2.5) est vérifiée
avec Aty la durée de la phase (2). La capacité parasite du transistor n'est pas linéaire. Dans
le paragraphe précédent, nous avons défini deux valeurs équivalentes linéaires. Dans l'inégalité
(2.5), c'est la capacité Cy(s) qui est utilisée.

AV
/P,L,com >2- CO(U)FZ
m

(2.5)
Les différentes durées des phases sont décrites par l'équation (2.6) avec At,3 la durée de la
phase (3).

Aty = Aty + Atps (2.6)

Pour éviter les pertes dues a la conduction en inverse du transistor GaN, le temps At,3 doit
étre de valeur la plus faible possible. Cependant la dispersion des composants ne nous assure pas
la valeur Cy(¢) identique pour tous les composants. Un temps At,3 non nul permet de s’assurer de
la réalisation d'une commutation ZVS malgré la dispersion des valeurs de capacités.

Pour la valeur de capacité Cy() renseignée dans la Table G.1 et pour un temps mort At
de 25ns, le courant minimal a commuter noté ip; commin pour assurer le ZVS vaut 528A. Le
temps mort At,, associé est fixé a 40ns. Le courant ip, commin €St défini pour une valeur de
puissance notée Ppin com- En deca de cette puissance, la commutation ZVS n'est plus assurée. La
convertisseur fonctionne a la puissance Ppin com lorsque le déphasage vaut ¢pag min. Ce déphasage
est déterminé par l'équation (2.7) a l'aide de la relation (2.4).

iP,L,com,min 4.7 fgec - LDAB
2-m- Vz

PDAB,min = — < @paB < 7T (2.7)

En faisant le méme raisonnement pour des valeurs négatives de déphasage, une zone oul la
commutation douce n’est pas assurée est définie sur la Figure 2.8.

Cette zone est restreinte notamment grace aux faibles valeurs des capacités C,¢) des tran-
sistors GaN. Les valeurs de ces capacités ont uniquement été déterminées via la datasheet, il
faut donc analyser ces résultats de maniére critique. Il est possible que ces capacités ne refletent
pas les pertes réelles dues aux capacités parasites du transistor GaN. Il s'agit, ici, de faire une
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comparaison entre les différentes topologies avec cette faible valeur de capacité pour évaluer le
gain potentiel grace au composant GaN.

20 :
15 L :
10F Zonen | ]
§' :
o 5T 7]
2
=
e or . .
3 N\ Zone oli la commutation
g st douce ZVS nlest pas
-2 assurée
& 101 1
i Zone p
151 1
_20 Il Il Il ; Il Il Il
-4 -3 -2 -1 , .0 1 2 3 4
Déphasage

FiGuRre 2.8 — Puissance du convertisseur en fonction du déphasage @pap avec la zone de fonction-
nement de la commutation ZVS

En reprenant le cahier des charges détaillé dans la section 1.5.1, nous pouvons constater que le
rendement maximal est attendu pour des valeurs de puissance supérieures a 1,8kW en monophasé.
Dans ce fonctionnement, les commutations douces sont assurées pour des puissances proches de
1,8kW (Figure 2.8) car la puissance minimale Ppin com est de 2,10kW. Cette modulation n'est
donc pas critique du point de vue des commutations douces.

2.2.2.2 Conduction

Les pertes par conduction pour des puissances positives sont déterminées a l'aide du courant
efficace au sein des transistors. Ce courant est noté /e, 7. D'aprés les formes d'ondes représentées
sur la Figure 2.6, le courant efficace est équivalent pour chaque transistor car le rapport de trans-
formation est fixé a un. Les pertes par conduction sont donc identiques pour tous les transistors
du convertisseur. Dans ce calcul, le courant en inverse qui traverse le transistor lors de la phase
(3) (Figure 2.5) est négligé.

Le courant efficace loff 7 est déterminé grace a la relation (2.8). Il dépend du courant qui
traverse l'inductance ip (t) sur une demi période % (Figure 2.6). Dans notre configuration, ce
courant est défini par les relations (2.9) et (2.10) avec t, qui correspond a l'équation (2.11) d'apreés

[74].
letr,T =1/ 72-5 /02 i5, (1) (2.8)

(Vi+m- V)

ipi(t)=1ip(0)+ 1
DAB

t 0<t<t, (2.9)

T

ipi(t)=—ip1(0) tp <t < 5

(2.10)
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PDAB

ty = —F 211
2 o ( )

Comme le courant ip (t) est continu sur l'intervalle de temps, la valeur efficace /off, 7 est définie
par la relation (2.12). Cette valeur nous permet de déterminer les pertes par conduction a l'aide
de la résistance a l'état passant Ry, 199°c renseignée dans la section 2.1 par la relation (2.13).
Cette valeur efficace a été calculée sur une période de conduction soit % Pour déterminer les
pertes sur toute la période de découpage, il faut tenir compte des rapports cycliques DP1 et DP2.

Ces rapports ont été fixés a 0,5, ce qui permet d'expliquer ce facteur dans Uexpression (2.13). Le
résultat est tracé sur la Figure 2.9

- Vi+m- Vo2 215 Vidm-Vs) 212
ot =0 + T 28 0 .20 o
[5aB 375 Lpas Ts
2
Pon = 0.5 Rps,p100°¢  lert, T (2.13)
15
g
5l
E’- 5[ Zone ot la commutation
d_; douce ZVS nlest pas
% 1 2 3 5 6 7 8

4
Puissance entrée

FiGuRe 2.9 — Pertes par conduction pour un transistor en fonction de la puissance d'entrée

Pour vérifier les différentes formes d'ondes et les calculs réalisés dans cette section, une simu-
lation de ce convertisseur est détaillée en Annexe B.2.1.

2.3 Convertisseur a résonance série

Le deuxiéme convertisseur étudié pour la comparaison est le convertisseur a résonance série
représenté sur la Figure 2.10, il a été introduit dans la section 1.3.3.3. Ce convertisseur se com-
mande par variation de fréquence. Les rapports cycliques des transistors sont fixes et valent 50%.
L'étude comparative est réalisée, ici, pour un convertisseur unidirectionnel.

Dans ce convertisseur, nous pouvons déceler trois zones de fonctionnement différentes. Ces
trois zones sont représentées sur la Figure 2.11. Elles sont définies en fonction de la valeur de la
fréquence de découpage notée fg4o par rapport a la fréquence de résonance du circuit LC notée
fro. En effet, Uexcitation d'un circuit résonnant série par une fréquence fgo est responsable d'un
déphasage entre le courant résonant /; et la tension a la sortie de l'onduleur Vj,4. Ce sont les
différentes valeurs de ce déphasage noté ¢crs qui définissent les trois zones de fonctionnement.
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Ty Ty C, L,

T
I

Ficure 2.10 — Convertisseur a résonance série
N
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FiGure 2.11 — (a) Courant primaire /, et tension de l'onduleur V,,q lorsque fjoc est supérieure
a f;o en fonction du temps (b) Courant primaire /; et tension de l'onduleur V,,q4 lorsque fgoc est
inférieure a f,o en fonction du temps (c) Courant primaire /; et tension de l'onduleur V,,4 lorsque
fagec est égale a f,o en fonction du temps (d) Gain de tension en fonction de la fréquence normalisée
% pour différentes valeurs de charge R,
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Lorsque ¢@cRrs est positif, fgec est supérieure a la fréquence de résonance f,g, le courant est
en retard sur la tension. Il s'agit de la zone 1 de fonctionnenment représentée sur la Figure 2.11
(a). Ce fonctionnement est aussi appelée fonctionnement en hyper-résonance et la commutation
douce rencontrée est une commutation ZVS. Lorsque @crs est négatif, fyoc est inférieure a £, la
commutation douce rencontrée est de type ZCS. Le courant résonnant est en avance sur la tension
et ce fonctionnement correspond a la zone 3 sur la Figure 2.11 (b). Enfin lorsque le déphasage est
nul, la tension et le courant sont parfaitement en phase. Les commutations douces sont de type
ZCS et le fonctionnement défini par la zone 3 est représenté sur la Figure 2.11 (c).[59]60]

La Figure 2.11 (d) représente un courbe de gain typique de ce type de convertisseur. Elle
permet de mettre en évidence le fonctionnement abaisseur. La tension de sortie au rapport de
transformation prés sera toujours plus faible que la tension d'entrée. Pour une fréquence de dé-
coupage égale a la fréquence de résonance, le gain est unitaire quelle que soit la valeur de la
charge R..

Cette courbe de gain se définit avec l'approximation au premier harmonique du circuit résonnant.
Dans cette approximation, toutes les grandeurs sont supposées sinusoidales et les valeurs crétes
associées correspondent aux valeurs maximales des signaux fondamentaux. Dans ces conditions, le
convertisseur simplifié est représenté par la Figure 2.12. La résistance notée R, est équivalente
au pont de diodes chargé par R.. Le calcul de cette résistance est détaillé dans [60] et dépend de
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la relation (2.16). Les impédances X|s et X¢s définies par les relations (2.14) (2.15) correspondent
aux réactances associées aux composants Cs et L.

Xo=w-Ly  w=27-fge (2.14)
Xeo = — w=2rf (2.15)
Cs = w-C. = 47T Idec .
8
Rie = — R 2.16
g 216)
_jXCs iXLs

’\\/’out
T 3IE3

FIGURE 2.12 — Modélisation au premier harmonique du convertisseur a résonance série

A laide de ce circuit, le rapport des tensions d'entrée et de sortie est déterminé. Il correspond
a l'équation (2.17) et définit la courbe de gain sur la Figure 2.11 (d). Une version normalisée du
calcul de cette courbe est détaillée dans [60].

m - Vout 1
= 217
Vi (R - ) -

Pour la suite de l'étude, le convertisseur sera étudié avec les contraintes de notre application
uniquement dans le cas des zones 2 et 3 représentées sur la Figure 2.11. Les formes d'ondes du
convertisseur dans un fonctionnement en zone 1 sont détaillées en Annexe B.3.1.

2.3.1 Fonctionnement en hyper résonance avec commutations ZVS

Dans cette configuration, les formes d'ondes du systéme sont représentées sur la Figure 2.13.
La tension V7,1 correspond a la tension aux bornes du transformateur coté primaire. Le déroulement
d’'une commutation au niveau d'un bras de pont est défini sur la Figure 2.14.

Dans ce mode de fonctionnement, la commutation se fait en quatre phases. Dans la phase
(1), le composant Ty est passant, il conduit le courant résonnant /1. Le composant T, est bloqué
avec la tension Vj, a ses bornes. Lors de la phase (2), la commande bloque T4. A t = #, un
courant leom = l1(t1) est commuté. Ce courant charge la capacité C; . La capacité C;; se décharge
pour assurer la continuité du courant résonnant /; dans l'inductance. A t = t,, C;1 et G sont
respectivement chargée et déchargée complétement. Dans la phase (3) pour assurer la continuité du
courant résonnant, /; circule en inverse dans le transistor T, car les composants GaN ne possédent
pas de diode en anti-paralléle. La tension aux bornes du transistor T, est donc quasi-nulle. Dans
la phase (4) est imposée la fermeture du transistor T, qui s'amorce avec aucune tension a ces
bornes. Il s’agit d'une commutation de type ZVS.
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Ficure 2.13 — Formes d'ondes lors d'une commutation ZVS d'un CRS en fonctionnement hyper
résonnant
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Ficure 2.14 — Schéma d'un bras d’'onduleur lors de la commutation d'un CRS en fonctionnement
hyper résonnant

La courbe de gain représentée sur la Figure 2.11 (d) met en lumiére la dépendance de la
tension de sortie avec la fréquence de découpage fgec. Dans notre application, le convertisseur
fonctionne avec un gain unitaire en tension. La variation de la fréquence va donc faire varier
la tension de sortie impactant le fonctionnement du convertisseur. Dans cette comparaison, nous
allons donc nous intéresser a un fonctionnement par variation de fréquence uniquement dans le
but d’assurer la commutation ZVS. Une fois que nous aurons déterminé la zone fréquentielle de
fonctionnement, nous vérifierions que le gain en fonction de la fréquence est proche de un et ne
remet pas en cause le fonctionnement du convertisseur.

Pour déterminer cette zone, nous devons calculer U'inductance résonnante et fixer le courant a
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commuter /.o, car 'énergie associée a la charge et décharge des capacités parasites est stockée au
sein de l'inductance lors de la commutation. Si l'énergie stockable dans l'inductance est plus faible
que l'énergie induite par les capacités, la commutation douce ne sera pas compléte. C'est pourquoi
dans l'étude du fonctionnement du CRS, c'est la valeur du courant /.., qui permet de détermi-
ner l'inductance résonnante pour assurer la commutation ZVS sur une plage de puissance spécifiée.

Dans le cas du convertisseur DAB, le courant /¢, a été déterminé par la relation (2.5). Cette
relation était valable car la valeur d'inductance Lpsp est trés élevée et les valeurs des capacités
Co(tr) trés faible. L'énergie stockable était donc bien supérieure a l'‘énergie induite par les capacités.
Dans le cas du CRS, nous aurions pu fixer une valeur d'inductance L trés grande et dans ce cas, la
relation (2.5) était valable. Cependant le but de 'étude est de comparer les différents convertisseurs
d’'un point de vue volumique, il est donc nécessaire d'étudier un convertisseur a résonance série
avec une valeur minimale d'inductance résonnante.

2.3.1.1 Zone de commutation ZVS

D’aprés le cahier des charges, le rendement doit étre maximal lorsque la puissance est supé-
rieure a 1,8kW. Le courant commuté /., est donc spécifié en fonction de cette puissance car nous
cherchons & minimiser les pertes sur la zone de fonctionnement nominale. /., est fixé a la valeur
du courant maximal résonnant lors d'un fonctionnement a 1,8kW ce qui correspond a la valeur
créte du courant.

La valeur créte d'un courant en fonction de la puissance dépend du déphasage du courant par

rapport a la tension. Dans le cas ol /o est le courant créte, le déphasage associé est de 7.

L'expression du courant commuté /.., est donc définie par les relations (2.18) et (2.19) avec P;, la
puissance d'entrée et /;0y,1,8¢w le courant moyen a 1,8kW. Le calcul du courant moyen pour une

valeur de déphasage de 7 est renseigné en Annexe B.1.1.2.

~ 2
Inoy1,8kw = hskw - po Pin = lnoy,1,8kw * Vin (2.18)
-~ ~ Pl' - JU
leom = hgkw — heew = 5 ~n\/l~,, (2.19)

Pour que la commutation soit compleéte, l'inductance doit pouvoir stocker l'énergie des capacités
parasites lors de la commutation. Lors de la commutation, le courant dans les capacités parasites
correspond au courant résonnant divisé par deux comme cela est présenté sur la Figure 2.14. Pour
que la commutation ZVS soit compléte, la condition (2.20) doit étre vérifiée. Cette condition est
détaillée dans [54].

1 /
5 Ls - (557)° > Ecofen (2.20)

Eco(er) représente 'énergie dissipée par une capacité parasite Cy(er) qui représente la capacité
Ct1 ou Gy en paralléle du transistor sur la Figure 2.14. Cest Cy(er) qui est utilisée car nous
calculons des énergies. Ecy(er) est définie par Uexpression (2.21).

1
Ecofer) = 5 Co(er) - V2 (2.21)

n
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Sur le méme principe que dans la commutation ZVS du DAB, il y a une durée minimale de
commutation a respecter. Cette durée Atni, crs correspond au temps de la phase (2) qui est
représentée sur la Figure 2.13. Durant cette phase, chacune des capacités parasites entre en
oscillation avec l'inductance L;. La tension aux bornes de ces capacités évolue telle une portion
de sinusoide de fréquence f.,, définie par la relation (2.22).

1

feom =
“ 2. Tt/ Ls- Co(er)

Pour que le commutation soit compléte, le temps Aty crs doit étre supérieur au quart de
la période de l'ondulation de tension. Ce temps est défini par la condition (2.23). Le quart de la
période correspond au temps pour le signal sinusoidal d'atteindre sa valeur créte en partant de

(2.22)

zero.

Jt
Alein,CRS > 5 : Ls : Co(er) (223)

La Figure 2.15 représente le temps Atnin crs dans deux configurations différentes lorsque la
condition (2.23) est vérifiée et lorsqu'elle ne l'est pas.

Commutation
Atyin,crs 2VS i s
-_— incompléte
“ Vi Vi
L ) L )
L) )
[ )
) )
) )
) .
—_— (9) — (b)
1/(2 feom) 1/(2 feom)

Ficure 2.15 — Tension du transistor T lors d’'une commutation ZVS lorsque le temps mort est :(a)
supérieur a sa valeur minimale Atyin crs (b) inférieur a sa valeur minimale Aty crs

Pour tenir compte de la dispersion des composants et s'assurer de la commutation ZVS com-
pléte, le temps Atnyin crs ne correspond pas exactement avec la valeur du temps mort. Un temps
supplémentaire est ajouté. Il correspond a la durée de la phase (3) (Figure 2.13) et il est noté
Atp3,crs. Le temps mort Aty crs total est déterminé par la relation (2.24).

Atm,crs = Atmin,crs + Atp3,crs (2.24)

Maintenant que nous avons établi les précédentes relations, nous pouvons déterminer la va-
leur d'inductance résonnante. Cette inductance est calculée a 1,8uH. A la fréquence de résonance
établie dans la section 2.1, la capacité résonnante associée vaut 56nF.

Dans cette configuration, le temps mort At,, crs est trés faible. Les formes d'ondes correspon-
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dantes sont définies par la Figure 2.16.

I

T, o T,

FiGure 2.16 — Formes d'ondes lors d’'une commutation ZVS pour le fonctionnement spécifié

La plage fréquentielle associée au fonctionnement du convertisseur peut étre déterminée a
l'aide de la Figure 2.17. Sur cette figure sont représentés deux courants /; et ls0. Le courant
noté l.eso correspond au courant qui circule dans le circuit résonnant lors d’'un fonctionnement a
la fréquence de résonance f.o. Le courant noté /; correspond au courant qui circule dans le circuit
résonnant lors d'un fonctionnement a la fréquence de découpage fgec supérieure a fro.

m/ Ts
Ts/2 \/

Tr/2

FiGURE 2.17 — Formes d'ondes /;.5, du courant résonnant dans un fonctionnement a la fréquence
de résonance fo et du courant /1 pour un fonctionnement a la fréquence fgec

Sur une demi-période, le courant /1 correspond a une portion de sinusoide d'équation (2.25)
avec wg qui représente la pulsation reliée a la fréquence de résonance f.o. A linstant t = t, la
valeur du courant correspond au courant /.,p,. La durée de conduction de t = 0 a t = t; correspond
également a une demi-période de découpage. Le courant /e, est donc défini par les équations
(2.26) et (2.27).

~ 1
hit) =Tsinfwot)  wo = —— (2.25)
s Ls
- 1
leom = hsin(wotr) 11 = o 0 (2.26)
ec
N f
leom = Iy sin(r - =) (2.27)

fdec
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Nous souhaitons conserver fixe la valeur de /.., sur toute la zone de fonctionnement afin de
s'assurer de la commutation ZVS. La fréquence de découpage associée est donc définie par la
relation (2.28).

ﬂ'frO

fgec = (2.28)

T — arcsln(’f?ﬂ)
:

La fréquence fgec dépend du courant créte /1. La valeur de ce courant varie en fonction de la
puissance. Son expression correspond a la relation (2.29) avec O¢crs la demi-période angulaire.

-~ Pin - Ocrs fro
"= Vi (1 = cos fcrs) CRS = wp -t CRS =T 1

(2.29)

Le courant71 et la fréquence fgoc sont donc interdépendants ce qui complexifie la détermination
de fgec. Dans le cas d'un fonctionnement a faible puissance (1,8kW), la demi-période angulaire
Ocrs est connue et vaut 7 ce qui permet d'en déduire facilement fgec. Pour les autres valeurs de
puissance, le calcul est plus compliqué. Dans notre comparaison, nous cherchons essentiellement a
déterminer la plage de fréquence de fonctionnement. Nous allons donc nous intéresser uniquement
a la fréquence de découpage pour la puissance maximale de 7,3kW.

A forte puissance, le courant /., est faible devant la valeur du courant créte. Le déphasage
entre le courant et la tension est donc faible. Dans ces conditions pour une puissance de 7,3kW,
nous supposons que le courant créte pour un déphasage nul (fonctionnement a la fréquence de
résonance) est environ égal au courant créte avec un déphasage non nul et un courant /.,y lors
de la commutation. Ce qui nous permet de calculer la valeur de fréquence pour le fonctionnement
a forte puissance. Les valeurs de fréquences fg4o. permettent de définir la zone de fonctionnement
du convertisseur entre la puissance minimale et la puissance maximale. Cette zone est bornée par
les points [540kHz;7,3kW] et [IMHZz;1,8kW].

Pour vérifier le fonctionnement du convertisseur, le gain est calculé pour les deux cas fré-
quence/puissance précédents. A l'aide de l'expression (2.17), le gain associé & ces deux couples
de valeurs vaut respectivement 0,9999 et 0,9998. Ces valeurs trés proches de l'unité valident le
fonctionnement du convertisseur avec un gain unitatire.

2.3.1.2 Conduction

Les pertes par conduction pour un transistor sur une période de commutation dépendent de
l'équation (2.30). La conduction du courant se fait sur la moitié d'une période de commutation ce
qui explique le facteur % dans la relation (2.30). Le calcul du courant efficace /loff,6.,c dépend de
la fréquence de découpage qui détermine le déphasage entre le courant résonnant et la tension de
l'onduleur. Les fréquences de commutations ont été définies dans le section précédente pour deux
valeurs de puissance : la puissance minimale et la puissance maximale. Nous allons donc calculer
les pertes par conduction pour ces deux puissances. La valeur du courant efficace des courants
traversant les interrupteurs dépend de U'expression (2.31). Le calcul de cette expression est détaillé
en Annexe B.1.2. Les formes d'ondes de ces courants sont représentées sur la Figure 2.16.

1 2
Pon = 2 RDSon,1OO°C ) Ieff.QCRs (2.30)
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sin(2 - Ocrs) fro
/ = =" 2.31
off Ocps = \f \/ ~ Bens Ocrs = 7 o (2.31)

Les pertes par conduction pour les puissances d'1,8kW et de 7,3kW sont respectivement 1W
et 135W.

2.3.2 Fonctionnement a la fréquence de résonance

Le fonctionnement a la fréquence de résonance correspond a la zone 2 sur la Figure 2.11. Dans
cette zone, la fréquence de découpage f4e. correspond a la fréquence de résonance f,g. Le courant
résonnant /1 est parfaitement sinusoidal et la tension d'entrée est toujours égale a la tension de
sortie divisée par le rapport de transformation. La courbe présentée sur la Figure 2.11 (d) permet
de montrer le gain unitaire dans cette zone lorsque la charge varie. Les formes d'ondes associées
a ce fonctionnement sont représentées sur la Figure 2.19. Le comportement des différents courants
au sein d'un bras d'onduleur est représenté sur la Figure 2.18. Le courant au sein des transistors
correspond au courant résonnant sur une demi-période.

2.3.2.1 Commutation

Le fonctionnement de ce convertisseur peut étre décomposé en trois phases. Ces trois phases
sont représentées sur les Figures 2.19 et 2.18. Dans la phase 1, le courant résonnant /1 traverse
le transistor Tq. Le transistor T, est bloqué et la tension a ses bornes est la tension d'entrée Vj,.
Dans la phase 2, le courant résonnant /1 s'annule et le transistor 71 se bloque. Dans la phase 3,
le transistor T, s'amorce. Les tensions aux bornes des transistors varient brutalement entrainant
la charge et la décharge des capacités paralléles parasites. Durant cette phase, deux courants
capacitifs circulent a travers le transistors T, lorsqu'il s'amorce. Ce principe génére des pertes lors
de la commutation qui n'apparaissent pas dans les commutations ZVS détaillées précédemment.

Vin
Vr
T2 —— I
(3) Co
<
Conduction T, Blocage T, Amorgage T,

Ficure 2.18 — Schéma d'un bras de pont lors de la commutation

Par contre dans cette configuration, l'inductance résonnante Ls n'a pas de valeur limite. Le
choix de cette inductance est indépendant de la commutation, elle peut étre choisie de faible
valeur afin de ne pas impacter le volume du convertisseur.
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FiGure 2.19 — Formes d’'ondes pour un fonctionnement a la fréquence de résonance

2.3.2.2 Conduction

Le courant circulant dans les transistors correspond au courant résonnant. C'est-a-dire a une
demi-sinusoide comme la Figure 2.19 le présente. Les pertes associées sont définies par l'équation
2.32. Le courant efficace lqfr ;2 correspond & la valeur efficace d’'un signal sinusoidal. Cette valeur
exprimée en fonction de la puissance d'entrée est définie par l'expression 2.33. Le facteur 0,5
correspond au rapport cyclique des signaux de commande. Le transistor conduit sur la moitié de
la période de découpage.

1 2
Pon = E ) RDSon,100°C ’ leff,z2 (232)
T ~ Py
/eff,ZZ = % l1 = \/l -2 (233)
in

Les pertes par conduction pour les puissances d'1,8kW et 7,3kW valent respectivement 1W
et 15W.

24 LLC

2.4.1 Principes de fonctionnement

Le convertisseur LLC est également un convertisseur résonnant comme le CRS. Son circuit
résonnant est du troisiéeme ordre, c'est-a-dire qu'il comporte un circuit LC série et une inductance
paralléle. Ce convertisseur est représenté sur la Figure 2.20.

Comme le convertisseur a résonance série, ce convertisseur fonctionne dans différents modes
définis sur la courbe de gain du convertisseur (Figure 2.21). Cette courbe dépend de la fréquence
normalisée f, définie par la relation (2.34).
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Ficure 2.21 — Courbe de gain d’'un convertisseur LLC en fonction de la fréquence normalisée

f, = Lo (2.34)
frO

Deux fréquences sont caractéristiques : la fréquence f,, et la fréquence f,,,. Ces deux fréquences
sont définies par les relations (2.35) et (2.36) et dépendent des éléments résonnants Ls, Cs et L,

fo 1

fo=20 o= 235

fo L NN ol (2.39)

fo= n £, = ! (2.36)
fr0 2 7\/(Ls + L) - Gy

Les formes d'ondes associées a trois de ces zones sont représentées sur la Figure 2.22. Les
équations permettant de tracer cette courbe sont définies dans [66].

Dans la zone 1, le convertisseur fonctionne en dessous de la fréquence de résonance f,y. Cette
zone présente divers avantages. Le courant magnétisant représente une part non négligeable du
courant résonnant. Lors de la commutation, le courant commuté est égal au courant magnétisant.
Ce courant dépend de la tension V,,g appliquée au convertisseur. Il est donc indépendant de la
charge R.. St ce courant est dimensionné pour assurer la charge et la décharge des capacités, la
commutation ZVS est assurée sur toute la plage de puissance.
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Ficure 2.22 — Courbe de gain d’'un convertisseur LLC en fonction de la fréquence normalisée

_—
e

Avec un convertisseur CRS, le gain était strictement inférieur a 1 quelle que soit la valeur
de fréquence. Dans la zone 1, le convertisseur peut fonctionner comme un élévateur de tension.
Ce fonctionnement ne correspond pas a celui de notre application avec un gain unitaire. C'est la
raison pour laquelle, cette zone n'est pas étudiée dans le cadre de la comparaison des topologies.

Dans la zone 3, le fonctionnement du convertisseur est équivalent a un fonctionnement hyper
résonnant du convertisseur CRS. C'est pourquoi ce fonctionnement n'est pas détaillé dans le cas
du LLC.

Dans la zone 2, la fréquence de découpage du convertisseur est fixée a la fréquence de ré-
sonance. Dans cette zone de fonctionnement, le gain est unitaire quelle que soit la charge. Un
controle en fréquence n'est pas nécessaire. Le gain unitaire sur toute la plage de puissance cor-
respondant au cahier des charges de notre application est vérifié. De plus, lors de la commutation,
le courant commuté est égal au courant magnétisant. Si ce courant magnétisant est suffisant pour
décharger les capacités parasites, la commutation ZVS est assurée sur toute la plage de puissance.
Elle est détaillée, ici, dans le cadre de la comparaison des différents convertisseurs.

2.4.2 Fonctionnement a la fréquence de résonance

Dans cette zone de fonctionnement, le courant résonnant /; est parfaitement sinusoidal. Il est
déphasé par rapport a la tension d’'onduleur V,,4. Ce déphasage est lié a la présence du courant

magnétisant /. Les formes d'ondes associées a ce fonctionnement sont détaillées sur la Figure
2.23 et la commutation sur la Figure 2.24.

2.4.21 Commutation

Sur les formes d’'ondes, nous pouvons distinguer trois phases de fonctionnement. Dans la phase
(1) représentée sur la Figure 2.24 (1), le composant 77 est passant, il conduit le courant résonnant
I1. Le composant T est bloqué avec la tension Vi, a ses bornes. Lors de la phase (2) représentée
sur la Figure 2.24 (2), la commande bloque T;. A cet instant, le courant résonnant n'est pas nul
et sa valeur correspond au courant magnétisant pic noté /, max. Ce courant charge la capacité
parasite C;1. La capacité C;, se décharge pour assurer la continuité du courant /;. La durée
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de cette phase correspond au temps mort At ;c. Lorsque ces deux capacités sont chargée et
déchargée, la tension aux bornes de T, est nulle. Dans la phase (3) correspondant a la Figure
2.24 (3), la fermeture du transistor T, est imposée. Ce transistor s'amorce avec aucune tension a
ses bornes. La commutation est de type ZVS.

(EaE

FiGure 2.23 — Formes d'ondes lors de la commutation du convertisseur LLC pour un mode de
fonctionnement a la fréquence de résonance
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FIGURE 2.24 — Schéma d'un bras d'onduleur lors de la commutation du convertisseur LLC pour un
mode de fonctionnement a la fréquence de résonance

Co‘er),’l

Dans la phase (2), le courant magnétisant permet de charger et décharger les capacités para-
sites. Ce courant posséde une valeur minimale en deca de laquelle la commutation ZVS n'est pas
réalisée complétement. Lors de la commutation le courant traversant les capacités parasites cor-
respond au courant I, max/2 car les capacités d'un bras d'onduleur sont considérées en paralléle.
La valeur minimale du courant magnétisant pic est déterminée grace a la relation 2.37.

/m,max _ Co(tr) : Vln
2 Atm,i1c

(2.37)

Cette valeur pic permet de définir la valeur de l'inductance de magnétisation L, nécessaire



52 Chapitre 2. Etude de l'étage DC-DC isolé

pour réaliser les commutations ZVS. Cette inductance est définie par la relation 2.38. Le détail de
cette expression est défini en Annexe B.1.3.
Vin
Ly =+——"7— (2.38)
" Im,max -4 fdec
Pour une valeur de temps mort de 40ns, l'inductance de magnétisation nécessaire est de 70uH.
Cette valeur de temps mort correspond a la méme durée utilisée pour la commutation ZVS du DAB.

2.4.2.2 Conduction

Les pertes par conduction sont définies en fonction du courant efficace du courant résonnant
primaire. Ce courant est défini par Uexpression 2.39 avec ¢,, le déphasage d{i au courant magné-
tisant.

hire(t) = V2 - letr e - sin7fro - t + @) (2.39)

A Uinstant t0 représenté sur la Figure 2.23, le courant résonnant est égal a la valeur négative
du courant magnétisant pic. Le déphasage ¢, dépend donc de la relation 2.40.

Vi

V2. lefr,ic - sin(@m) = Ly 4 fec

(2.40)

Le courant moyen de sortie est exprimé suivant la relation 2.41. Ce courant correspond a la
moyenne d'un courant redressé parfaitement sinusoidal car le courant secondaire /, a la fréquence
de résonance correspond a un signal parfaitement sinusoidal. Le courant magnétisant est respon-
sable d'un déphasage ¢,, entre /1 et ,. Ce courant secondaire correspond donc a la différence
du courant résonnant /1 avec le courant magnétisant. Sa valeur moyenne peut donc étre exprimée
suivant la relation 2.41 avec Tgec la période de découpage.

2
2 Tdec Pin
. h(t) — I (H)dt = 2.4
Tdec /(; 1( ) (t)d V[n ( )

D’apres [78], U'association de ces deux équations permet de déterminer la valeur du courant
efficace. Ce courant noté lefr 11 c est défini par l'expression 2.42.

Pin 2-Vin*- T3
/ = : € + 8- 2 242
effLLC = 1775 \/ P2 (2.42)

Les pertes par conduction sont définies par l'expression 2.43. La facteur 0,5 correspond a la
valeur du rapport cyclique qui est fixé a 50%. Avec la valeur d’inductance magnétisante L, définie

précédemment, le pertes par conduction pour un transistor pour les deux points de puissance
7,3kW et 1,8kW valent respectivement 15,6 W et 1,2W

Pon = 0,5 Rpson100°C P 1ic (2.43)
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2.5 Comparaison

Les trois topologies qui sont le dual active bridge, le convertisseur & résonance série et le
convertisseur LLC ont été évaluées lors de la comparaison au niveau des commutations et des pertes
par conduction. Dans cette section, la Table 2.2 récapitule les différents résultats de comparaison
afin de faire un choix sur la topologie du DC-DC.

TaBLE 2.2 — Valeurs pour la comparaison des topologies

Type de Commutation Pon Pon Régulation Composant Impact
topologie a1,8kw a73kW supplémentaire transformateur
ZVS sur toute Inductance
DAB la plage de 0,8W 333w Déphasage Lpas Pas d'impact
fonctionnement
ZVS sur toute Variation de Inductance
CRS - zone 3 la plage de 1w 135W fréquence résonnante Pas d'impact
fonctionnement L
ZCS - pertes Pas de Pas de
CRS - zone 2 capacitives 1w 15w régulation contrainte Pas d'impact
ZVS sur toute Pas de Pas de
LLC - zone 3 la plage de 1.2W 15,6W régulation contrainte Entrefer
fonctionnement

2.5.1 Explication du tableau

Dans cette table, les deux zones considérées pour le convertisseur a résonance série sont
représentées sur la Figure 2.11. De méme, la zone considérée pour le convertisseur LLC est re-
présentée sur la Figure 2.22. La colonne de la table intitulée "commutation" renseigne sur le type
de commutation rencontrée et sur sa plage d'opération. Les pertes par conduction P,, ont été dé-
terminées pour chaque topologie pour deux valeurs de puissances pour un transistor primaire. Ces
deux puissances correspondent aux puissances minimales et maximales de la zone ol le rendement
doit étre maximal.

Dans la colonne "composant supplémentaire’, les composants nécessaires au fonctionnement du
convertisseur possédant un volume important sont renseignés. Par exemple, l'inductance résonnante
Ls pour le convertisseur a résonance série opérant dans la zone 3 doit étre supérieure a une valeur
minimale afin de garantir la commutation ZVS. A linverse, ce méme convertisseur lorsqu'il opére
dans la zone 2 n’a pas de contrainte particuliére sur les éléments résonnants. Ce composant peut
8tre réduit a une faible valeur pour minimiser son volume. Dans ce cas, la mention renseignée
dans le tableau est "pas de contrainte". Lorsque la mention, "pas d'impact" est renseignée dans la
colonne sur le transformateur, cela signifie que le transformateur peut étre dimensionné de maniére
optimale (inductance de magnétisation maximale et inductance de fuite minimale). Son volume peut
donc étre minimisé. Dans le cas du CRS opérant dans la zone 3, l'inductance résonnante peut étre
réalisée par l'inductance de fuite du transformateur. Dans cette configuration, la contrainte de
cette inductance est reportée sur le transformateur.
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2.5.2 Bidirectionnalité

Dans cette comparaison, la réversibilité des topologies étudiées n'a pas été mentionnée. Le
but de cette comparaison était dans un premier temps d'étudier le comportement unidirectionnel
de ces topologies.

La difficulté de la réversibilité réside principalement dans les commutations douces. Les com-
mutations ZVS ne sont pas toujours conservées lorsque le transfert d'énergie est inversé. Dans le
cadre de notre comparaison, les convertisseurs DAB et CRS (Zone 2) permettent un fonctionnement
bidirectionnel sans modification des commutations.

Dans le cadre du DAB, la modulation se fait avec un déphasage négatif. Le convertisseur CRS
(Zone 2) est completement symétrique. Il fonctionne donc de maniére équivalente lors d’'un fonc-
tionnement réversible.

Dans le cas des convertisseurs CRS (Zone 3) et LLC (Zone 3), une étude supplémentaire est
nécessaire la plage de fonctionnement des commutations.

2.6 Topologie finale

Dans la Table 2.2, les trois premiéres colonnes permettent d'évaluer les pertes au sein des
différentes topologies. Les deux derniéres évaluent le volume du convertisseur. Dans cette confi-
guration, nous pouvons constater que la commutation ZVS est réalisable grace a la présence d'un
élément de stockage. Cet élément est représenté par l'inductance Lpag dans le cas du Dual active
bridge ou l'inductance de magnétisation via l'entrefer dans le cas du LLC. Cet élément représente
un volume supplémentaire au niveau du convertisseur.

Dans notre application, le principal enjeu est la densité de puissance. Dans cette optique, le
convertisseur CRS opérant dans la zone 2 représente le meilleur choix. Il n'impose pas de contrainte
sur le transformateur et sur les éléments résonnants, le volume du convertisseur est donc minimisé.
De plus, il fonctionne a la fréquence de résonance et ne nécessite pas de régulation lors d'une
variation de puissance. Cette topologie est également réversible car la structure est entiérement
symétrique. Par contre, ce convertisseur réalise des commutations ZCS qui induisent des pertes
lors de la commutation a cause de la capacité parasite des transistors.

Le transistor GaN est une technologie encore récente. Dans les années a venir, cette techno-
logie va potentiellement s'améliorer. A l'inverse, les matériaux magnétiques sont une technologie
éprouvée. Les améliorations attendues sont moindres que pour les composants GaN. Dans le cadre
de la thése, le convertisseur CRS opérant dans la zone 2 a été sélectionné malgré les pertes dues
aux capacités parasites. L'avantage de cette structure est de minimiser la taille des composants
magnétiques sur lesquels nous n'attendons que peu d'évolution. Par contre, la capacité parasite
des transistors GaN peut diminuer lors de nouvelles améliorations du composant. Cette topologie
peut ainsi devenir trés compétitive au niveau du rendement et du volume.

La topologie finale est représentée sur la Figure 2.25. Cette structure est bidirectionnelle.
Les éléments résonnants ont été symétrisés pour minimiser les contraintes sur les condensateurs
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résonnants. Dans cette configuration, les onduleurs primaire et secondaire sont parfaitement en
phase. Ils sont également identiques, ce qui simplifie la structure d'ensemble.

Im Ioul

onduleur primaire onduleur secondaire

FiGure 2.25 — Topologie finale du convertisseur
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Dans ce chapitre, nous allons dimensionner et concevoir le transformateur du convertisseur

présenté sur la Figure 2.25. Dans un premier temps, nous allons introduire les différents principes
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qui régissent sa conception, les différentes technologies utilisées ainsi que les problématiques
associées. Les transformateurs peuvent étre modélisés de différentes maniéres. La modélisation
électrique du transformateur utilisée dans l'étude du dimensionnement est détaillée dans cette
premiere section.

Ensuite, les sections suivantes permettent de définir un dimensionnement de transformateur.
Dans un dimensionnement de composant magnétique, il n'existe pas de méthode générale qui s'ap-
plique a tous les systémes. Le dimensionnement dépend principalement du cahier des charges, du
type de refroidissement et du rendement. Ces points sont spécifiques a chaque application.

Dans notre convertisseur, le point critique de l'étude est l'augmentation de la densité de puis-
sance du transformateur qui est directement reliée aux pertes. Ces dernieres doivent étre réduites
afin de minimiser le volume du systéme de refroidissement, toujours dans cette optique de compa-
cité.

Dans le cadre d’'un dimensionnement, différentes optimisations peuvent étre réalisées. Ces op-
timisations permettent de sélectionner les paramétres du transformateur comme la fréquence ou la
puissance de fonctionnement en fonction des points que l'on cherche a optimiser (colit, volume...).
Dans notre application, nous avons choisi de réaliser une étude paramétrique plutét qu'une opti-
misation. Le but de cette étude est d'observer les tendances des pertes en fonction de différents
parameétres plutot que de définir un point optimal. Les paramétres de type puissance et fréquence
ont aussi un impact sur les autres composants du convertisseur comme les transistors. L'intérét de
définir une zone plutdot qu'un point permet une plus grande marge de manceuvre dans le choix des
parametres afin de s'adapter aux autres composants.

Dans la deuxiéme section, un dimensionnement de transformateur pour un cas général est,
d’abord, analysé. Par la suite, les limites de ce dimensionnement sont évoquées permettant de
justifier de U'intérét d’'une étude paramétrique. Dans un second temps, les différentes caractéris-
tiques fixes et variables de l'étude en accord avec le cahier des charges sont détaillées. Ensuite, le
modeéle de simulation construit pour l'étude est expliqué dans son ensemble. Les différents résultats
de l'étude et les conclusions associées sont, dans un troisieme temps, analysés. Pour vérifier ces
résultats et le modéle, des tests expérimentaux sont, ensuite, effectués. Finalement, des améliora-
tions sont discutées et proposées afin de déterminer le transformateur final pour le convertisseur
DC-DC.

3.1 Généralités sur les transformateurs

3.1.1 Principe des transformateurs

Un transformateur est un composant statique qui permet le transfert d'énergie entre un pre-
mier enroulement défini comme l'enroulement primaire et un second enroulement défini comme
l'enroulement secondaire. Une représentation idéale du fonctionnement d’un transformateur a deux
enroulements est définie par la Figure 3.1 avec le flux mutuel noté ¢, qui traverse les deux en-
roulements. Sur cette figure, nous pouvons comprendre le principe du transfert d'énergie qui peut
étre décomposé en deux transformations : U'énergie électrique apportée a l'enroulement primatire
est d'abord convertie en énergie magnétique. Cette énergie magnétique est ensuite convertie en
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énergie électrique au niveau de U'enroulement secondaire, lequel le transféere en aval. Ce transfert
d'énergie se fait sans contact entre les deux enroulements par induction magnétique. Le transfor-
mateur réalise une isolation galvanique.

Ficure 3.1 — Schéma d'un transformateur idéal

Sur la Figure 3.1 qui représente un transformateur idéal, la tension induite uq aux bornes
de l'enroulement primaire est définie suivant la relation (3.1) avec nq1 le nombre d’enroulements
primaires. Dans cette configuration idéale, le flux ¢, est identique pour les deux enroulements. La
tension induite vy aux bornes de l'enroulement secondaire est donc exprimée suivant la relation
(3.2) avec ny le nombre d'enroulements secondaires. Ces deux équations permettent de définir
U'expression (3.3) qui relie les deux tensions de U'enroulement. Le rapport entre les nombres nq et
ny définit le rapport de transformation entre les tensions primaire et secondaire. Ce rapport peut
8tre trés faible ou trés grand dans le cas ol l'on cherche a réaliser une forte variation de tension
entre primaire et secondaire.

d
ut = ny - % (3.1)
deon
s =ny- % (3.2)
u =2 (3.3)
n

Dans notre application, le transformateur est utilisé pour réaliser une isolation galvanique
entre la batterie du véhicule électrique et le réseau électrique.

3.1.2 Différentes technologies

Un transformateur est composé de deux parties : le circuit magnétique et le bobinage. Le circuit
permet de gérer le flux magnétique tandis que le bobinage constitue les enroulements connectés au
circuit électrique extérieur. Dans cette section divers circuits et divers bobinages de l'électronique
de puissance sont analysés.
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3.1.2.1  Circuit magnétique

Pour canaliser le flux, des circuits magnétiques sont généralement utilisés. Il en existe différents
types : les alliages (FeSi, FeNi), les rubans amorphes, les matériaux nano-cristallin et les poudres
de ferrite. Ces matériaux sont choisis en fonction de l'application. Deux paramétres importants dans
le choix du matériau sont U'induction a saturation B, et les pertes par unité de volume P, au sein
du matériau. Ces pertes sont extrémement dépendantes de la fréquence. Dans un dimensionnement
de composant magnétique, la fréquence est donc limitée par les pertes du composant. L'induction
de saturation correspond a la valeur limite d’'induction magnétique du composant.

De maniére générale, les alliages possédent une forte induction de saturation mais sont li-
mitées en fréquence a cause des pertes. Certains matériaux amorphes peuvent fonctionner a des
fréquences plus élevées, ils possedent cependant une inductance de saturation plus faible. Les
matériaux nano-cristallins peuvent fonctionner avec une forte induction de saturation et avec des
fréquences élevées, du méme ordre que certains matériaux amorphes. Les matériaux ferrites, quant
a eux, possédent une faible induction de saturation mais peuvent fonctionner avec des fréquences
trés élevées sans induire des pertes volumiques considérables. Une comparaison de ces différents
matériaux et de leurs domaines d’application est discutée dans [79], [80] et [81].

Le circuit magnétique est utilisé pour canaliser le flux. Un transformateur peut étre réalisé sans
circuit magnétique. Les différents domaines d'application associés correspondent a des utilisations
hautes fréquences ou des systémes de charge sans contact. En haute fréquence, les pertes dans
le matériau magnétique peuvent étre considérables. La suppression de ce matériau permet d'éviter
ces pertes et les échauffements associés. Par contre, il est nécessaire d'utiliser des géométries de
bobinage qui limitent les rayonnements magnétiques comme le tore par exemple.

Les coupleurs inductifs permettent de transmettre l'énergie entre les deux enroulements via l'air.
C'est notamment le cas de chargeurs de véhicule électrique sans contact. L'intérét de ce dispositif
est de pouvoir charger sa voiture sans branchement électrique. Le primaire du transformateur est
situé hors de la voiture et le secondaire dans la voiture. Deux types de charges inductives sont
possibles : les chargeurs statiques qui permettent de charger sa voiture a l'arrét et les chargeurs
dynamiques qui permettent de charger sa voiture lorsqu’elle se déplace sur une route adaptée.

Dans notre application, nous avons choisi de réaliser un transformateur avec un matériau
magnétique. Le choix de ce matériau est expliqué dans la suite du chapitre.

3.1.2.2 Bobinage

Le bobinage du transformateur se fait a partir de conducteurs qui constituent les enroulements
primaire et secondaire. Ces conducteurs peuvent étre de forme rectangulaire ou circulaire. Le
matériau classiquement utilisé est le cuivre mais des conducteurs d’aluminium moins couteux et
plus légers existent également mais se soudent difficilement.

Effet de peau La densité du courant n'est pas toujours uniforme au sein des conducteurs lorsqu'ils
sont traversés par un courant alternatif. Suivant l'épaisseur de cuivre, le courant ne circule pas
sur toute la section mais dans une partie réduite dont l'épaisseur correspond a l'épaisseur de
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peau notée 0. Cette épaisseur dépend de la fréquence et est définie par l'équation 3.4 avec ¢ la
conductivité électrique du cuivre, pp la perméabilité du vide et f la fréquence du courant.

1
0= ——— 34
Vo-puy-m-f (34)

Lorsque la fréquence augmente, cette épaisseur est fortement réduite. Le diameétre ou l'épais-
seur d’'un conducteur doit donc tenir compte de l'effet de peau. L'influence de cette épaisseur pour
différentes valeurs de fréquence est illustrée pour un conducteur circulaire et un conducteur rec-
tangulaire sur la Figure 3.2.

surface de circulation

/ du courant \\_,e
peau

€peau

(@ (b)

@ eau

peau

(© (d)

Ficure 3.2 — (a) Répartition simplifiée du courant dans un conducteur circulaire de surface Sc;/c
pour une fréquence f (b) Répartition simplifiée du courant dans un conducteur circulaire de surface
Scirc pour une fréquence 10 - f (c) Répartition du courant dans un conducteur rectangulaire de
surface S,ec pour une fréquence de f(d) Répartition du courant dans un conducteur rectangulaire
de surface Sec pour une fréquence 10 - f

Pour tenter de surmonter cette problématique, un conducteur de cuivre circulaire peut étre
divisé en différents conducteurs. Cest le principe du fil de Litz représenté sur la Figure 3.3. Les
brins sont torsadés pour former des torons. Les torons sont eux mémes torsadés en plusieurs
opérations.

Ficure 3.3 — Bobinage en fil de Litz
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Au sein de ce fil, le diamétre des brins est choisi selon l'épaisseur de peau donc de la fréquence.
Le nombre de brins et de torons dépend de la valeur du courant circulant dans le conducteur. La
différence au niveau de la densité du courant entre un fil plein et un fil de Litz est illustrée sur la
Figure 3.4.

FiGure 3.4 — (a) Répartition simplifiée du courant dans un conducteur circulaire pour une fréquence
f (b) Répartition du courant dans un conducteur de fil de Litz pour une fréquence 10 - f

Ce fil est adapté pour fonctionner a des fréquences élevées. Cependant plus cette fréquence
est élevée, plus le diamétre des brins est fin ce qui complexifie sa fabrication. De plus, les brins
sont connectés en paralléle, ils sont donc isolés entre eux. La section du conducteur est importante
devant la section utile de cuivre. Le coefficient de remplissage d'un fil de Litz est donc faible.

Au niveau d'un conducteur rectangulaire pour minimiser l'impact de U'épaisseur de peau, l'épais-
seur de cuivre peut étre réduite a l'épaisseur de peau. Pour garder une surface de cuivre équivalente,
sa largeur est augmentée. Cette méthode représentée sur la Figure 3.5 est une alternative au fil
de Litz qui peut potentiellement coliter cher a la fabrication suivant l'épaisseur et le nombre de
brins. Cependant, la section du cuivre est limitée car la longueur doit s'adapter a une section de
bobinage.

epeau

$€peau

() (d)

Ficure 3.5 — (a) Répartition du courant dans un conducteur rectangulaire pour une fréquence f et
une section de cuivre S;oc (b) Répartition du courant dans un conducteur rectangulaire pour une
fréquence 10 - f et une section de cuivre S;qc

Effets de proximité Lorsqu’un conducteur est soumis au champ magnétique provoqué par d’autres
conducteurs, l'effet de proximité apparait. Cet effet peut se traduire par une forte dégradation de la
répartition du courant. Son influence est différente en fonction du déphasage des courants. Lorsque
les courants dans deux conducteurs sont de méme signe, les effets s'ajoutent. Dans le cas contraire,
lorsque les courants sont de signes opposés, les effets se retranchent.

Dans le cas général, ol les enroulement sont traversés par des courants de signes contraires,
des entrelacements entre les conducteurs sont possibles afin de minimiser les effets de proximité
et d'optimiser la surface de conduction des conducteurs. Ce type de bobinage avec entrelacement
correspond aux transformateurs.
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Plus de détails sur cet effet sont renseignés dans [81] et [80]. Dans la suite de l'étude, les effets
de peau et de proximité sont pris en compte dans le choix du bobinage.

3.1.3 Modélisation d’'un transformateur

3.1.3.1 Modélisations générales

La Figure 3.1 est une représentation idéale du fonctionnement d’un transformateur. En réalité, le
couplage entre les deux enroulements n'est pas parfait. Des flux appelés flux de fuite apparaissent
et sont représentés sur la Figure 3.6. Ils participent a la diminution du couplage magnétique.
Nous distinguons trois sortes de flux de fuite, le flux de fuite noté @11 généré uniquement par
U'enroulement primaire, le flux de fuite noté ¢, > généré uniquement par l'enroulement secondaire
et le flux de fuite commun noté ¢s. commun aux deux enroulements.

-

Ficure 3.6 — Schéma d'un transformateur avec son flux de fuite

L'expression des flux globaux traversant les enroulements primaires et secondaire est expri-
mée suivant les relations (3.5) et (3.6). Les flux ¢r1 et ¢@r, correspondent aux flux de fuite des
enroulements primaire et secondaire et le flux commun ¢y, est compris dans ces valeurs. Ces flux
sont principalement dans l'air, le milieu associé dans lequel se situe les fuites est supposé linaire.
Cette hypothése nous permet d'utiliser le théoréme de superposition pour définir ces deux flux a
l'aide des équations (3.7) et (3.8) ol l4, [, mp1 et mq, sont les coefficients de proportionnalité
équivalents a des inductances. Les tensions notées u4 et uz aux bornes des enroulements peuvent
donc étre exprimées par les relations (3.9) et (3.10).

&1 =01 Pm + P11 (35)
2 =102 P + @12 (3.6)
o =b-ir+my iz (3.7)

=L -ip+m i 8)
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B d(pm di1 d[z .
u1—n1~?+l1-ﬁ+m2,1'E+R1't1 (39)

_ doy dis diy ,
uz—nz-?-i-lrﬁ-i-myz-g—l-f?z-tz (310)

Dans [81], les coefficients mutuels m, 1 et my; sont démontrés égaux. Une équivalence des
coefficients des équations (3.7) et (3.8) y est également définie permettant de réécrire les tensions
induites uq et uy sous les formes (3.11) et (3.12).

d(pm d[1 ny diz di1

uqr =nq - dt +LC'¥+LC';E+LM'E+R1'[1 (311)
ny don dij noy diy diy .

= = . Lo —+ L. - ——= Lpp - — 4+ Ry - 3.12

Y=\ e g e a T g T (312)

Ces deux expressions des tensions aux bornes des enroulements du transformateur permettent
de définir un schéma électrique du transformateur qui tient compte de son comportement. Ce schéma
est défint sur la Figure 3.7.

Lp R,

Ficure 3.7 — Modélisation d’un transformateur

Les inductances Ly et Ly correspondent respectivement aux inductances de fuite partielles
primaire et secondaire. L'inductance L. correspond a l'inductance générée par le flux de fuite com-
mun. L'inductance L,, correspond a l'inductance de magnétisation qui traduit l'influence du circuit
magnétique et du stockage d'énergie au sein du transformateur. Cette inductance est parcourue par
le courant magnétisant /,,. Les résistances Ry et R, sont les résistances parasites des enroulements
primaire et secondaire. L'inductance de magnétisation est grande devant l'inductance générée par
le flux commun. Dans la suite de l'étude, U'inductance paralléle sera uniquement composée de l'in-
ductance de magnétisation L.

Une autre représentation du transformateur définit les inductances propres primaire et secon-
daire Ly et Ly et les inductances mutuelles M; 1 et My ,. Ces deux inductances mutuelles sont
définies égales et notées M [81]. En considérant que le matériau est linéaire, le théoréme de
superposition appliqué aux flux globalisés primaire et secondaire permet de définir ces paramétres
suivant les relations (3.13) et (3.14). Le modéle électrique associé est représenté sur la Figure 3.8
avec k le coefficient de couplage.
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k
N\
Eo D

Ficure 3.8 — Modélisation d’'un transformateur a l'aide des inductances propres

Par identification avec le modéle précédent et a l'aide des équations des tensions induites,
ces paramétres peuvent étre identifiés avec l'inductance de magnétisation et les inductances de
fuite. Le détail de cette identification est réalisé dans [81]. Ils sont définis par les équations (3.15),
(3.16) et (3.17) avec m le rapport de transformation.

pr=L-iu+My-i (3.13)
=L - ir+Mio-iy (3.14
Ly =Ly + Ly (3.15)
Ly="Lp+m? Ly (3.16)
M=m-L, (3.17)
ny

= —= 3.18
=1 (318)

3.1.3.2 Modélisation appliquée a la topologie choisie

La topologie sélectionnée dans le chapitre 2 correspond a un convertisseur a résonance série
représentée sur la Figure 2.25. La comparaison avec le modéle du transformateur défini sur la Fi-
gure 3.7 permet d'identifier les équivalences entre les impédances de résonance du convertisseur et
les éléments du convertisseur. Les inductances de résonance peuvent correspondre aux inductances
de fuite. L'inductance de magnétisation, quant a elle, correspond a une inductance paralléle qui ne
fait pas partie du circuit résonnant du convertisseur. L'inductance de magnétisation du transforma-
teur doit donc posséder une importante valeur afin d'étre supposée infinie dans le circuit résonnant.

Lorsque la valeur de L,, est trés élevée, le courant magnétisant /,, est tres faible. Le schéma
électrique de la Figure 3.7 peut étre simplifié par la Figure 3.9.

m m=n,/n,

FIGURE 3.9 — Modélisation d'un transformateur dont la valeur d'inductance de magnétisation est

trés élevée
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Dans cette configuration, les courants primaire et secondaire sont définis par la relation (3.19).
Le théoréme d’Ampére exprime le champ magnétique en fonction de la somme des amperes tours
avec la relation (3.20) avec H le champ magnétique et [ la longueur de fer considérée. Dans le
cas ou l'inductance de magnétisation L, est trés élevée, les relations (3.20) et (3.19) permettent
de montrer que le champ magnétique tend vers zéro car la perméabilité du matériau est supposée
infinie. Le transfert d'énergie est direct ce qui correspond au convertisseur a résonance série.

n-ip = —ny-is (3.19)

H-l=ny iy +n i (3.20)

Supposer une valeur d'inductance de magnétisation infinie n'est qu'une approximation car la
perméabilité magnétique d'un matériaux n'est pas infinie. Cependant cela permet d’approcher le
systéme en simplifiant certains calculs lors du dimensionnement. C'est la raison pour laquelle dans
la suite de l'étude, les représentations des Figures 3.9 et 3.10 seront utilisées. Lors de calculs
avec un courant magnétisant supposé nul, le transformateur sera modélisé suivant la Figure 3.9.
Lorsque que le courant magnétisant est supposé non nul et lors des mesures, le transformateur
sera modélisé suivant la Figure 3.10.

Ry Ly Ly R,
ly m=n,/n, |

Ficure 3.10 — Modélisation d’'un transformateur avec un courant magnétisant non nul

3.2 Principes généraux de dimensionnement

De maniére générale, pour dimensionner un transformateur, les constructeurs fournissent dans
les datasheets le produit des aires A, - A, ou "area product' qui correspond au produit entre la
surface effective du matériau magnétique notée A, et la surface de bobinage notée A,,. Les calculs
des surfaces A, et A, se font a partir du cahier des charges.

Dans un premier temps, il est nécessaire d'évaluer les pertes volumiques acceptables notées
P, ou pertes fer Pf,, par unité de volume du transformateur. La limite acceptable de ces pertes est
fixée en fonction du type de refroidissement. Les pertes volumiques P, sont renseignées d’'aprés
les abaques des constructeurs. Un exemple d'abaque est présenté en Annexe C.1 sur la Figure
C.6. Ces abaques expriment les pertes P, en fonction de l'induction magnétique pour différentes
valeurs de fréquences. La fréquence étant définie par le cahier des charges, le choix des pertes
permet de définir l'induction maximale du systéme notée B.

L'expression de la tension induite aux bornes de lUenroulement primaire uq est définie par la
relation (3.21) avec nq le nombre de spires primaires. Le flux magnétique ¢ a travers une surface
fermée S correspond a l'équation (3.22). Ces deux expressions permettent de définir la relation
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(3.23) dont la surface A. dépend. Dans notre application, le transformateur est excité par une
tension carrée Vi (+Vin/—Vin) a la fréquence f et posséde un nombre nq de spires au primaire et
ny au secondaire. Pour simplifier l'expression 3.23, la tension d'entrée carrée Vi, est approximée
par son fondamental. L'induction B dérivée par rapport a cette tension sinusoidale permet de définir
l'expression de A, en fonction des grandeurs du systeme (3.24).

de
=n— 3.21
u = (3.21)
<p:/Bds (3.22)
S
dB

Uur =nq-Ae- ar (3.23)

o~ Vin-4 _ Va
Vin = 7 Ae_n1-B'2-JT‘f (3.24)

La surface de bobinage totale A, est déterminée suivant l'expression (3.25) avec nq et ny
le nombre de spires primaires et secondaires, S.,1 et Sc, 2 les surfaces de cuivre effectives des
conducteurs primaires et secondaires et A, un coefficient appelé coefficient de remplissage. Ce
coefficient permet de rendre compte de la section utile du cuivre par rapport a la surface bobinable
totale. Les deux surfaces de cuivre dépendent des densités de courant /i et . Ces densités sont
fixées en fonction du type de refroidissement et du courant efficace primaire li.fs et secondaire
hets traversant les conducteurs de cuivre (3.26).

1

Ay = (n1 : Scu,1 +ny - Scu,Z) : )T (325)
_ herr _ berr

Scu,1 = Scu,Z = (326)

/i b

Dans l'application visée, l'inductance de magnétisation est supposée infinie, ce qui permet
de négliger le courant magnétisant. D'aprés le théoréme d’Ampére et la section 3.1.3.2, cette
approximation définit les courants efficaces primaires lqfs et secondaires hess suivant l'équation
(3.27). Grace a cette équation, U'expression de la surface bobinable A, (3.25) est simplifiée par la
relation (3.28). Les densités de courant J; et J, sont supposées égales pour répartir au mieux les
pertes cuivre. Ce point sera détaillé plus loin dans le chapitre. Le rapport de transformation étant
proche de 1, les courants l.fr et herr sont presque égaux.

n1 - herr = n2 - hett (3.27)
Ay =2y et (3.28)
j1 ')\r

Suite au calcul des deux surfaces A, et A, le produit des aires est déterminé par la relation
(3.29). Cette valeur est ensuite comparée aux valeurs définies par les constructeurs afin de statuer
sur une géométrie de transformateur.
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hefr - Vin

Ay Ao = —e 20
hom-f-B-A

(3.29)

Dans ce type de dimensionnement, les paramétres du convertisseur (tension V;,, courant /s,
fréquence f, nombres d'enroulements nq ..) sont fixés. Les pertes volumiques sont imposées par
le type de refroidissement. Ensuite, une géométrie est déterminée a l'aide du produit des aires
(3.29). A la suite de ce choix, un bobinage adapté est statué et les pertes dans les conducteurs
de cuivre sont évaluées. Si ces pertes sont trop importantes par rapport aux limites fixées par le
cahier des charges, le calcul est réinitialisé en modifiant un des parameétres de départ comme par
exemple la fréquence. Les pertes fer et une nouvelle géométrie sont ensuite spécifiées. Les pertes
cuivre sont a nouveau calculées. Le processus est réalisé de maniére itérative jusqu’a validation
de la géométrie finale avec des pertes cuivre et fer acceptables. Cette méthode de design limite le
nombre de paramétres variables car plus il y a de paramétres plus l'itération est complexe. Pour
pallier a cette complexité, des optimisations ou des études paramétriques peuvent étre réalisées.
Dans chacune de ces deux méthodes, plusieurs paramétres varient simultanément. Les résultats
définissent ainsi plusieurs dimensionnements. Le choix final se porte sur celui qui est le plus adapté
aux spécifications du cahier des charges.

Comme cela a été défini en introduction du chapitre, le dimensionnement est réalisé a l'aide
d’'une étude paramétrique. Cette étude permet de faire varier différents paramétres afin de di-
mensionner un transformateur possédant une forte densité de puissance avec le moins de pertes
possibles. Les principales variables du systéme sont donc le volume du transformateur et la puis-
sance de fonctionnement. La fréquence de fonctionnement, qui a un impact direct sur les pertes, est
également évaluée en tant que variable. Le nombre de variables n'est pas limité, il augmente juste
la complexité de 'étude. Dans notre étude, seuls quatre parameétres variables ont été sélectionnés.
Leur choix est détaillé plus tard dans le chapitre. Les caractéristiques fixes qui permettent de
définir les bases de l'étude paramétrique sont analysées dans la section suivante.

3.3 Caractéristiques fixes

Pour simplifier l'étude, différentes caractéristiques du dimensionnement sont fixées. Ces carac-
téristiques correspondent au matériau magnétique, au type de géométrie et au bobinage. Elles
sont choisies dans le but d'optimiser la densité de puissance. Le détail de ces différentes carac-
téristiques est réalisé dans cette section. Une méthode de refroidissement du transformateur est
également proposée. Cette méthode est adaptée au bobinage et au noyau magnétique et elle a été
définie dans une logique de compacité. La tension d'entrée V;, est fixée par le cahier des charges.

3.3.1 Matériaux magnétiques

Le choix du matériau magnétique se porte sur un matériau ferrite qui posséde de bonnes
performances a fréquence élevée [79]. Au sein de ces matériaux, différents types existent. Pour
déterminer lequel est optimal en fonction de l'application, les constructeurs spécifient le facteur
de performance noté Fpe s (3.30). Ce facteur permet de choisir le matériau le plus performant en
fonction de la fréquence. Il est représenté pour différents types de ferrites sur la Figure 3.11.
Comme les transistors GaN présentent des pertes par commutation faibles (Table 1.2), ils peuvent
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potentiellement commuter a des fréquences allant de 300 kHz a 1 MHz. Dans cette configuration, le
matériau le plus intéressant pour notre application est le 3F35 d'aprés la Figure 3.11. La derniére
version de ce matériau, le 3F36, est sélectionnée pour le dimensionnement du transformateur. Les
propriétés de ce matériau sont présentées en Annexe C.1.

~
Foert =1 - B (3.30)
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Ficure 3.11 — Facteur de performance en fonction de la fréquence pour différents matériaux de
ferrite Ferroxcube

3.3.2 Types de noyau magnétique

Il existe différentes formes de noyaux magnétiques dont un échantillon est représenté sur la
Figure 3.12. Le noyau de type planar est choisi pour l'application car il a la particularité, comme
son nom l'indique, d'étre plat ce qui facilite son intégration mécanique au sein du convertisseur.
Grace a ses dimensions, ce noyau dispose d'une importante surface d'échange avec l'environnement
extérieur permettant ainsi un meilleur refroidissement du matériau magnétique comparé a un noyau
de type E. Par contre, les différentes tailles et volumes des noyaux planar sont limités et la longueur
moyenne d'une spire est plus importante que dans d’autres géométries a surface de fer équivalente,
comme le montre la Figure 3.13. [82]

(@ (b) ( (d) () (f)

Ficure 3.12 — Géométrie de noyau : (a) E planar (b) P (c) RM (d) torique (e) U (f) ER
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FiGure 3.13 — Vue du dessus (a) d’'un demi-noyau de planar E38/8/25 (b) d'un demi-noyau de E
E42/21/15

3.3.3 Bobinage
3.3.3.1 Types de bobinages rencontrés dans les noyaux de type planar

Dans le cas d'une géométrie planar, trois bobinages sont principalement rencontrés : le bobi-
nage sous forme de PCB (Printed circuit Board), le bobinage méplat sur champ et le bobinage de
type feuillard. Ces trois bobinages sont représentés sur la Figure 3.14.

(b) ()
Ficure 3.14 — Types de bobinages d’'un noyau ferrite planar : (a) bobinage intégré dans un circuit
imprimé (b) bobinage feuillard (c) bobinage en méplat sur champ

Le bobinage de type PCB est rencontré le plus fréquemment. Les spires du transformateur sont
routées directement sur un circuit imprimé. Il s'agit d'une solution simple et économique a mettre
en ceuvre. Le PCB du bobinage peut également faire partie du PCB du circuit de puissance. Cela
permet de faciliter l'intégration du transformateur dans le convertisseur. Par contre, 'inconvénient
de ce bobinage et qu'il doit répondre aux contraintes de standardisation industrielles (épaisseur
de cuivre, épaisseur d'isolation) limitant la flexibilité du design. Par exemple, les épaisseurs de
cuivre sont limitées et la liaison entre les couches est complexe. [80]

Le bobinage méplat sur champ est principalement utilisé pour des fortes puissances et des
faibles fréquences. Comme les épaisseurs sont importantes, a forte fréquence, les pertes dues aux
effets de proximité et a l'effet de peau sont considérables. Ce bobinage n'est donc pas intéressant
dans notre application.

Le bobinage feuillard est constitué de rubans de cuivre dont 'épaisseur peut varier suivant
l'application. Contrairement au bobinage méplat sur champ, les rubans peuvent étre flexibles et se
bobiner manuellement autour d’'un noyau magnétique facilitant la mise en place lors d’'un prototype.
Les constructeurs de rubans de cuivre proposent un large choix de valeurs pour 'épaisseur de cuivre
a l'inverse des deux autres bobinages. Ces différentes valeurs possibles permettent une flexibilité
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sur le prototype. Par contre, l'industrialisation d’'un transformateur équipé d'un bobinage feuillard
est complexe car les machines industrielles de bobinage d'inductances ne sont pas adaptées.

3.3.3.2 Choix du bobinage

Dans la section 3.1.2.2, nous avons analysé deux problématiques au sein des bobinages : les
effets de peau et de proximité. L'effet de peau limite la conduction du courant sur toute la section
de cuivre disponible. Les effets de proximité modifient la surface de circulation du courant lorsqu’au
minimum deux conducteurs de cuivre sont proches. Ces effets sont différents entre les inductances
et les transformateurs.

Dans les inductances, les spires sont parcourues par un courant de méme signe, ce qui implique
que les effets de proximité s'ajoutent de fagon néfaste pour le rendement. Dans un transformateur,
les courants peuvent étre différents voire égaux et de signes opposés, les effets de proximité peuvent
étre utilisés. C'est pourquoi les bobinages rencontrés dans les transformateurs de "type" planar réa-
lisent, fréquemment, des imbrications primaire/secondaire. Ces imbrications peuvent imposer des
associations de spires série-paralléle pour limiter le nombre de spires adjacentes traversées par un
courant de méme signe [83]. Idéalement, les spires doivent étre imbriquées finement et parcourues
par des courants identiques en sens inverse.

L'avantage de l'imbrication est la diminution notoire de l'inductance de fuite et des pertes
dans le cuivre mais cela se fait au détriment d'une forte capacité entre les conducteurs primaires
et secondaires. Cette capacité est appelée capacité inter-enroulements ou capacité inter-spires.
Dans certaines applications, comme dans le cas du convertisseur a résonance série l'inductance de
fuite est utilisée comme inductance résonnante ce qui permet de supprimer un composant passif.
Dans le cas d'une imbrication de spires, cette inductance est fortement réduite. Certaines études
tentent différentes imbrications dans le but de maximiser cette inductance, afin de la réutiliser. [84]

Dans le bobinage de type PCB, pour réaliser des associations série-paralléle, les constructeurs
utilisent différentes couches de PCB. Ces couches sont reliées par des via. Ces via sont a l'origine
d’inductances parasites et de pertes. De plus, la capacité parasite inter-enroulements est trés
élevée dans ce type de bobinage. La montée en fréquence visée dans notre application augmente
Uinfluence de ces éléments parasites qui sont néfastes pour le fonctionnement du transformateur
[85]. Dans ce type de bobinage, le refroidissement est également complexe. Les spires situées sur
des couches internes du PCB sont confinées entre d'autres couches du routage et sont difficilement
refroidissables. Ces raisons invalident ce type de bobinage pour notre application.

Le bobinage feuillard présente peu de souplesse pour le choix du nombre de spires mais
plus de souplesse pour le choix de l'épaisseur de cuivre et le choix de l'isolant. Par contre, dans
le cas d'un entrelacement des spires ou d’'une association série-paralléle, la capacité parasite
inter-enroulements est également élevée. Cette derniére dépend de l'isolant entre les différents
conducteurs. Dans le bobinage feuillard, cette isolation est généralement réalisée par un ruban
de polyimide (Kapton). L'épaisseur de cet isolant peut varier aisément, notamment, si différents
rubans de polyimide sont superposés. L'épaisseur de cuivre est définie par le constructeur du bo-
binage feuillard et n'est pas limitée a l'inverse du PCB. Cette flexibilité sur l'épaisseur d'isolation
et du cuivre permet de bien maitriser les éléments parasites (capacité inter-spires, inductances de
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fuite). Aux fréquences prévues (300kHz a TMHz), ces éléments parasites sont déterminants dans
le dimensionnement.

Par contre, la connexion en paralléele de spires dans un bobinage feuillard est difficile a réa-
liser. Ce point est limitant pour une association série-paralléle.. Dans notre application, cette
association n’est pas nécessaire car le premier étage du DC-DC recopie la tension d'entrée a la
sortie. Un entrelacement strict des spires primaires et secondaires est donc possible, c'est-a-dire
sans connexion paralléle. Cette solution est retenue pour le dimensionnement du transformateur.
Le bobinage feuillard est une solution possible pour l'optimiser.

3.3.4 Stratégie d'entrelacement

Dans la section précédente, le bobinage feuillard a été choisi. Ce bobinage présente un fort
intérét si les conducteurs primaires et secondaires sont entrelacés de maniére stricte. Cependant
les spires peuvent réaliser cet entrelacement de différentes maniéres. Dans cette section, le but
est de déterminer la méthode d'entrelacement des spires dans le but de minimiser les pertes.

3.3.4.1 Orientation du bobinage

Dans les bobinages précédemment discutés, il existe deux types d'orientation par rapport au
noyau magnétique : le bobinage orienté horizontalement et le bobinage orienté verticalement. Ces
deux bobinages sont représentés sur la Figure 3.15.
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Ficure 3.15 — (a) Bobinage feuillard orienté verticalement (b) Bobinage feuillard orienté horizon-
talement

L'enroulement autour du noyau magnétique dans le sens horizontal se fait de maniére indus-
trielle sur des conducteurs de cuivre ayant une importante épaisseur. Dans le cas d'un bobinage
feuillard, Uorientation choisie est verticale pour des raisons pratiques de réalisation. L'orientation
horizontale est utilisée dans le cas d'un bobinage méplat sur champ. Les pistes de cuivre empilées
sur un PCB planar s'apparentent également a un bobinage orienté horizontalement.
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3.3.4.2 Entrelacement primaire-secondaire

Deux types d'imbrications spire par spire sont possibles. La premiére imbrication entrelace
un nombre total pair de spires primaires et secondaires. Cette imbrication est représentée sur
la Figure 3.16 (a). La seconde utilise un nombre impair total de spires. Cette configuration est
représentée sur la Figure 3.16 (b).

=,2 x epaisseur de peau =>2 x epaisseur de peau
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FIGURE 3.16 — Induction magnétique et densité de courant selon la position des spires pour : (a)
un nombre identique de spires primaires et secondaires (b) un nombre pair de spires primaires et
impair de spires secondaires

Sur la Figure 3.16, les deux imbrications considérées sont étudiées pour un conducteur avec
une épaisseur correspondant a deux fois l'épaisseur de peau. Dans cette configuration, le courant
circule sur l'épaisseur de peau en regard de chaque conducteur lors d’'une imbrication paire de
spires. La circulation n'est pas uniforme. Dans la seconde imbrication représentée sur la Figure
3.16 (b), l'amplitude de l'induction B au sein des spires centrales est plus faible. La densité de
courant de ces spires centrales est quasi uniforme, ce qui n'est pas le cas dans la premiére confi-
guration. C'est pourquoi, le type d'imbrication représenté sur la Figure 3.16 (b) est choisi pour le
dimensionnement.

L'intérét de ce principe est de pouvoir augmenter 'épaisseur du cuivre par rapport a U'épaisseur
de peau sans accroitre les pertes cuivre dans les conducteurs. A la suite de ce résultat, une étude a
été menée pour déterminer quelle épaisseur de cuivre en fonction de l'épaisseur de peau est la plus
intéressante en fonction des pertes. Des simulations pour différentes épaisseurs de cuivre ont été
réalisées sur le logiciel FEMM dans les deux configurations précédentes. Les valeurs d'épaisseur
de cuivre utilisées correspondent a un multiple de U'épaisseur de peau. Lors de ces différentes
simulations, les résistances des conducteurs ont été calculées. Le détail complet de l'étude est
renseigné en Annexe D.1.1. Les résultats sont renseignés dans la Table 3.1.

Ces résultats montrent l'intérét d'une structure avec un bobinage impair. La résistance AC
engendrée par l'augmentation de la fréquence est plus faible. Ce résultat se vérifie lorsque l'épais-
seur de cuivre augmente par rapport a U'épaisseur de peau. Dans cette configuration, nous pouvons
donc augmenter '‘épaisseur de cuivre notamment lorsque la valeur du courant est importante sans
accroitre considérablement les pertes dues a une valeur de fréquence élevée.
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TaBLE 3.1 — Comparaison du rapport de la résistance AC sur la résistance DC simulées sur FEMM
pour deux types d'imbrications et pour différentes épaisseurs de cuivre

Essai pour un nombre Courant créte Pertes moyennes Rapport
impair de conducteurs primaire /,¢ (A) par spire a 500kHz (W) Rac/Rpce
ecy =0 24,4 0,85 1,04
ey =2-0 24,4 05 1.4
ecw=3-0 24,4 0,58 2,1
Essai pour un nombre Courant créte Pertes moyennes Rapport
pair de conducteurs primaire /,c (A) par spire a 500kHz (W) Rac/Rpce
ecy =0 24,4 0,83 11
ecy =2-0 24,4 0,65 2
ecy =3-0 24,4 0,81 32

Au sein du bobinage impair, le choix final de 'épaisseur se porte sur une épaisseur de cuivre
valant deux fois l'épaisseur de peau. Avec un courant de 24A créte soit une puissance de 7,3kW
dans notre application, les pertes moyennes par spire sont plus faibles comparées aux autres va-
leurs d’épaisseur de cuivre. Les variables de puissance de 'étude paramétrique, qui seront définies
plus loin, varient de 3,6kW a 11kW. A 11kW, U'épaisseur de cuivre correspondant a trois fois
est plus intéressante en terme de pertes par spire. Par contre, ce n'est pas le cas des puissances
inférieures a 7,3kW. Clest la raison pour laquelle celle valant deux fois l'épaisseur de peau est
validée pour l'étude paramétrique car elle représente un juste milieu entre toutes les valeurs de
puissances. Dans la suite du chapitre, l'appellation du bobinage utilisé est noté FEIS (Feuillards
de cuivre Entrelacés avec un nombre Impair de Spires).

3.3.5 Refroidissement

Les conducteurs de cuivre, les isolants entre spires et le matériau magnétique possédent chacun
une température limite. Au-dela de cette température, le fonctionnement correct du transformateur
n‘est plus garanti. L'intérét d'un systéme de refroidissement est de dissiper les échauffements le
mieux possible pour pouvoir augmenter la valeur limite des pertes en accord avec ces températures
maximales. Il y donc un niveau de pertes acceptable qui permet de statuer sur le dimensionnement
d’un transformateur. Cette valeur limite de pertes est déterminée par le systéme de refroidissement.

Cependant les systémes de refroidissement destinés aux transformateurs sont volumineux. Pour
améliorer la compacité du transformateur complet, l'étude du systéme de refroidissement doit étre
analysée dans cet objectif.

Les différents systéemes de refroidissement rencontrés sont, souvent, dimensionnés en fonction
des types de bobinage utilisés. Par exemple, dans le cas d’'un bobinage de type PCB, le maté-
riau composant les cartes imprimées tel que l'époxy n'a pas une bonne conductivité thermique et
les spires situées sur des couches internes sont difficilement atteignables. Certains systémes de
refroidissement utilisent donc des via thermiques pour minimiser les points chauds au sein des
couches internes [86].
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Dans notre application, nous avons choisi de refroidir le transformateur sur une seule face afin
de minimiser la taille du refroidissement. Il s’agit d'un refroidissement sur une surface plane. Dans
cette section, une comparaison entre les deux orientations de bobinage feuillard en fonction du
refroidissement adopté est réalisée afin de justifier le choix du bobinage vertical que nous avons
fait précédemment.

Dans le cas d'un bobinage orienté horizontalement, le refroidissement des spires n'est pas
uniforme. Cette configuration est représentée sur la Figure 3.17. La spire du bas proche du systéme
de refroidissement peut facilement dissiper ses calories. A l'inverse, les pertes dissipées par la spire
supérieure doivent traverser les différentes épaisseurs d'isolation et autres spires de cuivre avant
d’étre évacuées par le systéme de refroidissement. Pour refroidir la totalité des spires uniformément,
il est nécessaire de mettre en place un systéme de refroidissement spécifique [87] [86].

ferrite fernte
conducteur culvre

pad thermlque .

Ficure 3.17 — (a) Vue de coté d'un transformateur planar avec un bobinage horizontal refroidi par
la surface basse (b) Vue de dessus d'un transformateur planar avec un bobinage horizontal (c) Vue
de face d’un transformateur planar avec un bobinage horizontal

Lorsque les feuillards de cuivre sont disposés verticalement, chaque spire dispose d'une surface
d'échange avec le systéeme de refroidissement. La surface correspond a l'arréte de chaque conduc-
teur. Le bobinage est donc refroidi uniformément. Cette configuration correspond a la Figure 3.18.

ferrite isolant
pad thermique/ feuillard de cuivre

Ficure 3.18 — (a) Vue de coté d'un transformateur planar avec un bobinage vertical refroidi par la
surface basse (b) Vue de dessus d'un transformateur planar avec un bobinage vertical (c) Vue de
face d'un transformateur planar avec un bobinage vertical

A partir de cette configuration, plusieurs méthodes peuvent &tre envisagées pour améliorer ce
refroidissement qui est limité par l'épaisseur de l'isolant des conducteurs de cuivre. En effet, pour
respecter 'isolation entre chaque spire et l'isolation envers les éléments du convertisseur (éléments
magnétiques, base d'aluminium destinée au refroidissement), une couche d’isolant est nécessaire.
Cette couche posséde généralement une faible conductivité thermique qui limite le refroidissement.
Pour limiter ces effets, deux solutions sont proposées.
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Une premiere solution représentée sur la Figure 3.19 (a) consiste a ajouter un film isolant
électrique sur le dissipateur appelé pad thermique. Cet isolant posséde une meilleure conductivité
thermique que lisolant situé entre les spires. Par l'ajout de ce pad, la base aluminium est isolée
du cuivre, ce qui permet de dénuder une spire sur deux de son ruban isolant. La spire sans isola-
tion est directement refroidie par la surface de contact. Quant a la spire isolée par le ruban, elle
dispose également d'une surface de contact avec le refroidisseur mais la chaleur doit traverser le
pad thermique et le ruban isolant.

La deuxiéme solution représentée sur la Figure 3.19 (b) consiste a isoler les deux spires avec
du ruban isolant. Il n'y a pas de pad thermique mais l'épaisseur d'isolation e;, 4, est réduite a sa
distance minimale pour assurer l'isolation entre les conducteurs de cuivre et la base aluminium.
L'épaisseur d'isolation entre spires e;,, quant a elle, peut étre supérieure pour minimiser la capa-
cité parasite inter-enroulements qui est néfaste pour le fonctionnement du convertisseur.

Une pate thermique dans les deux solutions peut étre ajoutée pour améliorer le contact et la
dissipation thermique. Ces deux solutions ont fait l'objet d'un dépdt de brevet dans le cadre de
la thése pour le compte de Renault sous le N°18 — 52004. Pour la suite de l'étude, la premiére
solution avec l'ajout d'un pad thermique a été sélectionnée comme systéme de refroidissement
(Figure 3.19 (a)).

conducteur de cuivre isolant : conducteur ('ie cuivre /isolani
: €in
ferrite ® : ferrite
% pé:te thermique \
......... ad coococococoo / 5

Ficure 3.19 — (a) Solution de refroidissement avec pad thermique (b) Solution de refroidissement
sans pad thermique

3.4 Parameétres variables

Les paramétres variables ont pour but de définir différents dimensionnements de transforma-
teur. C'est parmi ces différents dimensionnements que le transformateur final sera sélectionné. Les
principales attentes sont une haute densité de puissance et de faibles pertes. Les paramétres va-
riables sont donc des paramétres qui modifient la géométrie du transformateur afin d’atteindre au
mieux les objectifs. Ils sont choisis au nombre de quatre : la dimension du noyau planar X, la
fréquence de découpage fy,, la puissance Py, de fonctionnement du convertisseur et l'épaisseur
d’isolation entre spires e;,.

Le nombre de spires ne fait partie des paramétres variables, car il dépend de la géométrie
du transformateur, de la fréquence et de 'épaisseur d'isolation. Sa valeur sera détaillée dans les
sections suivantes.
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3.4.1 Dimensions de noyau planar

Dans les paramétres fixes, nous avons spécifié dans la section 3.3.2 le type de géométrie
qui est la géométrie planar. Mais tous les noyaux planar n‘ont pas les mémes dimensions. Trois
dimensions notées X;,, sont évaluées dans le cadre de l'étude paramétrique. Ces dimensions sont
le double noyau planar E43/10/28 Xg43 représenté sur la Figure 3.20, le double noyau E38/8/25
Xezg représenté sur la Figure 3.21 et le double noyau E36/6/20 Xg3; représenté sur la Figure 3.22.
Plus de détails sur la géométrie et les propriétés des différents noyaux extraits de la datasheet [1]
sont donnés en Annexe C. Comme l'enjeu du transformateur est la densité de puissance, le choix
final a été réalisé pour obtenir le transformateur le moins volumineux qui posséde un niveau de
pertes acceptables en fonction du refroidissement.
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3.4.2 Puissances de fonctionnement

La puissance maximale du chargeur P, renseignée dans la Table 1.5 est fixée a 22kW. Théo-
riquement cette puissance ne devrait pas faire partie des paramétres variables puisqu'elle est fixée
par le cahier des charges. Par contre, si le convertisseur DC-DC est divisé en différents modules
connectés en paralléle, la puissance de chaque module peut devenir une variable du dimensionne-
ment. Cette alternative permet d'étudier l'influence de la puissance sur le transformateur. Par ce
principe, chaque puissance symbolisée P, ,,, correspond a un multiple de la puissance du chargeur
P., avec mip le multiple en question. Les différentes valeurs de Ptr,mp sélectionnées pour l'étude
paramétrique sont représentées dans la Table 3.2 et sur la Figure 3.23.

Vin 1
TaBLE 3.2 — Valeurs de puissance Pt,,mp Vin t X2 ]1Vout 3 ]_1Vout
utilisées en simulation (a) (b)
Modules Puissance Figure
mp Pitrm, en kW Vin t j]j_ Vint
2 11 3.23 (a) x4 [ tVout o [fVout
3 7.3 3.23 (b) (©) ol * F
4 55 3.23 (¢
6 36 323 (d)  Ficure 3.23 — Configuration du convertisseur DC-DC

en fonction du nombre de modules m, en parallele
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3.4.3 Fréquence du convertisseur

La fréquence du convertisseur n’est pas imposée par le CDC. Ce paramétre est donc sélectionné
comme une variable du dimensionnement. D'aprés la Table 1.2, le comportement dynamique des
transistors GaN promet des performances intéressantes a haute fréquence comparé aux autres
transistors. Grace a cet avantage, les valeurs de fréquence notées f;, sont sélectionnées dans la
fenétre (300kHz1MHz). Les précédents paramétres sont définis au maximum pour quatre valeurs.
La fréquence est un paramétre trés influant sur les pertes du transformateur, c'est pourquoi 14
valeurs de fréquences espacées chacune de 50kHz sont sélectionnées.

3.4.4 Epaisseurs d'isolation

Pour éviter les courts-circuits entre deux spires, un isolant est situé entre chaque spire. L'épais-
seur d'isolation e;; minimale a respecter dépend de la tenue en tension du matériau isolant et de
la tenue en tension imposée par le cahier des charges. L'entrelacement du bobinage correspond
a un entrelacement strict des spires primaires et secondaires. Comme nous l'avons vu précédem-
ment, ce type d'entrelacement augmente considérablement la capacité parasite inter-enroulements.
Cette capacité parasite néfaste pour le fonctionnement du convertisseur est fortement dépendante
de l'épaisseur d’isolation et du matériau isolant. L'impact de cette capacité sur le convertisseur
sera détaillé plus loin.

Pour évaluer son influence dans le dimensionnement, deux épaisseurs différentes e;, 1 et e;n2
sont sélectionnées dans l'étude paramétrique. La nature du matériau influence également la capa-
cité. Dans un premier temps, deux matériaux ont été évalués (Table 3.3) le Kapton (polyimide) et
le PTFE (Polytétrafluoroéthyléne) ou Téflon. Les données de ces deux matériaux sont renseignées
dans la datasheet [88] et la note applicative [89]. Le matériau Kapton présente une moins bonne
permittivité relative €, déterminante sur la valeur de la capacité parasite. Il présente également
une moins bonne conductivité thermique. Il n'a pas été retenu dans la thése pour ces deux raisons.

TAaBLE 3.3 — Parameétres des rubans isolants utilisés

Isolant Tenue en tension Permittivité relative Conductivité thermique €in1 €in2

kV/Iimm & Aen Wim- K um um
PTFE’ 95 23 0,25 204 408
Kapton 205 3,5 0,12 140 280

T Polytétrafluoroéthyléne ou Téflon

3.5 Simulation du transformateur

Les quatre parameétres définis précédemment sont le ceeur de l'étude paramétrique. Pour défi-
nir leur influence, un modéle de transformateur est réalisé. Ce modéle est construit via le logiciel
FEMM qui réalise des simulations a l'aide des éléments finis. Les résultats extraits des simula-
tions FEMM définissent des grandeurs appelées grandeurs de comparaison comme les pertes ou
les éléments électriques du transformateur (inductances, capacités...). Ces grandeurs, comparées
entres elles, vont permettent de définir un dimensionnement optimal.
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Dans cette section, le mode de calcul de chacune des grandeurs est détaillé dans un premier
temps. Ensuite, le principe de modélisation du transformateur est expliqué.

3.5.1 Grandeurs de comparaison

Afin de statuer sur une géométrie finale, la comparaison doit se faire a lUaide de valeurs qui
retranscrivent les performances du transformateur. Les différentes grandeurs de comparaison rete-
nues sont les pertes dans le transformateur, la capacité parasite inter-enroulements et l'inductance
de fuite.

Les pertes dans le transformateur comprennent deux types de pertes : les pertes cuivre et les
pertes fer. Les pertes cuivre notées P, ¢ correspondent aux pertes dans les conducteurs de cuivre
et les pertes fer notées Py, ¢ correspondent aux pertes dans le matériau magnétique. Ces pertes
permettent de définir lefficacité du transformateur. Dans le choix final, nous chercherons a les
minimiser.

La capacité parasite inter-enroulements est néfaste pour le fonctionnement du transformateur
et du convertisseur car elle peut causer des pertes supplémentaires. Dans cette étude, elle est
notée C, ¢ et nous chercherons a la minimiser.

Dans notre application, nous souhaitons utiliser l'inductance de fuite comme inductance ré-
sonnante. Le but est d'éviter l'ajout d'un composant passif supplémentaire qui augmente le volume
global du convertisseur. Toutefois, la valeur de cette inductance n'est pas fixée par le circuit de
puissance. La commutation sélectionnée est une commutation ZCS. Elle ne nécessite pas de stocker
l'énergie des capacités parasites des transistors. Ce point est détaillé dans la section 2.6. Cette
inductance peut donc étre trés faible. Les valeurs minimales de cette inductance seront discutées
plus loin dans le chapitre. Nous cherchons donc a définir un transformateur avec l'inductance de
fuite la plus élevée. Mais cette grandeur n’est pas critique dans le choix du dimensionnement. Elle
est notée Lf; et correspond a l'inductance totale vue du primaire.

Dans cette section, les grandeurs sont déterminées soit par simulation soit par expression
analytique. Dans certains cas, les deux méthodes sont utilisées afin de comparer les deux types
de résultats.

3.5.1.1 Approximations

Des approximations sont réalisées pour simplifier le calcul de certaines grandeurs. Ces ap-
proximations sont détaillées dans les deux paragraphes suivants.

Courant magnétisant D’aprés le choix final de la topologie du DC-DC, le convertisseur sélec-
tionné est un convertisseur a résonance série. Cela signifie qu'il n'y a pas d'inductance en paral-
lele du transformateur, c'est-a-dire que l'inductance de magnétisation L, est supposée infinie. En
réalité, le transformateur comporte une inductance L, d'une valeur trés grande impliquant la circu-
lation d'un faible courant magnétisant /,,. Ce courant est pris en compte dans la simulation FEMM
afin de calculer les pertes dans les conducteurs de cuivre. Par contre lors du calcul analytique des
pertes cuivre dont la valeur est notée Pcy gna tot, C€ courant est supposé nul.
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Pour vérifier cette assertion, le rapport entre le courant magnétisant et le courant primaire
efficace est tracé sur la Figure 3.24. Cette courbe est définie pour un noyau Xg3g, une épaisseur
d'isolation e;,1, et pour les quatre valeurs de puissance Py ;. Elle est tracée en fonction des
valeurs de fréquence f; sélectionnée dans les parameétres variables.

0.035 T T T T T

N1 =13 N1 =15 —— 3.6kW

5.5kW

7kW
11kW

4
=)
X

Rapport du courant magnétisant |,
sur le courant primaire efficace I.4 (W)
I
o
N

0.025 N1 =17

’ 0.015

o
2

0.005 ——

Q
300 400 500 800 900 1000

600 700
Fréquence (kHz)
FiGure 3.24 — Rapport du courant magnétisant /,, sur le courant efficace primaire h.fr en fonction
de la fréquence f;, pour 54 points de fonctionnement

Nous pouvons observer sur cette figure que le rapport entre ces deux grandeurs est tres faible,
ce qui nous permet de valider l'approximation d'un courant magnétisant nul pour le calcul ana-
lytique des pertes cuivre. Cette courbe représente 56 points de l'étude paramétrique. Pour les
280 autres points de fonctionnement, cette approximation est également validée car ce rapport est
faible. Les courbes correspondantes ne sont pas présentées car les résultats sont équivalents.

Un courant magnétisant peut générer des courants de Foucault au sein des conducteurs aug-
mentant la valeur des pertes cuivre. Deux simulations sont réalisées et détaillées en Annexe D.2
pour vérifier que ces courants ont peu d’influence sur la densité de courant. Le courant magnétisant
est donc supposé nul pour le calcul analytique des pertes cuivre.

Dans la suite des calculs analytiques, les courants primaires et secondaires sont donc simplifiés
par U'expression (3.31) avec /1 et |, les valeurs des courants primaire et secondaire.

ny - /1 = —Nny: 12 (331)

Calculs analytiques et entrelacement Les pertes cuivre P, ¢, et l'inductance de fuite Lf; sont
déterminées par simulation. Ces résultats sont comparés a ceux issus d’expressions analytiques
Pcu.ana tot €t Lftr ana. Pour simplifier les études analytiques, les valeurs de pertes cuivre et d’'induc-
tances de fuite sont calculées pour un entrelacement avec un nombre identique de spires primaires
et secondaires. Cet entrelacement a été présenté sur la Figure 3.16 (a). Dans cette configuration,
les pertes cuivre et l'inductance de fuite sont plus élevées que dans le bobinage FEIS utilisé. Ces
expressions analytiques permettent d'évaluer les résultats de simulation en donnant une estimation
haute.
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3.5.1.2 Pertes cuivre

Calcul analytique Lorsqu’un courant continu /pc traverse un conducteur de cuivre, la résistance
qui s'oppose au passage de ce courant est appelée résistance DC notée Rpc. Cette résistance
est la cause de pertes notées P, pc. Ces pertes sont définies par la relation (3.32) avec p qui
correspond a la résistivité du cuivre, [, la lonqueur totale du conducteur de cuivre, h¢, la hauteur
du conducteur et e, son épaisseur. Ces parametres géométriques sont représentés, plus loin, sur
la Figure 3.37 (b).

p-ley-n

cu* €cu

Rpc = Peupc = Roc - e (3.32)

Lorsque le courant est alternatif, la densité de courant n'est plus uniforme au sein du conduc-
teur. La surface de conduction du courant est réduite ce qui augmente la résistance totale. Cette
résistance est appelée résistance AC notée Rac. Ce phénomeéne est dii aux effets de proximité (s'il
y a plusieurs conducteurs) et leffet de peau. Il fait apparaitre dans la formule des pertes cuivre
Pcu ac le facteur de résistance F,. Dans le cas d’'un courant parfaitement sinusoidal, ce facteur est
exprimé suivant la relation (3.33) avec /off le courant efficace traversant les conducteurs.

R
Fr=n  Paac=FrRoc- Iy (3:33)
DC

Dans le cas ol le courant alternatif est non-sinusoidal, chaque harmonique de rang n est
responsable de pertes cuivre avec un facteur de résistance associé F;,. La somme des pertes
cuivre induites par chaque harmonique détermine les pertes cuivre totales dans les conducteurs.
Ces pertes sont définies de maniére approchée par la relation (3.34).

N
R
Frn= f\?DCCn Peuac = Z Frn-Rpc- le%ff,n (3.34)

n=1

Dans le cas d'un transformateur composé de ns spires totales, les pertes cuivre dépendent de
la position des spires primaires notées nq et secondaires notées n;. Deux méthodes sont définies
dans cette section. Elles se basent sur les équations précédentes et définissent les pertes cuivre
de conducteurs rectangulaires au sein d’'un transformateur.

La premiére méthode détaillée dans [90] définit des portions de bobinage de spires primaires et
secondaires afin de simplifier le calcul des pertes. Le découpage de ces portions est représenté sur
la Figure 3.25. Par cette méthode, le calcul des pertes cuivre notées Pc, ana1,p dans une portion
p est exprimé suivant (3.35) avec /, .fs le courant efficace traversant les spires de la portion p.
La résistance DC notée Rpc, est définie suivant la relation (3.36). Dans cette expression [y
représente la longueur moyenne d'une spire de la portion considérée, n,, le nombre moyen de
spires dans la portion p et e., , l'épaisseur de cuivre des spires dans la portion p. Les différences
d'épaisseur sont représentées sur la Figure 3.25. Le facteur de résistance Fq,, associé a ces pertes
est exprimé suivant la relation (3.38). Il dépend du coefficient de pénétration A, représenté par
(3.37) avec 0 l'épaisseur de peau.
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Conducteurs de cuivre
Primaire Secondaire ¥ Primaire
: portion p portion p portion p
IR ollollolle e . de spires de spires de spires
hcu . primaire secondaire primaire
s € .
(a) cu, w2 : (b)
Matériau magnétique : Matériau magnétique
B /_/f/\ B /\

N N

Ficure 3.25 — (a) Disposition des spires dans un transformateur avec un entrelacement primaire
et secondaire (b) Modélisation du bobinage en portion

Pcu,ana1,p = Fr1 P RDC,p ) lﬁ,eff Pcu,ana1,tot = Z Pcu,anu1,p (335)
p
P lns - Nmp
R =— 3.36
DCp =" - (3.36)
€cu,p
A, = 3.37
sinh(2A,) £ sin(24A,) sinh(Ap) — sin(Ap)
£ —A p P 22 . p P 3.38
P P [cosh(ZAp) — cos(2A\p) * 3 (np =) cosh(A,) + cos(Ap)] (3:38)

Dans [81], une deuxiéme méthode définit le calcul des pertes cuivre notées Pcy gng2,t0t dans
des conducteurs rectangulaires. Cette méthode consiste a faire intervenir le paramétre k associé
a une zone d'étude. La valeur de ce paramétre est définie par le nombre de spires situées entre
'axe de symétrie d’'une zone et la spire considérée pour le calcul de pertes. Les différents axes
de symétrie correspondent a des valeurs d'induction nulle. Ce principe est détaillé sur la Figure
3.26. La parameétre k différe en fonction de la position de la spire considérée. Cela permet de tenir
compte des effets de proximité dus a la juxtaposition de spires conduisant un courant de méme
signe. Les pertes cuivre ne sont pas déterminées pour une portion mais pour une spire s. Notées
Pcu.ana2,s, elles sont définies suivant la relation (3.39) avec /s ¢ff le courant efficace traversant la
spire s. La résistance continue Rpc s définie par (3.40) dépend de la spire s car toutes les spires
primaires n'ont pas la méme épaisseur que les spires secondaires, ce qui correspond a l'exemple sur
la Figure 3.26. Le facteur de résistance F,, s dépendant du paramétre k de la spire s considérée
est défini suivant (3.42).

s=ns

2
Pcu,anaZ,s = Fr2,s . RDC,S . lsleff Pcu,anaZ,tot = § Pcu,anaZ,s (339)
s
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Primaire Secondaire Primaire
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: \ zone ('étude
| axe de symétrie:

7

FiGURe 3.26 — Modélisation du paramétre k et de l'axe de symétrie

P lms
RDC,s = hi
cu ’ ecu,s
€cu,s
As = 5

(3.40)

(3.41)

(K2 + (k + 1)) - (sinh(2As) + sin(2As)) — 4k - (k + 1) - (sin(As) - cosh(As) + sinh(As) - cos(As))

Fr s = As .
z cosh(2A,) — cos(2A,)

(3.42)

Dans le cas idéal d’'un entrelacement strict entre les conducteurs primaires et secondaires,
les deux méthodes précédentes aboutissent au méme résultat. La modélisation graphique de cet
entrelacement avec les deux méthodes est représentée sur la Figure 3.27. L'épaisseur de cuivre ey

est identique pour tous les conducteurs, le coefficient de pénétration A associé est défini suivant
la relation (3.43). Avec la premiére méthode [90], le bobinage est représenté par un nombre de
portions p valant le nombre de spires totales ns (Figure 3.27 (b)). Le nombre moyen de spires par
portion ny, est donc unitaire. L'expression F.1 , se simplifie par la relation (3.44) qui est notée F
pour toutes les portions. Avec la seconde méthode [81], chaque spire est a une distance de zéro
d’'un axe de symétrie (Figure 3.27 (c)). La valeur de k est nulle pour toutes les spires s, l'expression

Fr2 s est simplifiée par l'expression (3.45) notée F.

eCU
N =
5
£ _ 5. sinh(2D) & sin(2A)
: cosh(2A) — cos(24)
(sinh(24) + sin(2A))
Fr2 =

" cosh(2A) — cos(2A)

(3.43)

(3.44)

(3.45)
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Conducteurs de cuivre - Portion de spire unitaire - axe de symétrie
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Ficure 3.27 — (a) Bobinage de feuillard de cuivre strictement entrelacé (b) Représentation avec la
méthode des portions (c) Représentation avec la méthode du paramétre k

Dans ce cas idéal, les deux méthodes nous ménent au méme facteur de résistance qui sera
noté pour la suite des calculs F; 4,4. Dans notre application, les courants primaires et secondaires
sont différents car le rapport de transformation n'est pas exactement unitaire. La valeur des pertes
cuivre analytiques Pcy ana tot €st donc définie par la relation (3.46) en fonction des deux valeurs
de courant. Le facteur de résistance F, 4o utilisé dans ce calcul surévalue les pertes cuivres. Ce
résultat permettra de vérifier les résultats de la simulation. La résistance DC Rpc 4nq associée au
calcul de ces pertes est définie par l'équation (3.47).

£ _ A lsinh@D) +sin2)
r.ana — COSh(ZA) _ COS(ZA) cu,ana,tot

=m ‘Fr,ana'RDC,ana'/129ff+n2'Fr,ana'RDC,anu'lzzeff
(3.46)

-l
RDC,una= P - (347)

heu - ecy

Calcul par simulation Les pertes dans les conducteurs dépendent de la surface effective de cir-
culation du courant. En simulation, le logiciel FEMM calcule la densité de courant sur un élément
de surface en fonction de la profondeur du systéme. La profondeur est un parameétre défini dans le
code de simulation. Ce paramétre dépend de la géométrie du transformateur planar et des chinions
de cuivre. Ce parameétre est défini ainsi car FEMM est un logiciel en deux dimensions (2D). Pour
déterminer la densité de courant sur un élément de surface, FEMM s’appuie sur les équations de
Maxwell dans le cas ol l'induction B est variable suivant [91].

Les surfaces des conducteurs considérées au niveau du transformateur lors de la simulation
sont représentées en vert sur la Figure 3.28. Les éléments de surface considérés pour le calcul
dépendent du maillage lors de la simulation. Ils doivent étre bien inférieurs a l'épaisseur de peau
pour obtenir des pertes cohérentes.

3.5.1.3 Pertes fer

Pour calculer les pertes dans le matériau magnétique Pre, ¢, différentes formules empiriques
basées sur l'équation de Steinmetz [92] ont montré des résultats cohérents avec les pertes réelles
[93]94]. Dans notre application, la tension primaire Vi, est carrée et centrée en zéro. Elle est
approximée dans les calculs par son fondamental.
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Ficure 3.28 — Calcul des pertes cuivre sur les zones sélectionnées pour un transformateur de
dimension Xg3»

Dans cette configuration, la formule généralisée de Steinmetz (FGS) [93] représente un com-
promis intéressant entre la précision et la simplicité (3.48) ou T est la température du matériau
en ° C, Ve, le volume du matériau magnétique en cm?, C,, Cpo, Ci, G, x et y des coefficients
sans dimension définis dépendant de la fréquence et du type de matériau. Ces coefficients sont
renseignés dans les datasheet [95]. Pour notre application, ils sont décrits dans la Table C.2. Pour
le calcul des pertes, la température du matériau magnétique est fixée a 100°C. La valeur de l'in-
duction créte B est déterminée a Uaide de la tension induite primaire uq suivant l'équation (3.24)
car la tension d'entrée carrée est approximée par son fondamental. Elle correspond a l'expression
(3.49).

Pfer,tr = Cm ’ f;(r : By : (Ct22 : TZ - Cﬂ T+ Cf) : erf (348)
T Vin -4 D V;

V- B 3.49

i T n1'Ae'2'JT‘ftr ( )

Ces pertes ainsi que les coefficients associés sont déterminés a partir d'un matériau magnétique
de forme torique avec une tension alternative sinusoidale. C'est la raison pour laquelle l'induction
B utilisée dans le calcul correspond également au fondamental de l'induction. Dans l'application
choisie, le matériau magnétique est de forme planar et la tension est carrée. Ces pertes sont donc
sous-évaluées par rapport aux pertes réelles. Dans le choix final, il faudra tenir compte de ce point.

3.5.1.4 Inductance de fuite

Calcul analytique L'énergie dW,, dans un élément de volume dV hors matériau magnétique est
définie par la relation (3.50). Dans notre application, le courant magnétisant est négligé. C'est-a-
dire que l'énergie magnétique W, fournie au systéme dépend principalement de l'inductance de
fuite et non de l'inductance magnétisante. L'expression W), est donc définie par la relation (3.51).

dWy = = - — -dV (3.50)

Wi == Lftrang - 2 (3.51)
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L'égalité qui relie ces deux équations permet d'exprimer l'inductance de fuite Lf; 4pq Suivant
(3.52) avec g la perméabilité magnétique du vide. Par intégration du carré de linduction B et
dans le cas d'un entrelacement strict, 'expression de l'inductance de fuite correspond a l'équation
(3.53). Plus de détails sur ce calcul sont renseignés dans [81]. Comme pour le calcul analytique des
pertes cuivre, ce calcul permet de donner une estimation haute de l'inductance de fuite déterminée
par simulation.

1
Lirana = — - / B?.dV (3.52)
Ho - /1

Ho -+ Lms (2 “€cuy
hey 3

+ ns - ein) (353)

Lftr,ana -

Calcul par simulation Pour calculer l'inductance de fuite par simulation, deux méthodes existent
la méthode de l'énergie magnétique et la méthode des flux. Ces deux méthodes sont comparées
dans cette section.

Méthode de l'énergie magnétique Sur le méme principe que le calcul analytique, le logiciel
FEMM calcule U'énergie magnétique Wy, simy sur tout le volume d'étude lorsque que le courant
magnétisant est fixé a zéro. Pour fixer ce courant a zéro, les courants primaires et secondaires
sont fixés suivant la relation i1 = —m - ip. L'inductance de fuite correspondante est définie par

'équation (3.54).

2. Wm,simu

Lfy =
t I12

(3.54)

Pour simplifier le temps de calcul sur FEMM, le volume d'étude pour le calcul de W), simy peut
négliger le volume du matériau magnétique, comme cela est défini sur la Figure 3.29. Le volume
dans le matériau magnétique peut ne pas étre pris en compte car l'induction magnétique y est
trés faible comparée a celle contenue dans le volume sélectionné dans la Figure 3.29. Le nouveau
volume d'étude est représenté sur la Figure 3.30.

Méthode des flux Lors d'une simulation, FEMM calcule les valeurs d'inductances par enrou-
lement correspondent au flux ¢ de l'enroulement sur le courant le traversant. Dans le cas ou les
courants primaires et secondaires sont fixés suivant la relation i1 = —m - i3. Les équations des flux
détaillées dans la section 3.1.3.1 deviennent (3.55).

i =—m- i or=b-(L—=20) (3.55)

¢ =12 (Lo —m-M)

D’apreés les équations (3.15) et (3.16), les inductances de fuite primaire et secondaire corres-
pondent aux inductances déterminées par la simulation lorsque la relation iy = —m- i, est vérifiée.
Elles sont définies par les expressions (3.56).



3.5. Simulation du transformateur 87

Ficure 3.29 — Calcul de l'énergie magnétique sur les zones sélectionnées pour un transformateur
de dimension Xg3»

¢ 004
<0.0006+000 : 1.479-004
Density Plot: |BJ, Tesla

Ficure 3.30 — Induction magnétique pour un transformateur de dimension Xg3;

M
LFly = ? Ly =L——
. . 1
1 =—m-10 (3.56)
LF2y = ? [f2 =Lo—m-M
2

L'inductance de fuite totale vue du primaire utilisée comme paramétre de dimensionnement est
définie par la relation (3.57).

LF2,
= (3.57)

Lftr = Lf1tr +

Comparaison Afin de vérifier cette méthode, l'inductance de fuite est calculée pour deux
points de simulation pss 4 et ps g renseignés dans la Table 3.4. Pour ces deux points, les deux
méthodes (méthode de l'‘énergie magnétique et méthode des flux) sont simulées pour étre ensuite
comparées. Les différentes valeurs d'inductances de fuites sont définies dans la Table 3.5. Ces
valeurs sont proches ce qui permet de valider les deux méthodes de calcul.
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TaBLE 3.4 — Point de fonctionnement ps 4 et pris

Point de Puissance du Fréquence Géométrie de Epaisseur
fonctionnement module P; kW fir kHz noyau X0y d’'isolation e;, ym
PftA 7,3 500 XE33 204
Pft,B 7,3 800 XE3s 204

TaBLE 3.5 — Détermination de l'inductance de fuite pour deux méthodes de calcul

Point de Inductance de fuite nH Inductance de fuite nH
fonctionnement méthode des flux méthode de l'énergie
magnétique
Pft,A M = 15 48 45
prt,g m =17 51 48

FEMM est un logiciel 2D. La profondeur est spécifiée dans les paramétres de calcul. Dans
le cas du calcul de l'inductance, nous avons choisi de spécifier la profondeur suivant la lonqueur
moyenne d’une spire divisée par deux. Cette profondeur est représentée sur la Figure 3.31.

profondeur de la simulation

partie sans matériau
magnétique

partie avec matériau
magnétique

Ficure 3.31 — Profondeur de la simulation

Cette profondeur a été choisie pour éviter de réaliser deux simulations une pour la partie
matériau magnétique et une pour la partie des chignons de cuivre. Cependant le logiciel considére
que le matériau magnétique s'étend sur toute la profondeur. L'énergie simulée avec un volume
d'étude négligeant le matériau magnétique est proche de l'énergie simulée totale. L'approximation
d'une profondeur correspondant a la Figure 3.31 ne modifie pas la valeur d'énergie simulée. Pour
le calcul de l'inductance, nous choisissons la méthode énergétique pour cette raison.

3.5.1.5 Capacité parasite

Lentrelacement total des spires primaire et secondaire réduit considérablement les pertes
cuivre dues aux effets de proximité contrairement a une structure non entrelacée. Par contre, ce
type d'entrelacement augmente considérablement la capacité parasite entre les conducteurs pri-
maire et secondaire. Cette capacité située entre les conducteurs primaires et secondaires au niveau
de l'isolant est définie sur la Figure 3.32. Elle est schématisée sur la Figure 3.33.

La capacité électrique notée Cis, entre deux plans séparés par un isolant appelé iso est
définie suivant (3.58). Dans cette équation, gy représente la permittivité électrique du vide, &,
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la permittivité relative de l'isolant, Sis, la surface des deux plans séparés par l'isolant et e;s,
l'épaisseur d'isolation. St nous transposons cette expression a notre application, la capacité parasite
Cp,s entre une spire primaire et une spire secondaire s'exprime suivant la relation (3.59) avec ;s
la longueur moyenne d'une spire (Figure 3.32). Ces deux spires sont séparées par un isolant
d'épaisseur e;,. Pour connaitre la capacité parasite totale C, ¢, il faut calculer le nombre de
couches d'isolation entre une spire primaire et une spire secondaire dans tout le bobinage. Ce
nombre correspond a ns — 1, la capacité parasite totale est donc définie suivant (3.60).

longueur moyenne
de spire 1,

isolant

Ficure 3.33 — Représentation schématique de

la capacité parasite inter-enroulements
FiGure 3.32 — Vue du dessus du transformateur

Ciso = ————1%° (3.58)
€iso
ter’ hcu “tms
Cpo = 25 - ! (3.59)
Cotr = (ns—1)- Cps (3.60)

Au niveau de la représentation du modeéle de transformateur, la capacité parasite totale peut
étre séparée en deux capacités parasites notées C, 11 et Cp 2 valant chacune C, ¢ /2. Le modele
électrique du transformateur associé est défini de maniére simplifiée sur la Figure 3.34.

Cor
- Ly, R,

Cp,tr2

Ficure 3.34 — Modéle électrique du transformateur avec la capacité parasite inter-enroulements

3.5.2 Modélisation sous FEMM

kY

Le transformateur est modélisé via le logiciel FEMM couplé a une routine Matlab afin d’au-
tomatiser les différents calculs. Le principe de simulation se déroule en six étapes. Les quatre
premiéres étapes définissent la déclaration des paramétres de l'étude. Lors de la premiére étape,
la routine Matlab code sur le logiciel FEMM une des dimensions X,y du transformateur planar
ainsi que les propriétés du matériau magnétique 3F36. Cette phase est représentée sur la Figure
3.35.
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3736

FiGure 3.35 — Déclaration des dimensions du noyau Xg32 sous FEMM lors de la premiére phase
de modélisation

Lors de la seconde étape, le second paramétre de l'étude qui correspond a la puissance du
module Py, est défini. Cependant ce parametre n'est pas spécifié directement dans le logiciel
FEMM car ce logiciel fonctionne avec des valeurs de courant et non de puissance. La variable de
courant définie correspond au courant créte noté /l\t,,mp et cette variable est exprimée en fonction
de la puissance Py, a l'aide de relation (3.61). Le courant magnétisant /,, défini par la relation
(3.62) est ajouté dans la modélisation pour une meilleure estimation des pertes cuivre. La variable
finale du courant a donc deux composantes : une composant réelle définie par le courant créte
7t,,mp et une composante complexe définie par le courant magnétisant /,. Le calcul de ces deux
valeurs de courant est détaillé en Annexe B.1.3.

~ Pt , - JU
ltr,m, = % (3.61)
Vi

Lors de la troisieme étape, une valeur de fréquence f, est fixée dans les paramétres du logiciel
FEMM. L'épaisseur de cuivre est également définie car elle dépend de cette valeur de fréquence.
Cette épaisseur notée e, est fixée a deux fois l'épaisseur de peau epeqy. Le choix de cette épais-
seur est détaillé en Annexe D.1.

Lors de la quatriéme étape, une des deux épaisseurs d'isolation e;, 1 ou e;, 2 est fixée. Suite
au choix de la fréquence et de l'épaisseur d'isolation, l'épaisseur totale d'un conducteur (cuivre +
isolant) est donc connue. La routine Matlab peut alors calculer le nombre de spires totales ns du
transformateur. Il s'agit de la cinquiéme phase. Le but de la routine est de maximiser l'utilisation
de la section de bobinage Spp. Le nombre de spires ns défini par la simulation correspond donc au
nombre maximum de spires que peut contenir cette section. A cet état de l'étude, le transformateur
modélisé sur FEMM est représenté sur la Figure 3.36
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FiGure 3.36 — Déclaration des dimensions du noyau Xg3, et son bobinage sous FEMM pour une
fréquence de 500kHz et une épaisseur d’isolation e;, 1

Les quatre premiéres étapes ont chacune spécifié un paramétre variable de l'étude. Elles défi-
nissent un point de fonctionnement noté py;. Chaque point de fonctionnement ps; est donc carac-
térisé pour une dimension de noyau Xy, une valeur de puissance Py pn,, une valeur de fréquence
ftr et une épaisseur d'isolation e,.

Dans la sixieme et derniére étape, les pertes cuivre P, ¢, et les pertes fer Pye, ¢, sont évaluées
ainsi que la capacité inter-spires Cpy,. Pour calculer la valeur d'inductance de fuite totale vue du
primaire Lf;, du transformateur, le courant magnétisant /,, spécifié dans la phase deux est fixé a
zéro. Une nouvelle simulation est relancée pour déterminer la valeur de l'inductance. La raison de
ce choix est détaillée dans la section 3.5.1.4.

Une fois ces six étapes et les deux simulations achevées, la routine Matlab reprend le pro-
cessus a l'étape quatre en modifiant l'épaisseur d'isolation e;, 1 pour la valeur e;; 7 et, & nouveau,
les quatre grandeurs de comparaison sont déterminées. Une fois que le calcul a été réalisé pour
toutes les épaisseurs d'isolation e;, 1 et e;, 2, la routine remonte a l'étape trois en modifiant, cette
fois-ci, la fréquence. Le processus se termine lorsque toutes les grandeurs de comparaison ont été
calculées pour tous les points de fonctionnement ps; ce qui correspond a 336 points.

Le résumé du processus de simulation pour une dimension de noyau est schématisé sur la
Figure 3.37 (a). Le processus de remplissage de spires pour maximiser la surface de bobinage Sp,p
est représenté sur la Figure 3.37 (b).

3.6 Résultats

3.6.1 Analyse des résultats

A chaque point de fonctionnement py; et pour chaque dimension Xnoy, les valeurs C, ¢, Lfy,
Lftr.ana, Prertrr Pcu,anatot €t Peutr sont déterminées par simulation et pour certaines par calcul
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e1=2.8(f1)  e14=2.8(f14)

€in1 €in2 (b) —e, e,
i N\
Nombre de spires N, Surface bobinable : L, x h,,
Calcul des valeurs
(a) Lf,tr Cp.tr Pfer,lr Pcu,lr

Ficure 3.37 — (a) Schéma de l'étude paramétrique (b) Schéma du transformateur simulé

analytique. Les pertes cuivre pour les deux épaisseurs d'isolation et pour le noyau Xg3g sont
représentées sur les Figures 3.38 et 3.39. Ces pertes sont proportionnelles au carré du courant
efficace qui traverse les conducteurs. C'est-a-dire que plus la puissance est élevée, plus les pertes
dans les conducteurs sont importantes. Ce résultat se vérifie sur les deux figures précédentes.
Les pertes cuivre pour les trois dimensions de noyau sont données en Annexe D.3.1.1, D.3.2.1 et
D.3.3.1.
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FiGure 3.38 — Pertes cuivre en fonction de la FiGure 3.39 — Pertes cuivre en fonction de la
fréquence et de la puissance pour un noyau fréquence et de la puissance pour un noyau
de type E38/8/25 et une épaisseur d'isolation de type E38/8/25 et une épaisseur d’isolation
ein1 = 204um ein2 = 408um

Les pertes cuivre analytiques correspondent a une estimation haute des pertes déterminées
par simulation. Elles permettent de vérifier leurs valeurs. Sur les Figures 3.40 et 3.41, les pertes
analytiques Pcy ana tot SONt comparées avec les valeurs de P, ¢ pour les puissances de 3,6kW et
5,6kW et pour une épaisseur d’isolation e;, 1. La totalité des comparaisons des pertes est repré-
sentée en Annexe D.3.1.4, D.3.2.4 et D.3.3.4. Ces pertes sont effectivement supérieures aux pertes
déterminées par simulation, ce qui nous permet une premiére validation du modéle FEMM.

Les pertes fer Prer ¢ty pour les deux épaisseurs d'isolation e;, sont représentées sur les Figures
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3.42 et 3.43. Les pertes sont plus importantes lorsque la fréquence est minimale. Généralement
lorsque la fréquence diminue, les pertes volumiques fer ont tendance a diminuer également, comme

nous pouvons le constater sur la Figure C.6 de la datasheet du matériau 3F36.
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Ficure 3.40 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E38/8/25 et
une épaisseur d'isolation e;, 1 = 204um
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FIGURE 3.42 — Pertes fer en fonction de la fré-
quence pour un noyau de type E38/8/25 et une
épaisseur d'isolation e;, 1 = 204um
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FiGUrRe 3.41 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E38/8/25 et
une épaisseur d'isolation e;, 1 = 204um
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FiGURe 3.43 — Pertes fer en fonction de la fré-
quence pour un noyau de type E38/8/25 et une
épaisseur d'isolation e;; > = 408um

Dans notre configuration, l'induction magnétique n'est pas constante. L'influence de la fréquence
et de l'induction sur les pertes se vérifie en remplacant la valeur de l'induction B par son expression
(3.49) dans l'équation des pertes fer. L'équation des pertes devient la relation (3.63). Les pertes
fer sont fortement dépendantes des indices x et y qui sont renseignés dans la Table C.2. L'indice
x étant plus faible que l'indice y, les pertes fer diminuent lorsque la fréquence augmente.

n-Ae-2-7

fx y
Pfer,tr = Cm . ﬁ . ( ) ’ (Ctzz ’ T2 - Cﬂ T+ Cf) ’ fo:'f (363)
tr
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La différence des pertes fer entre les résultats pour deux épaisseurs d'isolation e;, 1 et e;, 2,
s'explique par le nombre de spires primaires nq. Ce nombre est plus faible dans le cas d'une
épaisseur e;, 2 plus grande que l'épaisseur e;, 1. La valeur des pertes fer est donc plus élevée
lorsque l'isolant est épais (Figure 3.43). L'ensemble des résultats de ces pertes est donné en An-
nexe D.3.1.1, D.3.2.1 et D.3.3.1

D’aprés l'expression (3.60), la capacité inter-enroulements C, ; est fortement dépendante de
l'épaisseur d'isolation et du nombre de spires. L'épaisseur d'isolation e;, > vaut le double de l'épais-
seur e, 1. Le nombre de spires que peut contenir la surface de bobinage Sy, est inférieur dans le
cas d'une épaisseur e;, 2 que dans le cas d'une épaisseur e;, 1. La capacité parasite attendue avec
une épaisseur e;, > est donc significativement plus faible que pour une épaisseur e;, 1. Les Figures
3.44 et 3.45 qui représentent la capacité parasite pour une dimension de noyau Xg3g permettent
de le vérifier. L'ensemble des valeurs de capacités est donné en Annexe D.3.1.3, D.3.2.3 et D.3.3.3.
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Ficure 3.44 — Capacité inter-enroulements en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E38/8/25 et une épaisseur d'isolation e;p1 =
204um

Ficure 3.45 — Capacité inter-enroulements en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E38/8/25 et une épaisseur d’isolation e;,2 =
408um

L'inductance de fuite Ly ¢ dépend du nombre de spires. Mais elle est également dépendante de
l'épaisseur d'isolation e;, d'aprés l'équation (3.53). Pour une méme dimension de noyau, sa valeur
sera plus importante dans la configuration e;, 2. Les Figures 3.46 et 3.47 représentent l'inductance
de fuite pour un noyau de dimension Xg3g. Sur ces deux figures, la valeur de l'inductance Ly ¢, est
plus importante dans la configuration e;, > a la fois avec le calcul analytique et avec les résultats
de la simulation. L'ensemble des valeurs d'inductances est donné en Annexe D.3.1.2, D.3.2.2 et
D.3.3.2.

3.6.2 Modeéle thermique simplifié du transformateur

Pour sélectionner un dimensionnement de transformateur, il faut statuer sur le niveau de pertes
acceptables. Dans la section 3.3.5, nous avons discuté de la dépendance de ce niveau avec le sys-
téme de refroidissement choisi. Pour conclure sur cette valeur limite de pertes, un modéle thermique
simplifié du transformateur et de son systéme de refroidissement sélectionné est réalisé. Le but
de ce modéle est d'estimer la valeur de la température la plus élevée de l'isolant du cuivre et
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Ficure 3.46 — Inductance de fuite détermi- Ficure 3.47 — Inductance de fuite détermi-
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née analytiquement et par simulation en fonc-
tion de la fréquence pour un noyau de type
E38/8/25 et une épaisseur d’isolation e;p1 =
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du matériau ferrite pour chaque point de fonctionnement. Les points de fonctionnement ol cette
température dépasse les valeurs maximales ne seront pas retenus pour le dimensionnement du
transformateur.

D’apreés le principe de refroidissement sélectionné qui est représenté sur la Figure 3.19 (a),
seule la surface inférieure est refroidie. Nous supposons que les températures les plus élevées sont
situées sur la surface supérieure puisque c'est la surface non refroidie. Ces températures notées
Th.cu et Threr ne doivent pas dépasser les valeurs critiques notées Tty et Tegrer afin d'éviter
d’endommager le transformateur.

La température critique du cuivre T, est de 180°C. Cette température correspond a la tem-
pérature maximale de fonctionnement du ruban isolant PTFE qui entoure les conducteurs de cuivre.
Le ruban de PTFE peut supporter des températures au-dela de 180°C mais pour des raisons de
fiabilité cette température est fixée a 180.

La température critique du matériau ferrite T for correspond a la température de Curie. Au-
dela de cette température, ce matériau perd ses propriétés magnétiques. La valeur d’induction a
saturation est fortement diminuée lorsque la température du matériau approche cette température
de Curie. Dans notre application, l'induction créte est faible devant la valeur de saturation. Une
marge entre la température de Curie et la température critique est, tout de méme, prise pour
s'assurer du fonctionnement du transformateur. La courbe de perméabilité initiale du matériau
3F36 représentée sur la Figure C.2 définit la température de Curie aux alentours de 200°C. Pour
respecter cette marge de sécurité, la température critique de la ferrite T, rer est fixée a 180°C
également. Les points de fonctionnement dont les pertes impliquent des températures supérieures
aux températures critiques ne seront pas retenus. Le modéle thermique permet de faire un premier
choix de dimensionnent en éliminant ces points de fonctionnement critiques.

Pour simplifier ce modéle, le transformateur et le systéme de refroidissement sont représentés
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en deux dimensions pour étre ensuite schématisés par les résistances thermiques associées. Le
transformateur est décomposé en deux parties : la partie cuivre représentée sur la Figure 3.48 (b)
et la partie ferrite représentée sur la Figure 3.48 (c). Les surfaces définies dans ces deux parties
sont utilisées dans le calcul des résistances thermiques.

chinions de cuivre Lier

/ \ . D

(a) (b) (c)
FiGure 3.48 — (a) Vue du dessus d’un transformateur planar (b) Vue du dessus de la partie consi-
dérée pour le calcul de Tp o, (c) Vue du dessus de la partie considérée pour le calcul de Tj, reor

Le modeéle thermique équivalent du transformateur et du systéme de refroidissement est repré-
senté sur la Figure 3.49 (a). Il ne tient pas compte de l'influence des conducteurs de cuivre sur
le noyau de ferrite et inversement, c'est-a-dire que la résistance thermique Rip ¢y rer €St négligée.
La conductivité thermique du cuivre définie dans la Table E.1 est trés élevée comparée a celle
du matériau ferrite. Nous supposons que la quasi-totalité des pertes dans les conducteurs sont
dissipées par les parties du cuivre hors ferrite définies par les chignons de cuivre. Ces chignons
sont représentés sur la Figure 3.48 (a).
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FiGure 3.49 — (a) Modélisation thermique 2D simplifiée du transformateur a l'aide de résistances
thermiques (b) Vue 2D du bobinage cuivre sur le refroidissement (c) Vue 2D du la géométrie planar
sur le refroidissement

Les équations (3.64) et (3.65) basées sur le modele thermique de la Figure 3.49 (a) permettent
de déterminer 'élévation de température entre la base du refroidissement et les surfaces hautes.
Les résistances thermiques des différents matériaux qui composent le transformateur et le systéme
de refroidissement sont déterminées dans la Table E.1 de 'Annexe E.1.1.

ATh,cu = Th,cu_Teuu ATh,cu = Pcu,tr'(Rth,cu+Rth,isa+Rth,pad,cu)+(Pcu,tr+Pfer,tr)'(Rth,alu+Rth,ref) (364)
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AThter = Thter— Teau  AThter = Prer,tr - (R fer + Renjter + Rinpad,fer) + (Peu,tr + Prertr) - (Renatu + Rtn,rer)

(3.65)

Dans cette étude, ce sont les valeurs de températures maximales qui nous intéressent. Pour
déterminer les températures Ty ¢, et Th rer dans un cas critique, la température d'eau utilisée cor-
respond donc a la température critique du systéme de refroidissement. Dans notre application, elle
correspond a 60°C. Les valeurs des températures maximales considérées sont représentées sur les
Figures 3.50 et 3.52 pour une épaisseur d’isolation de 208um et sur les Figures 3.51 et 3.53 pour
une épaisseur d’isolation de 408um. Les résultats pour tous les points de fonctionnement et toutes

les géométries sont donnés en Annexe E.1.2.
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Ficure 3.50 — Température de la surface haute
du cuivre Tj, ¢, en fonction de la fréquence pour
un noyau de type E38/8/25 et une épaisseur
d'isolation e;,1 = 204um
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FiGure 3.52 — Température de la surface haute
du matériau ferrite Tj, rer en fonction de la fré-
quence pour un noyau de type E38/8/25 et une
épaisseur d'isolation e;, = 204um
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Ficure 3.51 — Température de la surface haute
du cuivre Tj ¢, en fonction de la fréquence pour
un noyau de type E38/8/25 et une épaisseur
d'isolation e;, > = 408um
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Ficure 3.53 — Température de la surface haute
matériau ferrite T rer en fonction de la fré-
quence pour un noyau de type E38/8/25 et une
épaisseur d'isolation e;, = 408uym
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Dans la modélisation, 'hypothése réalisée impose que les pertes fer et cuivre se dissipent a
partir de la surface haute non-refroidie a la surface basse refroidie, ce qui n'est pas exactement
le cas. Les pertes fer définies comme des pertes volumiques ne sont pas localisées sur un point
particulier mais sur tout le volume du matériau magnétique. Les pertes dans les conducteurs de
cuivre sont dues a la circulation du courant (résistance). Le bobinage FEIS utilisé permet une
conduction presque uniforme du courant dans les spires centrales et une diminution de la surface
de conduction sur les spires extérieures (Figure 3.16 (b)). Les pertes ne sont pas concentrées sur
une spire ou un élément de surface. En réalité, les pertes au sein des conducteurs et de la ferrite
sont localisées de maniére quasi homogéne sur tout leur volume. Cette approximation surestime les
températures. Cette modélisation permet toutefois de faire un premier choix de dimensionnement
qui sera ensuite validé ou invalidé expérimentalement.

3.6.3 Premier choix de dimensionnement

Suite aux résultats donnés par le modéle thermique, les températures de la surface haute Tj, re,
dépassent la valeur critique T for dans le noyau de dimension Xg3, pour les deux épaisseurs d’iso-
lation (Figure E.5 et E.6) et dans le noyau de dimension Xg3g pour l'épaisseur d’isolation ey
(Figure 3.53). Le noyau de dimension Xg3; n'est donc pas retenu pour le dimensionnement final
ainsi que le noyau de dimension Xg3g pour une épaisseur d'isolation e;, ».

Les températures Tpfer €t Ty ne dépassent pas les valeurs critiques pour le noyau Xg3g
avec une épaisseur d'isolation e;, 1 et pour le noyau Xg43. Le choix se porte sur le noyau le moins
volumineux des deux : le noyau Xg3g avec une épaisseur e;, 1 afin d'obtenir la meilleure densité
de puissance.

Lors du calcul des pertes fer (3.48), la température de fonctionnement T a été fixée a 100°C. Les
points de fonctionnement impliquant une température T}, ro, supérieure a 100°C ne sont donc pas
préférables car ils s'éloignent de l'estimation des pertes fer. Cela nous permet d’éliminer les points
de fonctionnement opérant a la puissance de 11kW dans le noyau sélectionné (Figure 3.52). Dans
ce méme noyau, les pertes fer sont élevées lorsque la fréquence est proche de 300kHz (Figure
3.42). Inversement, les pertes cuivre sont plus élevées lorsque la fréquence augmente (Figure 3.38).
En analysant la somme des pertes fer et cuivre pour le noyau sélectionné, la zone entre 500kHz
et 700kHz correspond a un minimum de pertes (Figure 3.54).

Le choix se porte sur un dimensionnement de transformateur proche de 500kHz et une puis-
sance de 7,3kW car le but est d'augmenter la densité de puissance. Le point de fonctionnement
qui répond a ces critéres est défini par le point psra. Ce point est renseigné dans la Table 3.4.

3.7 \Vérification expérimentale

Suite au choix de dimensionnement, un transformateur de géométrie Xg3g avec les caractéris-
tiques du point de fonctionnement pys 4 (Table 3.4) est réalisé. Ce premier transformateur construit
est représenté sur la Figure 3.55. Il posséde un volume de 27cm? pour un fonctionnement prévu &
7,3kW. Les longueurs de cdblages sont représentées par les longueurs [;, 1 et [;; 2. Le but de cette
section est d'évaluer les performances attendues de ce transformateur par rapport aux résultats de
simulation.
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FiGure 3.54 — Somme des pertes cuivre et pertes fer en fonction de la fréquence pour un noyau
de type E38/8/25 et une épaisseur d'isolation e, 1 = 204um

Ficure 3.55 — Photographie du transformateur testé pour la vérification expérimentale

La mesure des grandeurs du transformateur telles que l'inductance de fuite, la résistance AC
et la résistance DC doit se faire uniquement au sein du transformateur. Le raccordement du trans-
formateur sur les onduleurs primaires et secondaires, nécessite de laisser une certaine longueur
de feuillard notées [;, 1 et [;; 2. Ces longueurs sont inductives et résistives. Durant la phase de
mesure, les résistances de ces longueurs et les inductances des boucles associées seront mesurées
pour étre retranchées aux mesures du systéme entier afin d'isoler uniquement le transformateur.
Le but est de mesurer les valeurs internes du transformateur afin de comparer avec les valeurs
déterminées par simulation qui ne prennent pas en compte le cablage.

La mesure de la résistance DC est réalisée par une mesure quatre points. Un courant continu
est injecté aux bornes du primaire et la tension de Uenroulement est mesurée. Le principe de la
mesure est représenté sur la Figure 3.56.

La résistance DC du primaire est ensuite déterminée grace a la loi d'Ohm. La méme méthode
est appliquée au niveau de l'enroulement secondaire. De la méme maniére, les résistances DC des
longueurs l;, 1 et l;, 2 sont mesurées séparément. La résistance Rpc est ensuite calculée suivant
la relation (3.66). La valeur finale est renseignée dans la Table 3.6. Le dispositif de mesure est
décrit en Annexe F.1.
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RDClin,1 RDC,1 RDC,2 RDClin,2
—)

lin,2

Transformateur

Ficure 3.56 — Schéma du principe de mesure de la résistance Rpc 1

2
n
Rpc = Rpc1 — Rpce,iim + (n;) -(Rpc2 — Rpc,iin2) (3.66)

L'inductance de fuite et la résistance AC sont mesurées a l'aide d'un impédance-métre. Pour
déterminer ces valeurs, le secondaire du transformateur est mis en court-circuit. Les valeurs d'in-
ductance série Lpes,s et de résistance série Ryes s sont relevées pour une fréquence de 500kHz
ce qui correspond a la fréquence d’étude. La Figure 3.57 (a) détaille le principe de cette mesure.

Transformateur

Impédance
-métre

(c)

Impédance
-métre

(b)
500kHz m 500kHz A

Ficure 3.57 — Schéma du principe de mesure de l'inductance Ly ¢ mes €t de la résistance Rac mes

Pour isoler les paramétres du transformateur seul, des mesures d’'impédances sont réalisées sur
un conducteur de cuivre représentant les lonqueurs de cablage l;;,1, lin 2 et l;np du transformateur.
Ces longueurs sont représentées sur la Figure 3.58 et le principe de mesure de ce cable est
représenté sur les Figures 3.57 (b) et (c). La longueur [;;, permet la connexion du transformateur
a limpédance meétre. Ces valeurs sont ensuite retranchées a l'inductance série Ljess suivant la
relation (3.67) et a la résistance série Ryes s suivant la relation (3.68). Les valeurs d’inductance
de fuite L¢ ¢; mes et la résistance Rac mes au sein du transformateur sont renseignées dans la Table
3.6. Le détail du dispositif de mesure est décrit en Annexe F.2.

2
n
Lf,tr,mes = Lmes,s - Llln1 - (n;) : (LlinZ) - Llimp (367)
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Ficure 3.58 — Photographie du transformateur testé pour la vérification expérimentale des induc-
tances de fuite et de la résistance AC

2
n
Rac,mes = Rmes,s — Rac,tin1 — (n;) “(Rac,iin2) — Rac,iimp (3.68)

Différentes valeurs de capacité C,; sont mesurées a l'aide de l'impédance-meétre pour des
fréquences faibles jusqu'a la fréquence de fonctionnement 500k Hz. Sur cette zone fréquentielle, la
valeur de la capacité C, ¢ est constante. Cette mesure est constante car elle est réalisée avec le
primaire et le secondaire en court-circuit. Le schéma de cette mesure est représenté sur la Figure
3.59.

R\
Q)

p.trl

Cp,tr2

Transformateur

Ficure 3.59 — Schéma de mesure de la capacité parasite

Les inductances influent peu sur la valeur de capacité avec la mise en court-circuit ce qui
explique sa constance. C'est la raison pour laquelle, cette capacité sera mesurée, par la suite dans
un souci de simplicité, a l'aide d'un multi-métre. La valeur est renseignée dans la Table 3.6.

Dans cette Table, les valeurs données par la simulation et par la mesure sont trés proches,
ce qui nous permet de valider le modéle. La différence entre la capacité parasite C,  calculée
et mesurée dépend des hypothéses de calculs. Dans la simulation, la surface entre primaire et
secondaire est uniquement constituée de couches d'isolant. En réalité de l'air est présent entre les
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couches d'isolants primaires et secondaires. La présence de cet air explique la valeur de capacité
mesurée plus faible que celle calculée.

TaBLE 3.6 — Comparaison d'un transformateur planar de géométrie E38 au point de fonctionnement
priA en simulation et expérimentalement pour un volume de 27cm?

Inductance Capacité Spires Résistance Résistance  Pertes Pertes
de fuite nH  parasite nf  primaires DC mQ cuivre mQ)  fer W cuivre W
Lf;, 500kHz Go,ir n1 Roe 500kHz Prertr Peutr
Simulation 45 25 15 32 49 4 14,5
Test 41 2,14 15 34 51 15,17

" Ces pertes ont été déterminées & l'aide de la mesure de Ryc et de l'équation R - [ﬁ,,

3.8 Points d'amélioration du dimensionnement

Aprés un premier choix de dimensionnement intéressant, une corrélation du modéle par des
mesures a été réalisée. Le transformateur dimensionné posséde un rendement de 99,7% a 7,3kW
dans un volume de 27cm?3. Malgré ses résultats prometteurs, les valeurs d'inductance de fuite
et de capacité parasite inter-enroulements peuvent poser des problémes pour le fonctionnement
du convertisseur et du chargeur. Dans cette section, les problématiques liées a ces valeurs sont
analysées.

3.8.1 Capacité parasite inter-enroulements

La capacité parasite inter-enroulements C, ;» dans l'application en feuillard de cuivre entrelacé
posséde une valeur élevée, comme nous pouvons le voir dans la Table 3.6. Cette valeur importante
se répercute, notamment sur les courants de mode commun et le filtrage de mode commun du
chargeur de la voiture.

3.8.1.1 Impact sur le filtrage de mode commun

Les chargeurs de VE sont équipés de filtres de mode commun. Ces filtres comprennent des
éléments inductifs L et capacitifs C. La capacité de filtrage de mode commun notée C,. connectée
au chéssis de la voiture (carter) est limitée en valeur. Elle est limitée car elle ne doit pas induire
des courants élevés appelés "courants de toucher'. Ces courants peuvent présenter un risque pour
l'utilisateur qui touche la voiture pendant la charge. Ces courants de toucher sont générés par
l'excitation de la capacité du filtre de mode de commun et de toutes les capacités parasites notées
Cpeq entre le carter et les éléments du chargeur. L'ensemble de ces capacités parasites sont
schématisées sur la Figure 3.60.

Dans ces capacités, nous distinguons les capacités en amont du transformateur représentées
par la capacité équivalente C,q,¢4 et les capacités en aval du transformateur représentées par la
capacité équivalente Cpyeq. La capacité inter-enroulements du transformateur C, s est en série
avec la capacité (pzeq. La capacité équivalente C, 4 totale est déterminée suivant la relation
(3.69). La capacité Cy2,eq est bien supérieure a la capacité inter-enroulements du transformateur
Cp,tr, la mise en série de ces deux capacités revient a négliger la capacité (04 du calcul de
Cp.eq d'apres (3.70).
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Ficure 3.60 — Modélisation des capacités parasites reliées a la carrosserie de la voiture

G 2,eq G tr
Cpeq = C —P=eq P 3.69
p.eq pl,eq CpZ,eq T Cp,tr ( )
Cozeq - Cotr
Cooeq >> Cprp L2021 (3.70)

~ Lp,tr
CpZ,eq + Cp,tr

La capacité parasite totale notée Ccpor est définie par la relation (3.71). Elle ne doit pas
dépasser la valeur de la capacité notée C, max qui est déterminée par la valeur maximale de
courant de toucher admissible.

Ccp,tot = Cnc + Cp,eq Ccp,tot < Cp,max (3-71)

Au regard de la relation (3.71), plus la valeur de C, ¢4 est faible, plus la valeur de Cjc peut étre
élevée sans que C¢p 1ot dépasse la valeur limite Cp pax. L'intérét d'augmenter la valeur de Cpc est
de pouvoir diminuer la taille des éléments inductifs volumineux du filtre. Dans notre application, la
valeur élevée C, +; augmente la valeur de C, o4, ce qui participe a la diminution de la valeur de Cj.

Pour éviter laugmentation de la partie inductive du filtre, la topologie du premier étage du
chargeur doit étre dimensionnée dans cette optique. Une des méthodes pour limiter les courants de
mode commun est de choisir une topologie de CFP qui limite l'excitation HF des capacités parasites
Cp1,eq représentées sur la Figure 3.60. Le filtrage de mode commun associé n'aura donc pas
besoin d'étre réalisé sur une large plage fréquentielle vu que les courants générés sont limités en
fréquence. Par exemple, les topologies monophasées totem pole bridgeless et PSSB représentées
sur la Figure 1.15 utilisent ce principe.

3.8.1.2 Impact des parasites générés

Les impacts sur le filtrage de mode commun ne sont pas négligeables. Mais cette capacité
posséde également un impact sur le fonctionnement du convertisseur. Elle est l'origine de pertes
capacitives qui dépendent des tensions aux bornes du transformateur. Dans cette section, la re-
présentation définie sur la Figure 3.34 est utilisée pour simplifier les analyses.
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La topologie que nous avons sélectionnée dans la section 2.6 implique une synchronisation
parfaite de l'onduleur primaire et secondaire. Dans cette configuration, les tensions aux bornes
des capacités C, 1 et G, 2 correspondent a la différence des tensions primaire V; et secondaire
V5 qui sont représentées sur la Figure 3.61. Ces tensions sont quasiment égales car le rapport de
transformation est proche de 1. La différence de potentiel aux bornes des condensateurs est donc
trés faible. Dans cette configuration, ces deux capacités ne générent pas de courants parasites et
donc peu de pertes.

(a)
Ts/2
Ts
Vv,
V
—C'”I Ts/2 (b)
L T

FIGURE 3.61 — (a) Tension primaire et secondaire (b) Tension aux bornes de la capacité C, 1

En réalité, lors de la mise ON d'une diagonale de l'onduleur, les deux transistors qui passent
de 'état bloqué a passant peuvent ne pas commuter exactement au méme moment créant des pulses
courts des tensions Vi et V4g. Ces deux tensions et le convertisseur associé sont représentés sur
la Figure 3.62. Ces pulses sont responsables de courants de mode commun qu'il est important de
filtrer pour éviter des problémes de CEM.

T

Via+Vg
- N
T Ich
VZB
Ich ’ f Ich + Ich
13 lT4 7J77

V1B

Ficure 3.62 — Schéma du convertisseur et formes d'ondes subissant le défaut

3.8.2 Inductance de fuite

La valeur d’inductance de fuite du transformateur est extrémement faible. Comme nous l'avons
vu dans la section 2.6, cette valeur ne pose pas de probléme pour le fonctionnement du conver-
tisseur avec des commutations ZCS. Par contre, d'autres problémes impactant le convertisseur
peuvent survenir.

Si cette inductance de fuite est utilisée seule comme inductance résonnante L, le condensateur
résonnant Cs associé est d'environ 2,6uF pour une fréquence de résonance de 500kHz. Les ordres
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de grandeur de ces deux valeurs sont tres impactant. Le courant normalement sinusoidal lors d'un
fonctionnement a la fréquence de résonance risque d'étre amorti par les résistances parasites R4
(transformateur, transistors) si la condition (3.72) n'est pas respectée. Différentes représentations de
courants sinusoidaux amortis sont représentées sur la Figure 3.63. Le phénoméne d'amortissement
augmente la valeur efficace du courant, c'est-a-dire les pertes cuivre.

L
é >> Z Rpara (372)

V, Vi Vi
v, 1L\ | v, /\ [ v, /\ [
T 1! s B |1 | |1
Ts Ts Ts
Ts/ / t Ts/ t Ts/ t
'Vin 'Vin 'Vin
(@) S (b) V (9 V

Ficure 3.63 — (a) Courant sinusoidal (b) Courant amorti (c) Courant fortement amorti

La faible valeur d'inductance implique également une forte dispersion des valeurs entre dif-
férents transformateurs de méme dimensionnement. Par exemple au niveau du bobinage, si les
feuillards de cuivre sont un peu plus espacés entre deux versions, 'inductance de fuite peut varier.
De méme au niveau du cablage, si les feuillards aller et retour raccordés aux onduleurs ne sont
pas correctement plaqués l'un contre l'autre, l'inductance risque de différer de quelques nH. Dans
un transformateur en série avec une inductance résonnante de quelques pH, cette variabilité créée
peu de différence. Dans notre application, une dispersion de seulement 30nH est une part non
négligeable de l'inductance totale. Pour limiter ces effets, il est important d'augmenter la valeur
de l'inductance.

3.9 Ajout de deux inductances supplémentaires

Pour résoudre les problémes cités précédemment, deux inductances identiques sont ajoutées
au niveau du transformateur, une au primaire et une au secondaire. Un effort important a été fait
sur la compacité du transformateur. St les inductances supplémentaires sont volumineuses, Ueffort
réalisé sur la compacité n'aura pas porté ses fruits. Pour minimiser l'impact, celles-ci doivent étre
compactes et doivent s'adapter au bobinage feuillard. La solution proposée est une inductance
d'une spire qui s'adapte au bobinage feuillard.

Le choix du circuit magnétique de l'inductance supplémentaire se porte sur une ferrite en E.
L'intérét de cette géométrie est de pouvoir réaliser une inductance résonnante a l'aide d'un entrefer
sur la jambe centrale et de se servir de cette méme inductance pour filtrer des courants parasites
de mode commun. Ces deux fonctionnements sont illustrés sur la Figure 3.64.

Les dimensions du noyau de ferrite dépendent du feuillard de cuivre. La hauteur de la fenétre
de bobinage dépend de la hauteur de cuivre h¢,. La combinaison de deux noyaux de type E13/7/4
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est sélectionnée comme inductance supplémentaire. Ce noyau est représenté sur la Figure 3.65
ainsi qu'en Annexe C.5. Comme ce composant fonctionne dans les mémes conditions fréquentielles
que le transformateur, le matériau sélectionné est le 3F36 également (Annexe C.1).

conducteur

primaire alleT 1\ Inductance primaire alleT

>
I |

conducteur
primaire retou

. |

(a)I ‘—I#

conducteur

<
I

conducteur
primaire retou

> I

(bII ‘—I—

' Inductance

Ficure 3.64 — (a) Fonctionnement de l'inductance supplémentaire lors du filtrage de courants de
mode commun (b) Fonctionnement de l'inductance supplémentaire en tant qu'inductance résonnante
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Ficure 3.65 — Dimensions d’'un noyau de type E13/7/4

3.9.1 Inductance résonnante

Pour vérifier la valeur de 'inductance supplémentaire, une simulation sur le logiciel FEMM est
réalisée et comparée avec un calcul théorique. En simulation, les parameétres électriques de cette
inductance sont calculées a l'aide de deux simulation FEMM. Le schéma de simulation associé est
représenté sur la Figure 3.66. Le rapport de transformation est égal a 1.

La premiére simulation spécifie un courant créte i1 valant —i,. La deuxiéme simulation spécifie
un courant créte iy égal au courant créte secondaire ip. Les équations de flux associées sont
exprimées suivant (3.73) et (3.74).

\ a1 = (L1 — M) - i
187¢ simulation U (3.73)

¢2,simu1 = (L2 —M) - i2

& imu2 = 1 - Ly+M
28me gimulation Prsimaz = 1 - (L + M) (3.74)

2,simu2 = 12 * (LZ + M)

L'inductance Lsimy,sup représente l'inductance de fuite totale. Sur le méme principe que dans
la section 3.5.1.4. Cette valeur d’'inductance est définie par la relation (3.75) a l'aide du systéme
d’équation (3.73) car le rapport de transformation est unitaire.
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Ficure 3.66 — (a) Géométrie de l'inductance supplémentaire (b) Induction magnétique B au sein
de l'inductance supplémentaire pour un point de fonctionnement pys; 4

lemu,sup = L1 —-2-M+ LZ (375)

Pour vérifier cette valeur par calcul théorique, la valeur analytique est déterminée grace au
théoréme d’Ampére. Ce théoréme est défini par la relation (3.76). La section du matériau magnétique
Ae est la méme pour l'entrefer et le noyau, l'équation (3.76) devient (3.77).

. Bfer Buir .
H~l:E n-i MAfers + —— - €fer=n-i 3.76
H3F36 fers Ho fe ( )

¢ ¢ .
=B-A e | + ——— efer=nN-i 3.77
¢ e 336 - Ae fer,s 1o - Ae fer ( )

Cette expression peut, a nouveau, étre simplifiée car l'épaisseur de l'entrefer efq, est trés faible
devant la lonqueur de ferrite lrors et que la perméabilité relative du matériau 3F36 p3r36 est
élevée devant la perméabilité magnétique du vide pip. Ces deux longueurs sont représentées sur
la Figure 3.66 (a). L'expression (3.78) montre que le circuit magnétique est quasiment équivalent

iy

a son entrefer seul.

IJO'Ae €fer n-it (3 8)

L'expression du flux aussi définie suivant la relation (3.79) permet d'exprimer l'inductance sup-
plémentaire théorique Ly, sup par lexpression (3.80) avec n le nombre de spires éqgal a 1.

n-¢=Linsup-i (3.79)

I'l2 - Ho 'Ae
Lin,sup = e (3.80)
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La Table 3.7 montre les valeurs d'inductances résonnantes calculées. Cette inductance supplé-
mentaire est également mesurée pour vérifier sa valeur. Les mesures ont été réalisées sur le méme
principe que dans la section 3.7. Les différentes valeurs sont proches ce qui nous permet de valider
la simulation sur FEMM de cette inductance supplémentaire.

TaBLE 3.7 — Valeurs de l'inductance supplémentaire résonnante

Inductance Induction créte
nH mT
Simulation Lsimu,sup = 95 0,17
Analytique Ltn,sup = 89 0,15
Test Ltest,sup =101

3.9.2 Inductance de filtrage de mode commun

L'inductance supplémentaire est ajoutée pour augmenter la valeur de l'inductance résonnante.
Cette inductance peut étre utilisée pour améliorer le filtrage de mode commun. Le but, ici, n’est pas
d'optimiser le filtrage mais d'utiliser au mieux de son potentiel cette inductance. Pour calculer la
valeur d'inductance équivalente en mode commun, les simulations réalisées dans la section précé-
dente sont utilisées. Pour comparer la simulation avec la théorie, une deuxiéme méthode utilisant
l'inductance spécifique est utilisée.

L'inductance spécifique notée A; est définie par les constructeurs et s'exprime en nH/tr? suivant
la relation (3.81).

_ Ho - Hfer - Ae

lfer,s

Al (3.81)

La valeur A; renseignée par le constructeur pour la géométrie sélectionnée est définie dans
la Table C.10. Cette valeur est spécifiée pour une longueur de fer lf, s et une surface effective
Ae. Lors d’'un fonctionnement avec des courants de méme signe, ces grandeurs sont différentes. La
longueur de fer considérée correspond a la lonqueur notée lfer e représentée sur la Figure 3.67.
De méme, la surface de fer considérée notée A. nc correspond a la moitié de la surface de fer A..
La valeur d'inductance spécifique A;c dans le cas d'un filtrage de mode commun doit donc étre
déterminée a l'aide de ces grandeurs. Elle est définie suivant (3.82). En fonction de la géométrie
de Uinductance et du rapport de transformation unitaire, sa valeur est déterminée a 220nH dans
notre application.

__ Ho - Hfer - Ae,mc Ae

Al,mc = Ae,mc = ? (382)

[fer,mc

La deuxiéme simulation de la méthode des flux définie par la relation (3.74) est utilisée pour
déterminer l'inductance de mode commun. Dans cette simulation, les courants sont égaux comme
dans le cas de la circulation de courants de mode commun. Ce principe est représenté sur la
Figure 3.68. Les flux associés @1 simu2 €t @2.simu2 sont égaux et correspondent au flux noté ¢,
associé aux courants de mode commun. Cette éqgalité est définie par la relation (3.83). Ce flux
permet de déterminer l'inductance de mode commun L, simy par la relation (3.84) ou le courant
imc correspond a la somme des courants i1 et ip.
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Ficure 3.67 — (a) Géométrie de l'inductance supplémentaire (b) Induction magnétique B au sein
de l'inductance avec deux courants de méme signe

Ficure 3.68 — Modélisation du passage d'un courant de mode commun au sein de linductance
supplémentaire

n-oue=(L1+M)-i4 ih1=1i (3.83)

n- ¢mc = me,simu “imc ime = i1+ 02 (384)

Par éqalité entre le flux ¢p,c et le flux déterminé par simulation (3.74), l'inductance de mode
commun est déterminée par la relation (3.85). Elle est évaluée a 250nH. La valeur d'inductance
de mode commun définie par la méthode de l'inductance spécifique a été calculée a 220nH. Ces
deux valeurs sont trés proches, ce qui permet valider 'inductance de mode commun.

(L +M)

me,simu = 7 — (385)

3.10 Choix final

Le transformateur testé en Table 3.6 dissipe 19,1W de pertes fer et cuivre pour un volume total
de 27cm? et une puissance de fonctionnement de 7,3kW. La densité de puissance du transforma-
teur testé atteint 270kW/L avec un rendement de 99,7%. Ces résultats sont trés prometteurs.

Suite aux résultats de l'étude paramétrique et des premiéres mesures, un nouveau transforma-
teur est dimensionné. La Table 3.6 met en avant le déséquilibre entre les pertes fer et les pertes
cuivre. Les pertes cuivre sont trois fois plus importantes que les pertes fer. Le nombre de spires,
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directement lié aux pertes fer, a été choisi pour remplir au maximum la surface de bobinage. Dans
ce deuxieme dimensionnement, le nombre de spires est réduit pour diminuer les pertes cuivre. Les
pertes fer, quant a elles, deviennent plus importantes. Dans ce nouveau transformateur, l'induc-
tance supplémentaire dimensionnée précédemment est ajoutée au primaire et au secondaire sur
les longueurs de raccordement.

Le choix final du transformateur se porte sur un transformateur noté T rf3r14 dimensionné pour
un point de fonctionnement ps; 4 (Table 3.4) avec un nombre de spires primaires n1 = 13. Son
volume est de 27cm>. La valeur de la capacité parasite proportionnelle au nombre de spires est
également réduite dans ce nouveau dimensionnement car ce nombre est plus faible.

Ce nouveau transformateur est représenté sur la Figure 3.69. Pour valider ce nouveau dimen-
sionnement, une simulation FEMM du transformateur Trf3sr14 est utilisée a titre de comparaison
avec les valeurs mesurées. Ces différentes données sont renseignées dans la Table 3.8. Les mesures
sont réalisées sur le méme principe que celles détaillées dans l'’Annexe F. L'inductance de fuite
totale comprend l'inductance de fuite interne au transformateur, les inductances supplémentaires
et les inductances de raccordement. L'ensemble de ces inductances participe a l'inductance réson-

nante.

26

25

H'HH,IHHHH[HIIHIIIIIHI

Ficure 3.69 — Transformateur Trf3sF14 avec deux inductances supplémentaires

L'écart entre pertes cuivre et pertes fer a été réduit. Il reste cependant important malgré la
diminution du nombre de spires. Ce dimensionnement est, tout de méme, validé car les chignons
de cuivre sortant de la ferrite présentent des facilités de refroidissement. De plus, le systéeme de
refroidissement sélectionné permet de refroidir les spires de maniére quasi-uniforme facilitant ainsi
la dissipation de chaleur des conducteurs.

Le schéma électrique du transformateur est représenté sur la Figure 3.70. C'est cette modé-
lisation, dans la suite, qui est utilisée pour l'étude du convertisseur. Les valeurs associées a ce

schéma sont représentées dans la Table 3.9.
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TaBLE 3.8 — Dimensionnement du transformateur Trf3gr14 pour un point de fonctionnement pys A
avec un nombre de spires primaires n1 =13

Inductance Capacité Inductance de  Résistance Résistance  Pertes Pertes
de fuite nH  parasite nf fuite totale nH DC mQ cuivre mQ  fer W cuivre W
500kHz Go,ir Lf:, 500kHz Rpe 500kHz Prer tr Peutr
Simu 42 1,8 256 30 45 4,8 13,6
Test 37 15 270 32 43 137

' Ces pertes ont été déterminées a l'aide de la mesure de Rac et de l'équation R - i2;

LsZ Rtr,2 csZ

Cp,(rZ

Ficure 3.70 — Modélisation électrique de la partie centrale du convertisseur incluant le transfor-
mateur Trf3er14

TaBLE 3.9 — Valeurs des éléments électriques du transformateur Trf3grq14 pour le point de fonc-
tionnement pyst A

Inductance Inductance Inductance Capacités Résistance Résistance Capacités parasites
Ley nH Lo nH L, mH Cs et Co uF R 1 mQ R 2 mQ Co,tr1 et Cp 2 NF

135 124 0,6 0,82 215 18,3 0,75
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Dans le chapitre 2, la topologie du convertisseur a été sélectionnée. Dans le chapitre 3, le
transformateur associé a été dimensionné. Dans ce chapitre, les onduleurs primaire et secondaire
sont congus toujours dans un souci de haute densité de puissance. Les différents choix de conception
sont abordés ainsi que l'influence des éléments parasites. Ensuite le détail de la conception et des
composants utilisés est étudié. Dans un troisiéme temps, un étude analytique du rendement est
réalisée. Ensuite, le prototype final est présenté et testé. Le rendement expérimental est mesuré
puis comparé au rendement analytique. En dernier point, différentes améliorations sont discutées.
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4.1 Conception des onduleurs du DC-DC

La conception d'un onduleur a haute densité de puissance est complexe et peut étre réalisée de
différentes maniéres. La complexité réside a la fois dans la minimisation du volume du systéme mais
également dans l'augmentation de la fréquence qui aggrave les pertes et les effets des éléments
parasites. Cest la raison pour laquelle nous avons particulierement étudié trois points critiques
lors du design qui sont les transistors GaN utilisés, la technologie des cartes électroniques et leur
conception et en dernier point le choix des condensateurs résonnants.

Les transistors GaN sont étudiées car les fréquences élevées augmentent leurs pertes, le but
est donc de les minimiser. Les cartes électroniques représentent un point critique car la technologie
utilisée et le positionnement des composants est directement lié aux éléments parasites. L'influence
de ces éléments est amplifié avec l'augmentation de la fréquence. De plus, la technologie de la
carte définit le type de refroidissement associé. Le but est de pouvoir réduire le volume des cartes
sans augmenter le systéme de refroidissement. Enfin, les condensateurs résonnants sont étudiés car
la valeur de capacité nécessaire est élevée. Le volume associé est donc potentiellement important.
Le but de l'étude est d’analyser l'impact de ces condensateurs en termes de volume et de pertes
sur le convertisseur.

4.1.1 Choix du transistor GaN

Pour déterminer le composant GaN le plus adapté a lapplication, le calcul des pertes par
conduction et par commutation est réalisé sur différents transistors. Dans cette étude, les transis-
tors considérés sont ceux du constructeur GaN system. Il s'agit des composants GS66508B [16]
et GS66516B [96]. Les tenues en tension de 650V proposées par le constructeur correspondent
aux contraintes en tension de notre convertisseur. Comparés aux autres composants des Tables
1.1 et 1.2, ces composants possédent de bonnes performances statiques et dynamiques. De plus,
ces transistors sont disponibles via les distributeurs d'électronique classiques facilitant l'appro-
visionnement pour le prototypage. Les pertes du composant GS66508B sont évaluées dans deux
configurations avec et sans mise en paralléle.

4.1.1.1  Pertes par conduction

Les pertes par conduction se déterminent en fonction du courant qui traverse le composant
pendant la phase de conduction. Les formes d'ondes associées sont représentées sur la Figure 4.1.
Sur une période, le courant traversant un transistor primaire correspond au courant résonnant /4.

Le rapport cyclique des transistors est fixe et vaut 50%. Les pertes par conduction pour un
transistor primaire P,, 1G64n sont définies suivant la relation (4.1). Les pertes pour un transistor
d’un onduleur secondaire sont équivalentes au rapport de transformation prés. La résistance a l'état
passant Rps,, 100°c dépend de la température. Elle est fixée pour une température de 100°C, car la
température de fonctionnement du composant a puissance maximale est estimée a cette valeur. Le
choix de cette température est discuté plus loin. La valeur de résistance R, 100°¢ €St renseignée
dans la datasheet (Figure G.0).

'Don,1GuN =0,5- RDSon,1OO°C ’ I12eff (4'1)
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FiGure 4.1 — Forme d'ondes d’un transistor primaire

4.1.1.2 Pertes par commutation

D’apreés la section 2.6, les commutations mises en jeu dans notre convertisseur a résonance
série sont des commutations ZCS. Cette commutation implique des pertes dans les transistors
provoquées lors du changement d'état des transistors par la capacité parasite Cyss. Cette capacité
est une combinaison des capacités parasites Cys et Cys représentées sur la Figure 1.8. Elle n'est
pas linéaire et dépend de la tension a ses bornes, sa valeur n'est donc pas utilisable directement
pour déterminer les pertes.

Les constructeurs de composants définissent dans la datasheet deux autres valeurs de cette
capacité pour tenir compte de cette non-linéarité : Cy(er) et Cy(¢r). Ces deux valeurs sont renseignées
dans la Table G.1 pour le composant GS66508B. Cyer) correspond a la valeur de la capacité linéaire
qui donnerait une énergie stockée identique a celle du composant GaN polarisé sous 400V. De
la méme manieére, Cy(tr) est la capacité équivalente du point de vue temporel. Ces valeurs Cyer) et
Co(tr) dépendent de la tension aux bornes du transistor. La valeur de Cy(e;) est renseignée dans
la datasheet pour une tension de 400V. La tension d'entrée du convertisseur est de 450V et la
tension de sortie est du méme ordre. D'aprés la Figure 4.2 qui est aussi renseignée en Annexe G.1,
la capacité C,ss évolue peu entre les tensions 400V et 450V. La capacité utilisée pour le calcul
des pertes peut donc correspond a celle renseignée dans la datasheet. Elle est notée Cy(er),400v-

Lors d'une commutation, les tensions aux bornes des transistors d'un bras varient simultanément
et trés rapidement. Les capacités se chargent et se déchargent brusquement. Les formes d'ondes
de cette commutation et le circuit associé sont représentés sur les Figures 4.3 et 4.4.

Dans ce calcul de pertes, nous cherchons a spécifier 'énergie dissipée lors de la commutation,
c'est la raison pour laquelle nous utilisons la capacité C,;) linéaire équivalente de Coyss. Pour
simplifier l'étude, les capacités Cy1 et Cyy représentés sur la Figure 4.3 sont définies linéaires et
correspondent a la valeur Cyep).

D’aprés les formes d'ondes représentées sur la Figure 4.4, les pertes par commutation des
transistors T1 et T, notées Pom 11 €t Peom, 72 sont induites a l'amorcage. Sur cette Figure, trois
phases de fonctionnement sont représentées. Lors de la phase 1, Ty est passant et T, est bloqué.
Dans la phase 2, le transistor 77 se bloque. Le courant commuté lors de son blocage est négligeable.
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Ficure 4.3 — Phases de commutation d'un bras d'onduleur
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FiGure 4.4 — Tension et courant des transistors complémentaires d'un bras d'onduleur lors de la
commutation avec les pertes associées
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Les tensions aux bornes des transistors sont inchangées. Dans la phase 3, le transistor T, s'amorce.
Les capacités Cy1 et Cyy se chargent et se déchargent brusquement. Les courants associés a cette
charge et décharge circulent dans le transistor T,. Les pertes a l'amorcage du transistor 7, sont
donc dues a la somme des énergies dissipées par ces deux capacités. L'expression de ces pertes
pour le transistor T, est définie par la relation (4.2).

1
Peom,72 = 5+ (Cnn + Cia) - V2 - fr (4.2)

Tous les transistors commutent de la méme fagon, leurs pertes sont donc identiques. Ces pertes
sont notées Pcom1G6gN pour un transistor et déterminées par la relation (4.3).

Peom1GaN = Co(er400v - Vo - fr (4.3)

4.1.1.3 Comparaison

Les pertes par conduction et commutation a la fréquence de 500kHz des composants sélec-
tionnés sont représentées dans la Table 4.1. La stratégie de commutation ZCS adoptée implique
des pertes par commutation dues a la capacité Cy(er) 400v- Cest la raison pour laquelle les valeurs
de pertes par commutation sont importantes pour tous les composants dans la Table 4.1. D’aprés
cette Table, les pertes totales Pyt 16an SONt équivalentes pour les trois composants testés. Le
choix du composant doit donc se faire en fonction du type de pertes (commutation ou conduction)
que l'on veut minimiser.

TaBLE 4.1 — Comparaison des pertes par conduction et des pertes par commutation de deux tran-
sistors GaN pour une fréquence de 500kHz et une puissance Pcjqrge de 7,3 et 3,6kW

Rpsonioo®c  Cotenaoov  Ponican en W Peomican en W Pror1Gan €n W

mQ pF 3,6kW 7,3kW  3,6kW 7,3kW  3,6kW 7,3kW
GS66508B x2 48 176 2 7.7 17,8 17,8 19,8 25,5
GS66508B x1 95 88 3,8 15,4 9 9 12,8 24,4
GS66516B x1 42 177 1,7 6,8 17,9 17,9 19,6 24,7

Le convertisseur fonctionne avec une puissance de charge variable, c'est-a-dire un courant de
charge variable puisque la tension est fixe au sein du convertisseur. Les pertes par commutation
sont constantes en fonction de la puissance car elles dépendent uniquement de la tension. Pour
maximiser le rendement sur toute la plage de puissance notamment pour de faibles valeurs de
puissances, il est important de minimiser ces pertes par rapport aux pertes par conduction. Le
choix se porte donc sur le composant GS66508B car ses pertes par commutation sont les plus
faibles. L'évaluation des pertes pour une puissance de 7,3kW et 3,6kW est également renseignée
dans la Table 4.1. Ce calcul permet de vérifier que le composant GS66508B minimise les pertes
totales lors d'un fonctionnement a puissance réduite.
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4.1.2 Technologie de la carte de puissance
4.1.2.1 Technologies existantes

Pour réaliser des cartes électroniques, différentes technologies existent. Les trois principales
sont la technologie PCB, la technologie SMI et la technologie DBC. Ces trois technologies sont
représentées sur la Figure 4.5. La technologie PCB (Figure 4.5 (a)) permet de réaliser l'inter-
connexion entre les différents composants sur un circuit imprimé a l'aide de différentes couches.
Dans cette technologie, le nombre de couches différentes peut aller jusqu’a 24 permettant la mise
en place de circuits complexes. Par contre, elle ne permet pas un refroidissement efficace sur une
large surface plane. Les éléments chauffants (transistors, éléments passifs) doivent étre plaqués
contre une surface permettant le refroidissement représentée sur la Figure 4.5 (a).

Ficure 4.5 — (a) Circuit PCB (b) Circuit SMI (c) Circuit DBC

Les technologies SMI (Substrat métallisé isolé) (Figure 4.5 (b)) et DBC (Direct bonded copper)
(Figure 4.5 (c)), quant a elles, permettent de refroidir le cuivre et les composants directement sur
la surface inférieure de la carte. Ces deux technologies n'ont, cependant, pas la méme capacité de
refroidissement. Leur différence réside dans la composition de la couche isolante réalisant l'inter-
face entre les pistes de cuivre et le systeme de refroidissement.

Dans le cas du SMI, l'isolation est réalisée par un diélectrique de faible épaisseur avec une
conductivité thermique variant entre 2 et 4 W/m - K. Ce diélectrique est représenté sur la Figure
4.6 (a). L'élévation de température des composants est trés dépendante de cette épaisseur de di-
électrique. Plus elle est faible, mieux les composants sont refroidis. Par contre, ce diélectrique
géneére une capacité parasite dépendante de cette épaisseur. Le choix d'un SMI dépend donc d'un
compromis entre capacité parasite et élévation de température.

Dans le cas du DBC, l'isolant composé d'un matériau céramique est situé entre deux feuilles de
cuivre. Cet isolant est représenté sur la Figure 4.6 (b). Cette technologie est fortement utilisée pour
les modules de forte puissance (Figure 4.5 (c)), car elle permet une faible élévation de température
des composants. La conductivité thermique est dépendante du matériau céramique. Avec le matériau
Alumine (Al 03), couramment utilisé, elle est de Uordre de 30 - 60 W/m - K. Cette technologie
permet un meilleur refroidissement que le SMI, mais elle est plus colteuse.

Les avantages et les inconvénients de chacune des technologies sont renseignés dans la Table
4.2. Chaque technologie de carte peut étre réalisée avec différents matériaux de cette table. C'est
la raison pour laquelle les paramétres sont évalués suivant leur impact positif "+" ou négatif
non avec des valeurs précises. Le but est de déterminer une tendance pour chaque technologie.

et
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(@)

Céramique
Couche de Dielectrique

Surface Aluminium Base de refroidissement

FiGURE 4.6 — (a) Technologie SMI (b) Technologie DBC

TaBLE 4.2 — Comparaison des technologies de carte PCB, SMI et DBC

PCB SMI DBC
Colit ++ - -
Refroidissement A -- + 44+
Capacité parasite ¢, + - - -
Aler - - ++ ++
Inductance parasite - + - -
Nombre de couches jusqu'a 24 1 couche (une face) 1 couche (une face)

Dans cette table, l'impact de l'inductance parasite est évalué en fonction de l'épaisseur de
dielectrique. Plus l'épaisseur est faible, plus l'inductance est également faible. L'épaisseur notée
eqi dans l'exemple du SMI (Figure 4.7 (a)) est potentiellement plus faible que dans les autres
technologies car la fabrication le permet.

D’apreés la Table 4.2, la technologie la plus intéressante est le SMI. Cette technologie présente
une bonne conductivité thermique équivalente, contrairement au PCB et elle est moins coliteuse
que le DBC. Elle minimise également les inductances parasites du routage. Par contre, elle induit
des capacités parasites qu'il est nécessaire de mattriser (Figure 4.7 (b)) tout comme la technologie
DBC.

(a) (b)  Saca
Cuivre
Dielectrique

€4;

Surface Aluminium Surface Aluminium

Ficure 4.7 — (a) Boucle responsable d'une inductance parasite (b) Capacité parasite du SMI

4.1.2.2 Spécification de la carte SMI

La capacité parasite du SMI dissipe une énergie notée E¢ sy lorsqu’elle est excitée par une
tension variant alternativement de 0 et V a une fréquence f. Cette énergie se dissipe dans les
transistors augmentant leur pertes par commutation. Cette énergie est exprimée suivant la relation
(4.4). Pour réduire les pertes dues au SMI, il faut minimiser cette capacité qui dépend de la
permittivité relative €,s5p du matériau diélectrique, de la surface de cuivre Sac,c, soumise a une
variation de potentiel et de 'épaisseur du diélectrique ey; représentée sur la Figure 4.7 (b). Sa
valeur est déterminée par la relation (4.5).
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1
Ecsmi = 5 Csmy - V2 (4.4)

€0 - €rSMI - SAC,cu
€di

Cspmi = (4.5)

Le type de SMI doit étre choisi afin de minimiser cette capacité. La surface de cuivre Sac ¢y
ne dépend pas du SMI mais du routage. Cette valeur n'influence donc pas le choix du SMI. La
permittivité €,spy/ est intrinséque au matériau du diélectrique. Le choix du SMI doit donc se faire
avec une faible permittivité au niveau de ce matériau. Pour cette raison, nous avons fait le choix du
SMI VT-4B5 de Ventec [97] car la permittivité relative £,5p est de 4,8. Ce SMI posséde également
une forte conductivité thermique notée Aspy de 4,2W/m - K. Les données relatives de cette carte
sont renseignées en Annexe G.2. Avec ce SMI, Ventec propose quatre épaisseurs différentes de
diélectrique eg;. Pour réduire les pertes capacitives, le SMI avec 'épaisseur la plus importante
présente le meilleur choix. Par contre, la résistance thermique résultante est plus élevée.

Un modeéle thermique simplifié du transistor et de son systéme de refroidissement est réalisé
en Annexe E.2 pour sélectionner l'épaisseur la plus intéressante vis a vis de notre application. Son
but est de déterminer 'élévation de température ATgyn entre la jonction d'un transistor GaN et
son systéme de refroidissement pour différentes épaisseurs ey;. Les résultats de la variation de
température ATgqn et U'influence sur la capacité parasite Csyy sont renseignés dans la Table 4.3
pour les quatre épaisseurs du SMI VT-4B5.

TABLE 4.3 — Etude des capacités parasites Cspy et des élévations de température ATggn entre
le transistor et son systéeme de refroidissement pour différentes épaisseurs d'un SMI VT-4B5 avec
ASMI = 4,2W/m K

Epaisseur edi pm 50 75 100 150
Rtn smidi (pm) 0,43 0,64 0,86 1,28
ATgan (°C) 61 63 67 77
Ty C C C
Capacité Csmy 157%4/ Lt %
Pertes dues aux capacités (W) 55 37 2,8 1,8

Pour un cas critique, la température d'eau est fixée a 60°C. Le composant GaN utilisé possede
une température maximale de fonctionnement définie dans la Table G.1. Cette température est de
150°C. Le choix de l'épaisseur ne doit pas mener au dépassement de cette température. L'épaisseur
de 150pm implique une température de composant proche de cette valeur maximale lors d'un cas
critique. Cette épaisseur n'est donc pas retenue.

Le ATggn entre les trois autres épaisseurs est équivalent. La différence entre les ATgan
des épaisseurs 75um et 100um est de 6°C. Cela s'explique par la diminution de la capacité
parasite lorsque l'épaisseur augmente ce qui induit moins de pertes dans les transistors. L'épaisseur
sélectionnée est donc l'épaisseur de 100um car les pertes dans les transistors sont réduites et le
ATgan n'est pas critique pour le transistor.



4.1. Conception des onduleurs du DC-DC 121

4.1.3 Condensateurs résonnants

La structure résonnante choisie pour le convertisseur nécessite l'ajout de condensateurs ré-
sonnants en série avec les inductances. Ces condensateurs sont situés sur la carte de puissance.
Ils participent a l'augmentation de la surface alternative Sac,c, sur le SMI et cette surface influe
sur la valeur de la capacité parasite suivant la relation 4.5. De plus, la tension aux bornes de ces
condensateurs varie alternativement ce qui peut engendrer des pertes. Le choix des condensateurs
doit donc étre étudié précisément pour améliorer le fonctionnement global du convertisseur.

4.1.3.1 Pertes dans les capacités

Un condensateur n'est pas parfait, il posséde des éléments parasites. Une modélisation simpli-
fiée de ces éléments est représentée sur la Figure 4.8. L'impédance Z. associée est exprimée suivant
la relation (4.6). La résistance d'isolation notée R, est considérée trés grande, c'est la raison pour
laquelle elle n'est pas considérée dans l'impédance Z.. Xc représente la réactance capacitive du
condensateur et X; la réactance inductive. La fréquence de fonctionnement d'un condensateur est
donc limitée a une certaine valeur au-dela de laquelle le condensateur se comportera comme une
inductance.

R

P

R L C

FiGURe 4.8 — Schéma équivalent simplifié d'un condensateur

S

1

Ze=\R2+(Xc—X1)? Xe=-——r
VR +(Xe = X) €= 2 itfgec C

X =2 mfgec- L (4.6)

Le facteur de dissipation DF définit les pertes lorsqu’une tension AC est appliquée au conden-
sateur. Ce facteur correspondant a la relation (4.7) dépend du ratio entre la résistance équivalente
du condensateur (ESR) et la réactance du condensateur Xc. L'ESR correspond a la résistance R
sur la Figure 4.8.

ESR
DF = X (4.7)
Peond = ESR - 1% (4.8)

La facteur de dissipation DF représenté sur la Figure 4.9 est aussi appelé tangente 9. Ce
facteur varie en fonction de la tension DC ou AC appliquée aux bornes du condensateur, de la
fréquence de fonctionnement et de la température. Il est déterminé dans les notes d'application des
constructeurs évaluées pour différents matériaux. [98]. Il permet de calculer la résistance ESR du
condensateur et ainsi de calculer les pertes Pg,,q associées. Elles sont définies suivant la relation
(4.8).
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Ficure 4.9 — Facteur de dissipation DF en fonction de l'impédance Z,, de la réactance capacitive
Xc et de 'ESR

4.1.3.2 Choix d’'un condensateur

D’aprés le dimensionnement du transformateur représenté dans la Table 3.9, la valeur totale
des condensateurs résonnants primaires nécessaires pour une fréquence de résonance de 500k Hz
est de 0,82uF. Pour minimiser les contraintes et le DF aux bornes de ces condensateurs, des as-
sociations série paralléle sont envisageables. L'association série permet de réduire la tension créte
Uc\s aux bornes des condensateurs utilisés. Cette configuration est intéressante car cette tension
est a l'origine de pertes au sein du composant. Par contre, la mise en série de deux condensateurs
divise par deux la valeur totale de la capacité.

L'association paralléle, quant a elle, minimise le courant traversant le condensateur. Ce courant
est également responsable de pertes selon l'expression (4.8). La mise en paralléle permet d'aug-
menter la valeur totale de la capacité. Si la mise en paralléle est trés intéressante, il y a toutefois
un nombre maximal de condensateurs. En effet, plus il y a de composants en paralléle, plus la
surface occupée par les condensateurs résonnants sur la carte de puissance SMI est importante.
Cela revient a une augmentation de la surface Sac,c, qui intervient dans le calcul de la capacité
parasite SMI (4.5) soit une augmentation des pertes dans le transistor.

Dans cette optique, le choix des condensateurs doit se porter sur des composants avec un
package compact. Une solution pour réduire la surface des condensateurs sur le SMI est l'empilage
des condensateurs en colonne. Cette technique augmente la hauteur de la carte limitant ainsi la
superposition possible d'une carte de commande sur la carte de puissance.

Dans le cas ol les bras d’'onduleur ne sont pas parfaitement en phase a cause de la variabi-
lité des circuits de commande, la capacité résonnante admet la tension d'entrée Vi, a ses bornes
soit 450V. Le condensateur résonnant doit donc étre dimensionné en fonction de cette contrainte
sachant qu'il peut supporter jusqu'a 2,5 fois sa tension nominale lors d'un régime transitoire.

Au vu de ces différents aspects, le choix final se porte sur une association de deux lots de
condensateurs en série. Chaque lot représenté sur la Figure 4.10 comporte cinq condensateurs en
paralléle de 0,33uF. Cette disposition permet également d'assurer la symétrie entre chaque bras
d’onduleur. Chaque condensateur Ccgi206 référencé CGASK2X7R2A334K130AA est concu avec un
package 1206 et une tenue en tension de 100V. La datasheet de ce composant est présentée en
Annexe G.3.

Il existe différents types de matériaux céramiques pour réaliser des condensateurs. Ces maté-
riaux sont spécifiés par classe et possédent des performances électriques et thermiques différentes.
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Dans ces dimensions et ces valeurs, le seul matériau disponible est le matériau de classe Il X7R.
Les condensateurs concus a partir de ce matériau sont plus compacts que ceux réalisés avec le

matériau de classe | COG a paramétres égaux (capacité, tenue en tension).
H

1
h C52,2

Cp,trZ

Ficure 4.10 — Représentation du transformateur et du cicuit résonnant avec les lots de condensa-
teurs primaires et secondaires

Le matériau X7R posséde une bonne efficacité volumique. Par contre, il présente une instabilité
sur la variation de la valeur de capacité AC et sur le facteur de dissipation DF en fonction de la
tension appliquée (AC ou DC). Le facteur AC représente l'évolution en % de la valeur de capacité
d'un condensateur. Si ces deux facteurs varient lorsqu'une tension alternative est appliquée aux
bornes du condensateur, ce matériau n'est pas un bon candidat pour des applications résonnantes.
A Uinverse, ces deux facteurs sont stables en fonction de la tension pour le matériau diélectrique
COG de classe I. Ce matériau n'a, tout de méme, pas été sélectionné car aucun composant n'était
disponible dans les valeurs de capacité et les dimensions recherchées. Pour s’assurer de la viabilité
des condensateurs avec le matériau X7R, un calcul de pertes est réalisé.

4.1.3.3 Validation du matériau X7R

Dans cette section, le but est de déterminer le comportement du condensateur en fonction de
la tension alternative AC a ses bornes. Le comportement des matériaux des différentes classes est
fourni généralement par les notes applicatives des constructeurs. La note sélectionnée ici vient
du constructeur CDE [98] et donne Uévolution de la variation de la capacité AC et du facteur de
dissipation DF en fonction de la tension, de la fréquence et de la température. Les composants
Ccci206 sélectionnés sont fabriqués par le constructeur TDK. La note applicative utilisée ne cor-
respond pas au méme constructeur mais il s'agit du méme matériau céramique.

A puissance maximale (7,3kW), le courant primaire créte /1,4y implique une tension créte (/J\qs
d’environ 10V aux bornes de la capacité résonnante primaire totale Csq, c'est-a-dire 5V aux bornes
de chaque lot de condensateurs (Figure 4.10). La tension Ucys est exprimée par la relation (4.9).

[—51

ron (4.9)

Ucts = hmax -

La note applicative utilisée donne la variation du DF en % en fonction de la tension AC ou DC
aux bornes du condensateur. Cette variation est représentée sur la Figure 4.11. Pour une valeur
de tension 5V, le DF est de 3,5%.
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Typical Effect of 1000 Hz AC and DC Voltage Level
on Capacitance and Dissipation Factor - X7R
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Ficure 4.11 — Effet typique du niveau de tension AC et DC a 1kHz aux bornes d'un condensateur
X7R

Ce DF est défini pour une fréquence de 1kHz et la fréquence de fonctionnement est de 500k Hz.
La note applicative de CDE fournit également une courbe définissant l'impact de la fréquence sur
le matériau X7R. Cette courbe est représentée sur la Figure 4.12. Le facteur de dissipation noté
DFigH, pour une fréquence d'1kHz est d’environ 1%. A 500kHz, il est de 4,5%. L'écart entre ces
deux valeurs est de 3,5%. De maniére approximative, nous ajoutons cet écart a la valeur DF relevée
précédemment. Le DF total noté DF;y; prenant en compte l'influence de la fréquence pour une
variation de tension de 5V est de 7%.

%AE;5 Capacitance & DF vs. Frequency - X7R & Z5U %DDF
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FiGURE 4.12 — Variation de la capacité (%) et facteur de dissipation en fonction de la fréquence
pour le matériau X7R

Le facteur de dissipation a été déterminé en fonction de la fréquence et de la tension mais
il na pas été évalué en fonction de la température. Le courant efficace qui circule dans chaque
condensateur Ccg1206 correspond au courant efficace primaire divisé par 5, car chaque lot de
condensateurs est constitué de cinq composants en paralléle. A puissance maximale, le courant
traversant un condensateur est de 3,5Aeff.

Sur la Figure 4.13, l'élévation de température d'un composant situé sur un PCB en fonction du
courant efficace est représentée. Le courant efficace associé a la puissance maximale implique une
élévation de température dépassant les données de cette Figure 4.13. Le condensateur est donc
dans un fonctionnement de haute température.
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CGA5K2X7R2A334K130AA
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FIGURE 4.13 — Elévation de température en fonction du courant efficace traversant le condensateur

Les points de fonctionnement a haute température ne sont pas critiques car les pertes baissent
lorsque la température augmente d'aprés la Figure 4.14. De plus, le SMI permet un meilleure
dissipation des pertes qu'avec un PCB. L'influence de la température n'est pas prise en compte
dans le calcul du DF, car la température exacte du condensateur est difficilement prédictible.
L'évaluation de 'ESR méne donc a un surdimensionnement.
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FiGuRE 4.14 — Variation de la capacité (%) et facteur de dissipation en fonction de la température

D’aprés lexpression (4.7), le facteur de dissipation permet de déterminer 'ESR au sein de
chaque condensateur. 'ESR équivalente notée ESR,, correspond a 'ESR de l'ensemble de la
capacité résonnante primaire Cs1. Elle est définie suivant la relation (4.10) car le circuit résonnant

comprend deux lots de condensateurs comprenant chacun cinq condensateurs en parallele (Figure
4.10).

ESR,q = 2? (4.10)

Cette valeur de résistance est estimée a 30mQ pour un fonctionnement a puissance maximale.
Les pertes associées définies suivant la relation (4.8) sont d'environ 8W. Ces valeurs sont plus
faibles que les valeurs de pertes générées par les transistors définies dans la Table 4.1. De plus,
les condensateurs sont situés sur un circuit de puissance de type SMI. L'échauffement des compo-
sants n'est donc pas critique contrairement a une technologie PCB, malgré ces valeurs de pertes.
Ces composants concus a base du matériau X7R sont validés car les valeurs de pertes n'impliquent
pas un fonctionnement critique. Cette utilisation est possible car la puissance résonante échangée
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par ces condensateurs reste faible, et leur point de fonctionnement est loin de la tension maximale
ce qui permet de limiter les pertes diélectriques.

Sur le méme principe de calcul, 'ESR,, est évaluée pour différentes valeurs de puissance. Ces
résultats sont renseignés dans la Table 4.4

TaBLE 4.4 — ESR(/1) en fonction du courant résonnant primaire /1

Courant efficace Tension créte aux bornes la DF;o¢ ESReq
hetr (A) capacité résonnante C51 V % mQ
35 2,0 4 15
7.0 4 4,8 185
10,5 6 6 235
13,9 8 6,8 26,2
17,4 10 7 30

4.1.4 Conception des cartes électroniques

Pour optimiser la densité de puissance du convertisseur, la taille des cartes électroniques doit
&tre minimisée. Cest pourquoi l'onduleur est divisé en trois cartes électroniques superposées :
la carte de puissance sur technologie SMI, la carte de commande et la carte de contrdle sur
technologie PCB. La disposition de ces trois cartes est définie sur la Figure 4.15.

Carte de contréle

Feuillards
de cuivre

Connecteur carte a carte

Carte de commande L Carte de puissance SMI

Ficure 4.15 — (a) Superposition des trois cartes : vue de coté (b) Superposition des deux cartes
puissance et commande : vue du dessus

Les conducteurs de cuivre qui permettent le raccordement du transformateur a l'onduleur tra-
versent la carte de commande pour pouvoir se raccorder a la carte de puissance comme cela est
présenté sur la Figure 4.15 (a). Comme le convertisseur est symétrique, les cartes des onduleurs
primaires et secondaires sont identiques. Les trois cartes ont été schématisées et routées a l'aide
du logiciel DesignSpark. Ces détails sont présentés en Annexe H.

Dans cette section, les choix de conception des cartes pour un fonctionnement a une fréquence
de 500kHz et une puissance de 7,3kW sont analysés et détaillés.
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La carte de controle est uniquement détaillée en Annexe H.3. Sur le prototype réalisé, il n'y
a pas de réqulation. Le signal de commande provient d'un générateur de basse fréquence (GBF).
Le role de la carte de controle est d’adapter le signal de commande du GBF en deux signaux
inverses S1 et S) et de mettre en place un temps mort entre ces deux signaux. Les signaux Sq et
S, correspondent aux commandes des deux transistors d'un méme bras d'onduleur.

4.1.4.1 Carte de puissance

La carte de puissance contient, en particulier, les transistors GaN et les condensateurs réson-
nants. Son routage est représenté sur la Figure 4.16. Lors de sa conception, trois points critiques
ont nécessité une attention particuliére : les condensateurs de découplage Cye(, la surface AC du
cuivre Sac,cy et le fait que le SMI se compose d'une seule couche. Le schéma, le routage ainsi
que la BOM (Bill of Material : Liste des composants utilisés) sont détaillés en Annexe H.1.

T3

c28
T2 c21

€29

S2

Do
- = conns

CONN&

C - D

FiGure 4.16 — Routage de la carte de puissance

Condensateurs de découplage Le but d'un condensateur de découplage est de minimiser l'in-
ductance parasite d'un bras d'onduleur. La surface S; gec représentée sur les Figures 4.16 et 4.17
(a) intervient dans la valeur de l'inductance parasite L,. Cette inductance est représentée électri-
quement par la Figure 4.17 (b).

Lorsque l'un des transistors d'un bras change d'état, l'inductance parasite cause des surtensions
aux bornes de ce transistor. Ces surtensions peuvent étre représentées par la Figure 4.17 (c). Ces
surtensions notées V; , dépendent de la valeur de l'inductance parasite L, suivant la relation
(4.11).

Vip =1L (4.11)

P'E

Avec les transistors GaN, les At lors de la commutation sont trés faibles, car ces transistors
commutent trés rapidement. L'établissement de la tension Vs aux bornes du transistor se fait trés
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rapidement dii a la faible charge Qys. Ce point est détaillé dans le chapitre 1 sur la Figure 1.8
et dans la Table 1.2. Dans un cas général, pour optimiser la cellule de commutation, il est donc
important de minimiser cette inductance afin d'éviter que les surtensions dépassent la tension
maximale du transistor.

(a) (b) _nm.( (<)

Ficure 4.17 — (a) Modélisation de la surface S; gec au niveau d'un bras d'onduleur (b) Représen-
tation électrique de l'inductance parasite induite par la surface S; gec (c) Surtension causée par
l'inductance parasite

Dans notre application, le convertisseur fonctionne avec des commutations ZCS. Le transistor
s'amorce ou se bloque avec un courant quasiment nul. La surtension générée par l'inductance L,
qui dépend du courant (4.11), est donc fortement minimisée dans ce comportement ZCS. De plus, la
technologie SMI limite les inductances parasites grace a un plan de masse trés proche des pistes
de cuivre. Toutefois lors du routage, les condensateurs de découplage sont placés au plus proche
des transistors (Figure 4.16) afin d’'optimiser la cellule de commutation. Le but est de pouvoir tester
différents fonctionnements avec l'onduleur congu.

Les condensateurs de découplage supportent la tension d'entrée, ils doivent avoir une tenue en
tension supérieure & 450V. Le condensateur sélectionné est le condensateur Kemet C1210V154K
CRACTU de 0,15pF [99].

Surface AC Lors du routage, un effort important a été fait pour minimiser les deux surfaces de
cuivre Scyact et Scuac2 qui sont représentées sur la Figure 4.16. Ce sont ces deux surfaces qui
entrent dans le calcul de la capacité parasite Cspy. Comme ces deux valeurs sont critiques, une
étude précise a été réalisée dans la section 4.1.3 pour déterminer les condensateurs minimisant
cette surface. Lors du routage, les transistors ont été placés au plus proche de ces condensateurs
pour minimiser ces surfaces. De plus, les pistes de cuivre ont été routées de sorte a ce que les
deux surfaces soient identiques. Le but est d’avoir la méme capacité sur chaque bras pour assurer
leur symétrie.

Une face unique Le routage sur le SMI est réalisé sur une seule face car l'autre face est utilisée
pour le refroidissement. L'interconnexion est plus complexe que dans un systéme qui dispose de
différentes couches comme le PCB. Cela interdit les via entre les différentes pistes qui permettent
de faciliter le routage. Pour faire face a cette problématique, un strap de cuivre a été ajouté pour
relier deux pistes entre-elles. Ce strap est représenté sur la Figure 4.16.
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4.1.4.2 Carte de commande

La carte de commande contient le driver ainsi que les alimentations isolées des quatre transis-
tors. Pour simplifier la conception, le design de la carte de commande se base sur le circuit élaboré
par GaN system pour sa carte d'évaluation GS66508B-EVBDB [100] et sur la note applicative
[13]. Cette note rédigée par GaN system détaille le principe de commutation des composants GaN.
Le schéma, le routage et la BOM de cette carte sont détaillés en Annexe H.2.

Le circuit de commande implique moins d'échauffement qu’un circuit de puissance, c'est pourquoi
la technologie PCB est adoptée pour son colit et pour permettre l'utilisation multicouches. Le choix
final s'est porté sur un PCB quatre couches dont le routage est représenté sur la Figure 4.18 (a).
Pour minimiser les effets de CEM, les cinq potentiels OV des drivers isolés sont répartis sur une
couche séparée notée Layer 2. Cette couche est représentée sur la Figure 4.18 (b). Afin d'éviter que
la couche la plus proche de la carte de puissance notée Layer 4 soit parasitée par les transistors,
les via et les pistes sur la couche basse ont été réduits au minimum (Layer 4 : Figure 4.18 (a)).
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Ficure 4.18 — (a) Routage de la carte de commande PCB avec les trois couches : Layer 1 - pistes
vertes , Layer 3 - pistes violettes et Layer 4 - pistes rouges (b) Routage de la carte de commande
PCB avec la couche : Layer 2 - plans 0V

4.1.4.3 Superposition des cartes

Dans un objectif de compacité, la carte de commande se situe au-dessus de la carte de puis-
sance. Ces deux cartes sont reliées par des connecteurs carte a carte représentés sur la Figure
4.15. La superposition de ces deux cartes augmente la distance entre la grille du transistor et les
pins du driver. L'inductance parasite de la grille L, ¢ associée dépend fortement de cette distance.

Détermination de l'inductance Pour bien comprendre Uinfluence de cette inductance, le schéma
électrique de la grille est représenté sur la Figure 4.19. Lorsque la tension du driver Vg, passe
de OV a 6V, le circuit RLC de la grille entre en oscillation. Cette oscillation se répercute sur la
tension de grille Vys gan pouvant étre a l'origine d'une surtension. Si cette surtension impose a la
grille une tension supérieure a sa tension maximale Vys max, la grille risque d'étre endommagée.
Pour amortir cette oscillation, les éléments électriques de la grille doivent vérifier la condition
d’amortissement définie par la relation (4.12) avec Rg la résistance interne de la grille, Ry, la
résistance ajoutée sur la grille et Cys la capacité grille source.
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ng D

FIGURE 4.19 — Schéma électrique de la grille du transistor

L
Rar + Re > Cg"’ (4.12)
gs

Pour minimiser l'impact de loscillation, nous pouvons agir sur la valeur de résistance Ry,
ajoutée lors de la conception du circuit, et sur la valeur de l'inductance qui dépend de la distance
entre le driver et la grille. La valeur de résistance Ry, est, tout de méme, limitée. Plus cette
résistance est élevée, plus le driver va commuter lentement ce qui peut générer des pertes par
commutation.

Dans notre circuit, 'inductance parasite L, ¢ dépend du circuit électrique entre la grille du
transistor et le driver. Ce circuit est décomposé en trois parties. La premiére partie du circuit se
trouve sur la carte de puissance schématisée sur la Figure 4.20 (c). L'inductance parasite associée
est trés faible car la carte SMI est peu inductive grace au plan de masse proche des pistes de
cuivre (Figure 4.7 (a)). Cette inductance est donc négligée. La troisiéme partie du circuit se trouve
sur la carte de commande. Elle est représentée sur la Figure 4.20 (a). Grace aux plans 0V situés
sur le Layer 2 (Figure 4.18 (b)), cette troisiéeme partie de circuit est également peu inductive ce
qui nous permet de négliger l'inductance associée. L'inductance parasite de la grille L, ¢ est donc
principalement générée par le connecteur carte a carte représentée sur la Figure 4.20 (b).

connecteur
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traversa nt

@

FiGure 4.20 — (a) Inductance parasite générée par la carte de commande (b) Inductance parasite
générée par le connecteur carte a carte (c) Inductance parasite générée par carte de puissance

Pour réduire cette inductance, des connecteurs de faible hauteur sont sélectionnés ce qui
permet de minimiser U'espace entre les cartes. Ces connecteurs sont les connecteurs embases CLP-
102-02-F-D-BE [101] et traversants FTSH-102-04-L-DV [102]. Deux cartes trés proches imposent
la nécessité d'avoir des composants (condensateurs, transistors) les plus plats possibles.
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Simulation En fonction de la géométrie des connecteurs, l'inductance Ly, est estimée entre 5
et 15nH. Afin de vérifier son impact, une simulation sous LTspice du circuit de grille est réalisée.
Cette simulation est définie sur la Figure 4.21. Le modéle du composant GaN utilisé est celui
fourni par le constructeur GaN System [103]. La valeur de résistance Ry, est de 10Q. Cette valeur
correspond a celle conseillée par GaN System sur sa carte d'évaluation [100].

tran03u 00.1n

.param Ts=1/500000
.param Trf=10ns R2
.param Ton=Ts/2-2*Trf
.param Rdr=10 1k GS66508B
V2
vdr R1 L1 Vgs D +
R {Lgp} e -
{Rgon} 450
S
N

PULSE(0 6 0 {Trf} {Trf} {Ton} {Ts} 4)
.step param Lgp list 5n 10n 15n

FiGURe 4.21 — Simulation sous LTspice de l'influence d'une inductance parasite L, ¢ comprise entre
5et 15nH
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FIGURE 4.22 — Tension de grille Vs en fonction du temps lors de l'amorgage du transistor pour
trois valeurs d'inductance L, ¢ (5nH, 10nH et 15nH) et tension de driver Vy,

Les formes d'ondes de la tension Vs aux bornes de la grille du transistor déterminées par la
simulation sont représentées sur la Figure 4.22. Pour trois valeurs d'inductance de grille L, g, il
n'y a pas d'oscillations générant une surtension néfaste. La superposition des cartes de commande
et de puissance est donc validée pour la suite de la conception. Cette simulation sera vérifiée plus
loin par des tests expérimentaux.
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4.2 Bilan des pertes

Le fonctionnement du convertisseur implique différents types de pertes qu'il est nécessaire
d'analyser pour définir le rendement. Ces pertes dépendent des transistors, du transformateur
et des cartes électroniques. L'expression globale de ces pertes est représentée par la relation
(4.13). Dans cette section, l'estimation de chaque perte est réalisée afin de calculer le rendement
théorique du convertisseur. Ce rendement sera ensuite comparé au rendement mesuré dans la
phase expérimentale.

Pertes  transistors Pertes transformateurs Pertes composants
=~
Pertespcpc = 8 (Pon,1GaN + Peom,1GaN) + P, smi+ Peutr + Prertr + Pep,trf + Pcs

(4.13)

4.2.1 Pertes dans les transistors GaN
4.2.1.1 Pertes par conduction

Les pertes par conduction P,, 16¢n d'un transistor ont déja été définies dans la section (4.1.1.1)
avec la relation (4.1). La résistance Rps,, utilisée dans ce calcul est spécifiée pour une tempéra-
ture de composant de 100°C. Elle est notée R5,, 199°c- Cette valeur de température est cohérente
pour un fonctionnement a puissance maximale, d'aprés l'étude thermique développée en Annexe
E.2. Ici, le rendement est calculé pour différentes valeurs de puissance. Pour calculer précisément
la valeur des pertes, cette résistance doit évoluer en fonction de la puissance. Cependant l'éva-
luation de Rps,n en fonction de cette puissance est complexe. Les pertes sont dépendantes de
la puissance et sont calculées a l'aide de la résistance Rps,,. Et cette derniére est fortement
dépendante de la température.

Pour le calcul du rendement, la résistance Rps,, sera fixée a RDSOMOOOC pour toutes les va-
leurs de puissance. Le rendement est donc sous-évalué. Le calcul pourra étre réévalué en fonction
des résultats expérimentaux pour s'approcher de la température réelle du composant en fonction
de la puissance.

Le courant primaire est différent du courant secondaire car le rapport de transformation n'est
pas unitaire. Les pertes par conduction sont donc différentes entre les quatre transistors primaires
et les quatre transistors secondaires. Les pertes par conduction totales P,, gan 1ot prennent en
compte cette différence et sont définies par la relation (4.14).

n2
Pon,Gan.tot = 2 Rpson 100°c - Fopr +2- Rpsen00°c Bets herr = nl bett (4.14)

4.2.1.2 Pertes par commutation

Les pertes par commutation Pgom1Gon d'un transistor ont été définies dans la section (4.1.1.2)
par la relation (4.3). Elles sont dépendantes de la tension aux bornes de chaque transistor et de
la capacité Cyss. Cette capacité qui varie en fonction de la tension a une valeur équivalente pour
des tensions comprises entre 400 et 500V d'apres la Figure G.8. La datasheet donne une valeur
de capacité Cy(er) pour une tension de 400V notée Cyer)400v (Table G.1). Cette valeur est donc
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choisie pour le calcul des pertes avec notre fonctionnement a 450V. On suppose dans un premier
temps que la valeur de C,(e) spécifiée par le constructeur est représentative de sa valeur réelle.
La mesure du rendement du prototype permettra de vérifier cela.

Les pertes par commutation totales Pcom Gan, tot SONt définies par l'expression (4.15) et prennent
en compte la différence de tension entre l'entrée et la sortie du convertisseur.

Pcom,Gal\/,tot =4. Co(er),400V . \/3, . ftr +4- Co(er),400V : Vozut . ftr Vin = ni ' Vout (415)

4.2.1.3 Pertes induites par le SMI

Les pertes liées au SMI sont induites par les capacités parasites du diélectrique excitées par
une tension alternative. La capacité parasite notée Cspy gan €St exprimée suivant la relation (4.16).

€0 - €rsmi - (Scuact + Scu,Ac2)
€di

Csmi,GaN = (4.16)

Sur la carte de puissance, les surfaces en cause sont les surfaces S¢, ac1 et Scy.ac2 qui font
chacune 128mm?. Elles sont représentées sur la Figure 4.16. Les cartes des onduleurs primaires
et secondaires sont identiques, les capacités parasites des cartes primaire et secondaire sont
également identiques et valent Cspy Gan-

La Figure 4.4 définit l'énergie capacitive dissipée sur une période de commutation. Cette énergie
est de l'ordre C-V?-f car il y a deux commutations sur une période de fonctionnement. Basée sur
ce méme principe, les pertes dues aux capacités SMI Pc spiy 1ot sont définies suivant la relation
4.17. Dans cette expression, la différence des tensions entrée/sortie est prise en compte.

Pc.smitor = Csmican - V2 - fir + Csmigan - Ve - Fir (4.17)

4.2.2 Pertes dans le transformateur
4.2.2.1 Pertes cuivre et pertes fer

Les pertes fer et cuivre dans le transformateur sont extraites des résultats de la Table 3.8.
Les pertes cuivres sont calculées a partir du courant efficace et de la résistance des conducteurs.
Afin de tenir compte du rapport de transformation, la résistance totale Ry est séparée en deux
résistances Ry, 1 et Ry, 2 suivant (4.18). L'expression des pertes cuivre du transformateur est donnée
par (4.19).

n1
Rir = Rira + (-5) - Rir (4.18)

Pri =R lors + Rira - I5apy (4.19)
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4.2.2.2 Pertes dues aux capacités parasites du transformateur

Dans les paragraphes précédents, seules les capacités parasites inter-enroulements ont été
analysées. Au sein du convertisseur, différentes capacités parasites interviennent. Elles sont re-
présentées sur la Figure 4.23. Elles peuvent étre a l'origine de pertes non négligeables lorsqu'une
tension alternative est appliquée a leurs bornes.

Cp,tr1

|_
. g .
|_

ccu,alu1 ot ! cp w2 ! Ccu,alu2,tol

FiGure 4.23 — Schéma du transformateur et des capacités parasites

Capacités parasites d’'entrée et de sortie du transformateur Les capacités parasites primaire
Cin1 et secondaire Cj, 2 sont calculées a l'aide de l'équation (4.20) avec l;, 1 et l;52 les longueurs
de cuivre raccordant les onduleurs au transformateur et h., la hauteur du conducteur de cuivre.
Ces longueurs sont représentées sur la Figure 4.24.

€0 - €PTFE - ling - hey €0 - €PTFE “lin2 - heu
Cin,1 = Cin,2 = (420)

€in,r €in,r

FiGURE 4.24 — Représentation de la lonqueur [j, 1 et [;; 2 sur le transformateur congu

L'isolation entre les deux feuillards est réalisée avec du ruban PTFE. L'épaisseur d'isolation
entre deux spires est normalement de valeur e;,. Pour minimiser 'impact de ces capacités, cette
valeur est doublée et vaut e;, , définie par (4.21). L'ordre de grandeur de ces capacités est renseigné
dans la Table 4.5.

einr =2 € (4.21)

Les pertes induites par ces capacités dépendent de U'expression (4.22). La tension aux bornes de
ces deux capacités correspond a la tension aux bornes du transformateur soit une tension carrée
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d’amplitude +Vj, et —V;, pour le primaire. Méme si les valeurs de capacités sont faibles, ces
pertes ne sont pas négligées a cause de la tension importante a leurs bornes.

Pcin=Cin1-Q2 Vin)? - fir + Cinz - (2 Vour)* - fir (4.22)

Capacités parasite cuivre-aluminium Il existe deux types de capacités parasites entre les spires
de cuivre et la base aluminium du systéme de refroidissement : celle des conducteurs primaires
notée Ccy a1 et celles des conducteurs secondaires notée Cgy qiu2. Ces deux conducteurs sont
disposés difféeremment pour améliorer le refroidissement (Figure 3.19). Les deux capacités ont donc
des valeurs différentes. La répartition des capacités est représentée sur la Figure 4.25.

Aluminium

(a)
FiGure 4.25 — Schéma du transformateur et des capacités parasites entre les conducteurs de cuivre
et Ualuminium

Dans le calcul de la capacité parasite d’'une spire secondaire C, 442, U'isolant n'intervient
pas. Le conducteur de cuivre est directement plaqué sur le pad thermique. Cette capacité est
définie suivant l'expression (4.23). La longueur [, . représente la longueur moyenne d'un chignon
de conducteurs de cuivre. comme il y a deux chignons, cette valeur est multipliée par deux dans
l'expression de la capacité. Cette longueur est définie sur la Figure 4.25 (b). epqq correspond a
l'épaisseur du pad thermique de perméabilité relative €, ,qq valant 3,31 [104].

€0 " &rpad - 2. lm,ch “€cu
€pad

(4.23)

Ccu,aluZ =

Dans le calcul de la capacité parasite primaire, l'isolant intervient. Cette capacité Cey qiu1
équivaut a deux capacités en série Ceyiso1 €t Cisoalu1- Ceuiso1 représente la capacité parasite
entre le cuivre et l'isolant définie par la relation (4.25) et Ciso,q1u1 représente la capacité parasite
entre l'isolant et l'aluminium définie par la relation (4.26).

Ccu iso,1° Ciso alu
Ccu alul = — — (424)
' C}quoﬂ +'(15malm1
60'5nPTFE'2'[th'ecu
Ccu,iso,'l - 5 (425)
ein/
(S snpad -2 anh' €cu
Cﬁaawﬂ = (426)

€pad

Les capacités parasites totales primaire et secondaire Cey giu1,t0t €t Ceuaiu2,t0t SONt définies par
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les équations (4.27) car les capacités Cey q1y1 €t Cey a2 de chaque spire sont considérées en pa-
ralléle afin de simplifier les calculs. Le schéma de ces deux capacités équivalentes est représentée
sur la Figure 4.23. Ces valeurs sont répertoriées dans la Table 4.5.

Ccu,alu1,t0t =m- Ccu,alu1 Ccu,aluZ,tot =ny- Ccu,uluZ (427)

Les tensions aux bornes de chaque spire sont différentes. La formule des pertes totales induites
par ces capacités est donc difficile a déterminer. Un majorant de ces pertes est défini par U'expression
4.28. Cette valeur majorée est trés faible car les capacités sont également faibles et que la tension
considérée correspond a la tension d'entrée V;,. C'est la raison pour laquelle ces pertes sont
négligées dans le calcul du rendement.

PC,cu,alu < Ccu,alu’l,tat ' V,% ' ftr + Ccu,uluZ,tot . 'Vozut . ftr (428)

TasLE 4.5 — Valeurs des capacités parasites C;, et des capacités parasites cuivre/aluminium pri-
maire Cey,alu

Cln,1 Cln,Z Ccu,alu1,tot Ccu,aluZ,tot
pF pF pF pF
18 18 15 2

Capacités inter-enroulements Comme détaillée dans la section (3.8.1), la tension aux bornes
des capacités parasites inter-enroulements correspond a la différence des tensions primaire et
secondaire représentée sur la Figure 3.61. Cette différence de tension est faible car le rapport de
transformation est proche de un. Les pertes associées sont définies par l'expression (4.29). Méme
si la valeur de la capacité C, ¢ est plus élevée que les valeurs des capacités renseignées dans la
Table 4.5, ces pertes sont négligées car la tension considérée est faible.

ny

Pcpitr = Cotr - (2 (Vin — ol Vin))? - fr (4.29)

4.2.2.3 Pertes totales liées au transformateur

Au niveau des capacités parasites du transformateur, les pertes ont été négligées dans les ca-
pacités parasites inter-enroulements et dans les capacités parasite cuivre/aluminium. L'expression
est définie par la relation (4.30).

PTrf = Pfer,tr + Pcu,tr + PC,in (430)

De la méme maniére que pour les pertes dues aux capacités parasites du SMI, les pertes Pc i,
sont dissipées dans les transistors.
4.2.3 Pertes dans les condensateurs résonnants

Les condensateurs résonnants généerent des pertes qui varient en fonction de la tension créte
aux bornes des condensateurs et cette tension dépend de la valeur du courant résonnant (4.9). Les
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différentes valeurs de résistances sont reportées dans la Table 4.4.

Le calcul des pertes totales Pcongd tor €st défini par U'expression (4.31). Il différencie les pertes
dans les condensateurs résonnants primaires et secondaires car les courants associés possédent
des valeurs différentes.

Pcond.tot = ESR(I1) - Ifeff + ESR(12) - /%e,, (4.31)

4.2.4 Rendement analytique

Les expressions analytiques des pertes au sein du convertisseur permettent de tracer le ren-
dement en fonction de la puissance d'entrée. Cette courbe est définie sur la Figure 4.26 pour un
convertisseur avec un rapport cyclique de 50%.

0.98 T T T T T T

0.94 7

0.92 7

Rendement
I e
= o o
(=] (=] o
T T T
1 1 1

It

=

N
T
L

0.82 7

0,8 1 1 1 1 1 1
0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000
Puissance entrée (W)

FiGure 4.26 — Rendement théorique du convertisseur DC-DC en fonction de la puissance d’entrée
pour un rapport cyclique de 50%

Les valeurs de rendement sont plus faibles lorsque la puissance diminue. Cette tendance s'ex-
plique par le type de commutation choisi qui est une commutation ZCS. Cette commutation implique
des pertes capacitives importantes. Contrairement aux pertes par conduction, les pertes par com-
mutation ne dépendent pas du courant mais de la tension. La tension est fixe dans le convertisseur
lors de la charge. A faible puissance, les pertes par commutation deviennent prépondérantes et
réduisent le rendement du convertisseur.

Ce rendement sera, par la suite, comparé au rendement mesuré afin d'analyser si toutes les
pertes ont été correctement identifiées.
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4.3 Convertisseur série résonnant symétrique

Le convertisseur final est simulé sous LTspice. Le but de cette simulation est d'analyser le
comportement du convertisseur afin de le comparer ensuite avec les formes d'ondes relevées lors
des mesures. Cette simulation sert également d’outil pour analyser l'origine de potentiels défauts
mis en avant par les mesures. Le transformateur est représenté avec tous ses éléments parasites
pour évaluer, notamment, l'impact des capacités parasites.

4.3.1 Détail du fichier de simulation

La modélisation du convertisseur sur le logiciel LTspice est représentée sur la Figure 4.27. Les
parties et parametres du modeéle sont détaillés dans cette section. Ils se divisent en trois groupes :
les paramétres de commutation, les parameétres de puissance et les paramétres électriques.

4.3.1.1 Paramétres de puissance

Les paramétres de puissance permettent de définir la puissance du convertisseur. Ils sont définis
sur la Figure 4.28. Cest le paramétre R, considéré comme une résistance de charge qui détermine
les courants au sein du convertisseur. Cette résistance est définie en fonction de la tension de
sortie V,,¢ et de la valeur de puissance P.. Cette valeur de puissance est le paramétre qui est
modifié pour faire évoluer la charge.

4.3.1.2 Paramétres de commutation

Les paramétres de commutation permettent de définir les signaux de commande des transistors.
Ils sont définis sur la Figure 4.29. Les différents temps de conduction TONPWM et TONINV
peuvent étre modifiés via les variables TmINV et TmPWM pour simuler un déphasage des
transistors d'un méme bras. Le parametre alpha permet de modifier le rapport cyclique afin de
voir son influence sur le convertisseur. Les paramétres temporels dépendent de la période de
commutation Ts directement liée a la fréquence de découpage.

4.3.1.3 Paramétres électriques

Les paramétres électriques définissent les éléments électriques du convertisseur que sont le
transformateur, le circuit résonnant et les transistors.

Transformateur Dans cette modélisation, le transformateur est décomposé spire par spire afin
d’évaluer l'influence des capacités parasites inter-enroulements. Les valeurs des inductances propres
Ly et Ly, de Uinductance mutuelle M et du coefficient de couplage k. choisis pour la simulation
sont déterminées a l'aide de trois éléments du transformateur prototypé définis dans les Tables
3.8 et 3.9. Ces trois éléments sont notés Ly, Ly, et m dans la modélisation. Ils correspondent
respectivement a l'inductance de fuite du transformateur, a l'inductance de magnétisation et au
rapport de transformation.

L'inductance de chaque spire notée Lgyire1 et Lspirer correspond a l'inductance spécifique du
transformateur A; ¢ définie par l'expression (4.32).
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Ficure 4.27 — Détail de la modélisation du convertisseur sur le logiciel LTspice

paramétres puissance

.param Rc=Vout*Vout/Pc
.param Vin=450

.param Pc=7300

.param Vout=Vin*m

FiGuRre 4.28 — Parameétres définissant la puissance dans la simulation LTspice du convertisseur
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paramétres commutation

.param =500k

.param Ts=1/f

.param Trf=10n

.param TmINV=3ns

.param TmPWM=3ns

.param TONINV=Ts-Tal-2*Trf-TmINV
.param TONPWM=Tal-2*Trf-TmPWM
.param Tal=alpha*Ts/(2*alpha2)
.param alpha=0.50

.param alpha2=0.50

FiGuRre 4.29 — Paramétres définissant les signaux de commande des transistors dans la simulation
LTspice du convertisseur

parameétres électriques ;Circuit résonnant
.param C1=1.6u

; Transformateur .param C2=1.6u
.param n1=13 .param ESR=30m
.param n2=12 .param Lfsup=100n
.param m=n2/n1 .param Msup= 0.228u
-param Lm=0.6m .param ksup=0.827
.param Mut=Lm*m .param Lsup=0.276u
.param Lfint=37n .param Lin=16n
.param L1=Lfint/2+Mut/m .param Cin=18p
.param L2=0.5*Lfint*m*m+Mut*m
.param kc=Mut/sqrt(L1*L2) ;Transistor/SMI
.param Lspire1=L1/(n1*n1) .param Cp=88p
.param Lspire2=L2/(n2*n2) .param CSMI=54p
.param Rtr=0.043 .param Cmc=6n
.param Ctrp=1.5n .param Rdson=.095
.param Co=Ctrp/(n1+n2-1)
.param Ra=1 .param Cdec=3.45u

Ficure 4.30 — Paramétres définissant les composants électriques dans la simulation LTspice du

convertisseur
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L L
Ar=— ou Ay =— (4.32)
n n;

Dans la simulation, la valeur d’'une capacité entre deux spires notée C, est déterminée en
fonction de la capacité parasite totale C, ;. Elle est définie par l'expression (4.33).

C, = _ G (4.33)
ni4+ny—1

Cette capacité parasite C, est représentée de maniére homogéne dans le transformateur. En
réalité, chaque capacité parasite est différente. La lonqueur entre deux spires extérieures d'un
chignon de cuivre est plus grande qu’entre deux spires intérieures. Cette différence entre spires
est représentée sur la Figure 4.31. Quantifier cette longueur pour chaque spire est complexe, c'est
la raison pour laquelle les capacités parasites entre deux spires sont schématisées de maniére
identique.

spire extérieure

spire intérieure

FiGure 4.31 — Représentation des différentes longueurs entre les spires intérieures et les spires
extérieures

Circuit résonnant Les valeurs des capacités résonnantes définies dans la simulation corres-
pondent aux valeurs de chaque lot de condensateurs représentés sur la Figure 4.10. Les conden-
sateurs associés sont ceux sélectionnés dans la section 4.1.3. L'ESR totale de deux lots en série
correspond a 'ESR équivalente ESR,,. Les différentes valeurs d'ESR dépendent de la puissance
de charge P, et sont renseignées dans la Table 4.4

L'inductance notée Ls,, dans la simulation correspond a l'inductance supplémentaire dimen-
sionnée dans la section 3.9. Son but est d'augmenter la valeur de l'inductance résonnante et de
participer au filtrage des courants de mode commun. Les valeurs des inductances propres Lg,, et
le coefficient de couplage ks, associés a cette inductance sont représentés dans les données des
parameétres électriques. Ils sont déterminés suite au dimensionnement dans la section 3.9.

L'inductance L;, correspond a l'inductance de cablage des conducteurs de cuivre entre le
transformateur et 'onduleur. Cette inductance est divisée en différentes inductances sur le modele
de simulation car il s'agit d'une inductance de cablage répartie. Sur le méme principe, les capacités
parasites d'entrée et de sortie notées C;, sont également séparées en plusieurs capacités car cette
capacité est également répartie sur l'ensemble du cable. Sa valeur est définie dans la Table 4.5.
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Transistors et carte SMI  Pour faciliter la convergence du logiciel de simulation, les transistors
utilisés sont des transistors parfaits modélisés par la commande .modelSW. Cette commande
prend en compte la résistance a l'état passant via le paramétre Rys on. La capacité parallele sym-
bolise la capacité C,ss. Cette capacité n'est pas linéaire et ne correspond pas exactement a une
capacité en paralléle du transistor. Dans l'exemple, nous cherchons a vérifier la commutation ZCS.
Cest la capacité Cyer) qui est utilisée dans le logiciel de simulation. Cette capacité peut étre
modifiée suivant les valeurs des datasheet en fonction du but recherché lors d'une simulation.

Les capacités de la carte SMI CSM | définies dans le logiciel de simulation correspondent aux
valeurs de capacités déterminées dans la section 4.2.1.3.

4.3.2 Commutations

Pour une simulation a puissance maximale soit 7,3kW et avec les parameétres définis précé-
demment, le courant résonnant primaire qui circule dans l'inductance L2 et la tension aux bornes
du transistor 711 sont représentés sur les Figures 4.32 et 4.33.

1(L2)

-15A-

-20A-

V(HV1+,AC11)

7(' ) V(HV1+,AC11)
500V

450V+

450V

400v+
400V~
350v-
300V 300V
250v+
200v+ 200v+
150v+ 150v-
100v- 100V
50V
50v+

ov—

50V T T
40.8ps 41.4ps 42.0ps 42.6ps 43.2ps 43.8ps 44.4ps

T T T
41.98ps 41.99ps 42.00ps 42.01ps 42.02ps

FiGURE 4.33 — Zoom sur le courant résonnant
primaire et la tension du transistor T1¢ pour
une puissance de 7,3kW déterminée par si-
mulation

Ficure 4.32 — Courant résonnant primaire et
tension du transistor 714 pour une puissance
de 7,3kW déterminée par simulation

Sur la F'Lgure 4.32, le courant résonnant est légérement amorti. Cet amortissement est d{i au
faible rapport < devant les résistances parasites. Les résistances des transistors et des conden-
sateurs sont plus faibles lorsque la température diminue. Du fait des échauffements, le courant
résonnant pour une faible puissance aura un amortissement moins important qu’a forte puissance.

L'amortissement et l'ajout des inductances parasites décale la fréquence de résonance fy. La

fréquence de découpage fixée a 500kHz ne correspond donc pas exactement a f.o. De ce fait,
un léger courant est commuté (Point 1 - Figure 4.33). Ce courant n'est pas assez important pour

Rﬂwff g'mfmf.cam i‘;
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assurer la charge et la décharge des capacités parasites. Il entre en oscillation en fonction de la
valeur des capacités C,(e;) et de l'inductance résonnante sans décharger ces derniéres.

Sur le point 2 défini sur la Figure 4.33, les capacités C;, générent un pic de courant lorsque
la tension a leurs bornes passe de +V;, a —V,. Ces capacités et l'inductance [;, sont réparties
uniformément a travers la longueur de céblage. Ces courants capacitifs sont donc différents dans
un cas réel car ces deux grandeurs sont mieux réparties au niveau du cablage.

4.4 Réalisation et tests

4.4.1 Présentation du prototype

Les choix de conception ont permis d'aboutir a la réalisation d'un prototype représenté sur la
Figure 4.34. Les trois cartes de puissance, commande et controle sont superposées. Cette super-
position est représentée sur la Figure 4.35 (a).

[
£923238

T T T R TR
m|m5|||n||m;|mrrnr_}|nn| |g|nmmg[ i 1‘0 lﬂmg p

FiGure 4.34 — Vue du dessus du prototype

Ferrite

,7 , "L S e
Ficure 4.35 — (a) Empilement des cartes du prototype (b) Vue de c6té du prototype
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Dans le dimensionnement du transformateur, les calculs thermiques ont été menés pour un
refroidissement a eau. Pour des raisons de colit et de simplicité de réalisation, le refroidissement
dans le prototype est effectué par un radiateur a ailettes équipé de ventilateurs. L'interface ther-
mique entre les cartes de puissance SMI et le radiateur se fait a l'aide d’'une pate thermique.
Les deux interfaces entre les feuillards de cuivre et le radiateur et entre le matériau ferrite et le
radiateur sont réalisées a l'aide d'un pad thermique comme cela est défini sur la Figure 3.19. Lors
des mesures a fortes puissances, une attention particuliére sera portée sur l'échauffement car le
dimensionnement a été mené avec un refroidissement a eau.

4.4.2 Principes de mesure

Les mesures du prototype de DC-DC se font a l'aide d'un banc d'essai représenté sur la Figure
4.36. L'alimentation de puissance est une alimentation Regatron capable de délivrer au maximum
500V, 80A et 32kW. La charge de sortie du convertisseur est a la charge active Chroma. Elle est
utilisée de maniére passive.

Ficure 4.36 — Banc de test du convertisseur DC-DC

Les signaux de commandes sont fournis par un GBF et l'électronique associée est alimentée
par une tension de 5V. Les ventilateurs du radiateur sont alimentés par une tension de 24V.
L'ensemble des appareils d'alimentation et commande sont détaillés dans la Table 4.6. Le schéma
de principe du prototypage est représenté sur la Figure 4.37.

Pour des tests a faibles tensions, les mesures de tensions sont effectuées a l'aide de sondes non
isolées. Lors des mesures a tension nominale, des sondes différentielles de calibre 1000V sont uti-
lisées. Une sonde de Rogowski est utilisée pour mesurer le courant. Cette sonde est non intrusive,
c'est-a-dire qu'elle ne nécessite pas d'étre intégrée au circuit. Par contre, cette sonde ne donne
pas la valeur moyenne de la mesure réalisée. Dans notre application, le courant résonnant est
sinusoidal et posséde une valeur moyenne nulle, cette sonde est donc adaptée pour cette mesure.
La mise en forme des mesures est réalisée sur un oscilloscope Tecktronix. La liste des appareils
de mesure est renseignée dans la Table 4.6.
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FiGUurRe 4.37 — Schéma de principe du prototypage du convertisseur DC-DC

Pour calculer le rendement, les courants en entrée /;, et en sortie /,,; du convertisseur sont
mesurés a l'aide d'un shunt. Le shunt se caractérise par une résistance de trés faible valeur. La
tension aux bornes de cette résistance donne l'image du courant mesurée. Dans notre application,
cette résistance vaut 1,6mQ. Les tensions d'entrée, de sortie et aux bornes des deux shunts sont
mesurées a l'aide d’'un multimeétre de précision spécifié dans la Table 4.6. Les tensions et courants
sont ensuite multipliés pour déterminer les puissances d'entrée P;, et de sortie P,,:. Avec ces
valeurs de puissance, le rendement i est défini suivant l'expression (4.34).

Pout

n= Pin = Vin - lin Pout = Vout - lout (434)
Pin

La problématique liée a cette mesure est la précision. Les incertitudes des mesures de courant
et de tension s'ajoutent entre-elles. De plus, les valeurs des résistances sont également soumises
a des incertitudes. En tenant compte de ces différentes erreurs, la précision globale du rendement
est estimée a 0,5%.

Le schéma complet du convertisseur est représenté sur la Figure 4.38. Les tensions et courants
mesurés dans la suite de la section feront référence a ce schéma. Les différents points de mesures
testés lors des essais sont regroupés dans la Table 4.7.

Dans la suite de la section, des tests pour valider la commutation des transistors sont détaillés
dans un premier temps. Ensuite, des tests a faibles puissances sont analysés afin de vérifier le
fonctionnement du convertisseur. En dernier point, le rendement du convertisseur pour différentes
valeurs de puissances est mesuré pour étre ensuite comparé au rendement analytique.

4.4.3 Commutations

Pour vérifier la commutation des transistors des cartes de puissance, l'essai noté p, o renseigné
dans la Table 4.7 est examiné. Cet essai est caractérisé par une charge infinie et une faible tension
d'entrée. La tension aux bornes de la grille Vys 3,1 et la tension drain source Vys 3,1 du transistor
731 sont mesurées et représentées sur la Figure 4.39.
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TaBLE 4.6 — Détails des alimentations et des appareils de mesure

Type d’ Constructeur Référence Calibre
appareil
Alimentation de Regatron TopCon Quadro 500V / 80A | 32kW
puissance TC.P.32.500.400.PV.HMI
Charge active Chroma 63204 5,2kW 450V
Alimentation 30V Keysight UB031A 30V / 5A
GBF Tektronix AFG3022B 25 MHz | 2 voies
Sonde différentielle Tektronix THDP0200 1000V / 200MHz
de tension
Sonde de tension Tektronix TPP0200 200MHz / 10MOhm
non-isolée <12pF 10X 300V cat Il
Sonde de courant PEM CWT 1,5Hz - 30 MHz
Rogowski 500A / TmV/A
Oscilloscope Tektronix MS4104B 1 GHz 5GS/s 4 voies
Multimeétre Keysight Agilent 34401A 62 digits / 1000V

Carte de puissance primaire

Carte de puissance secondaire

Ficure 4.38 — Schéma du prototype

TaBLE 4.7 — Détails des points de mesure

Point de Tension d’entrée Résistance de charge Fréquence Rapport
mesure Vin V R. Q kHz cyclique %
Pmo 20 - 500 48
Pm.BTA 40 30 540 46,5
Pm,BTB 70 30 540 46,5
Pm,rend 450 600-45 500 46,5
Pm,al,40 450 28 500 40
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Ce point de mesure nous permet de vérifier la rapidité de commutation des transistors. Les

charges de la grille sont faibles comparées aux charges de grille des composants MOSFET et
MOSFET SiC (Table 1.2), la variation de tension AV lors du blocage du transistor se fait en un

temps At tres court de Uordre de 6ns (Figure 4.40).

4.4.4 Tests a faibles puissances

A faible puissance et faible tension, le DC-DC est testé pour vérifier le fonctionnement du
convertisseur et l'adéquation avec la simulation LTspice. Les essais réalisés sont caractérisés par
les points de mesures p,, g7A et pm 7B décris dans la Table 4.7. Lors de ces essais, les tensions

aux bornes des transistors T4 et 737 et le courant résonnant /; sont représentés sur les Figures

441 et 442.
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Sur ces figures, le point "1" met en avant le déphasage du courant par rapport a la tension.
En effet, la fréquence de découpage n'est pas exactement égale a la fréquence de résonance. Le
courant primaire quasi-sinusoidal admet donc un léger déphasage avec la tension. Ce déphasage
implique un courant non nul lors de la commutation.

La valeur de ce courant n'est pas suffisante pour décharger les capacités parasites des tran-
sistors, la tension aux bornes des transistors et des capacités oscille mais ne décroit/croit pas.
Ce phénomeéne est présenté par le point "3" sur les Figures 4.41 et 4.42. La commutation réalisée
est bien une commutation quasi ZCS, l'énergie échangée dans les capacités parasites est perdue.
Ce phénoméne est le méme que celui retrouvé en simulation sur les Figures 4.32 et 4.33 ce qui
permet de confirmer le fonctionnement en commutation du convertisseur.

Le fonctionnement idéal du convertisseur se fait lorsque la fréquence de découpage est égale
a la fréquence de résonance. Dans la configuration testée, il y a un léger déphasage, ces deux
fréquences ne sont donc pas exactement égales. La fréquence de découpage est tout de méme fixée
a 500kHz, car commuter un faible courant n'est pas problématique pour la commutation ZCS.

Le point "2" sur les Figures 4.41 et 4.42 correspond a la résonance entre l'inductance de fuite
et les capacités parasites des transistors. Le pic de courant dii aux capacités parasites C;, défini
en simulation sur les Figures 4.32 et 4.33 n'est pas visible ici pour plusieurs raisons. La tension
d’entrée est de 40V, le courant de décharge associé est donc beaucoup plus faible qu'a tension
d’entrée nominale (450V). De plus, la dynamique de ce courant est trés rapide de l'ordre de la
centaine de MHz. La sonde de Rogowski est limitée par sa bande passante a 30 MHz. Ce qui
explique que ce courant n'est pas visible par la mesure.

4.4.5 Mesure du rendement

Pour évaluer la performance du convertisseur, le rendement est mesuré en fonction de la puis-
sance. Les essais sont testés pour les points de mesures notés p, rend renseignés dans la Table
4.7. La tension d'entrée correspond a la tension nominale V;, valant 450V. Cette tension est fixe
durant le fonctionnement du convertisseur. Les variations de puissance sont réalisées avec la mo-
dification de la charge R.. La courbe de rendement associée est représentée sur la Figure 4.43.

D’aprés cette figure, le rendement est faible lorsque la puissance diminue. Il est inférieur a
90% pour des puissances en deca de 1500W et environ 70% pour 500W. Cette baisse importante
s'explique notamment par la commutation ZCS utilisée. Cette commutation induit des pertes dues
aux capacités parasites des transistors et de la carte SMI. Ces pertes sont dépendantes du carré
de la tension et cette tension est constante en fonction de la puissance. A faibles puissances, les
pertes par conduction sont faibles et les pertes par commutation sont relativement importantes par
rapport a la puissance totale consommée.

Pour une puissance d'environ 4k W, le rendement est d’environ 95%. La structure DC-DC propo-
sée pour le chargeur du véhicule électrique est constituée de deux étages. Pour que cette structure
soit intéressante au niveau performance, chaque étage doit réaliser sa fonction avec un haut ren-
dement. La valeur de 95% pour un seul des deux étages est faible comparée a la valeur totale
requise par le cahier des charges (Figure 1.28).
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FiGurRe 4.43 — Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée pour un rapport cyclique de
46,5%

Dans la suite de la section, le rendement mesuré est comparé avec les valeurs théoriques afin
d'analyser le calcul des pertes. Ensuite, différentes propositions seront faites pour améliorer ce
rendement.

4.4.6 Comparaison avec le rendement analytique

En reprenant les résultats de la section 4.2, le rendement mesuré noté R, et le rendement

calculé analytiquement noté R.1 peuvent étre comparés. Ces deux courbes sont représentées sur
la Figure 4.44.

Le rendement analytique est supérieur au rendement mesuré pour tous les points de puissance
considérés. Le calcul de ce rendement est donc surévalué. Toutes les pertes n'ont pas été cor-
rectement prises en compte. La différence entre ces deux valeurs est plus importante lorsque la
puissance est faible. A l'inverse, lorsque la puissance augmente les écarts se réduisent.

4.4.6.1 Analyse de l'écart du rendement

Lors du calcul du rendement, différentes approximations ont été réalisées. Ces approximations
sont potentiellement a lUorigine des écarts. Dans cette section, la liste de ces approximations est
réalisée afin d’'analyser l'origine des écarts. Le but est de déterminer les types de pertes qui ont
été sous-évaluées.

Dans l'évaluation des pertes par conduction, la résistance a l'état passant a été supposée
constante et sa valeur a été fixée pour une température de jonction d’environ 100°C. A faible puis-
sance, la température du composant n'est pas a 100°C, la résistance équivalente est plus faible.
Les pertes par conduction calculées sont donc plus élevées qu'en conditions réelles. Cette approxi-
mation devrait situer le rendement calculé en deca du rendement mesuré lorsque les puissances
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Ficure 4.44 — Comparaison du rendement théorique R, et mesuré R, en % en fonction de la
puissance d'entrée

sont faibles. Or ce n'est pas le cas, cette approximation n'est donc pas responsable de l'écart entre
les valeurs calculées et mesurées dans cette zone de faibles puissances.

L'écart peut également étre dii a la valeur des inductances résonnantes relativement faibles
et aux valeurs de capacité relativement fortes. Ce choix implique un courant résonnant amorti,
notamment lorsque la puissance est élevée. La Figure 4.45 montre la forme d'onde du courant
résonnant primaire amorti lors de l'essai a 3,9kW ol le rendement associé est de 95%.

Arrat
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@cfficcce 10294 10.13 9848 10.51  219.7m
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10:35:20

Ficure 4.45 — Courant résonnant primaire /1 (CH1) pour une puissance de 3,9kW et une tension
d’'entrée de Vi, de 450V

Dans cette configuration, la valeur efficace du courant est plus importante que dans le cas d'un
courant parfaitement sinusoidal. Cet amortissement augmente les pertes pour les fortes puissances
mais cela ne permet pas d'expliquer l'écart de rendement pour les faibles puissances. Pour chaque
mesure de rendement, les valeurs efficaces du courant résonnant ont été relevées. Pour la suite

des calculs de rendement, la valeur du courant efficace utilisée sera celle des mesures afin de tenir
compte de cet amortissement.
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Sur la Figure 4.44, l'écart entre les deux valeurs de rendement est plus faible lorsque la puis-
sance augmente. Cette variation suggére que les pertes non prises en compte correspondent a des
pertes capacitives. Ces pertes ne varient pas avec la puissance de charge, elles sont donc prépon-
dérantes a faible puissance. Dans le convertisseur, trois types de capacités sont susceptibles de
générer des pertes qui ont été sous-évaluées. : les capacités parasites de la carte de puissance
du SMI, du transformateur et des transistors.

Une mesure des valeurs de capacités parasites du SMI a permis de vérifier la bonne estima-
tion des valeurs déterminées par le calcul (4.16). Au niveau du transformateur, les pertes dues a la
capacité parasite inter-enroulements sont négligeables pour les différentes raisons avancées dans
la section 3.8.1.

Les pertes dues aux capacités des transistors se basent sur la datasheet. La capacité Cy(er)
est utilisée dans le calcul. Cette capacité est censée rendre compte de l'énergie dissipée par la
capacité C,ss non-linéaire lorsque la tension varie entre OV et 400V. Pour vérifier cette assertion,
une simulation est réalisée dans la section suivante afin de quantifier l'énergie dissipée par ces
capacités.

4.4.6.2 Pertes dues aux capacités parasites du transistor

Pour vérifier 'impact de la capacité non-linéaire C,ss, une simulation sous LTspice est réalisée.
Cette simulation s’appuie sur le modéle du composant GS66508B fourni par GaN System. Dans
ce modeéle, les capacités parasites du transistor sont prises en compte. Le schéma de simulation
est représenté sur la Figure 4.46.

R1

Vin VD
200

C’ \%!
T PULSE(0 400 1u 1n 1n 0.5u 1u) D
GS66508B_L1V2

S
S

tran 0 5u 0 0.1n
FiGure 4.46 — Simulation LTspice de la charge et décharge des capacités parasites du composants
(GS66508B dans un circuit résistif

Le but est de cette simulation est d'évaluer l'énergie dissipée dans une résistance lors d’'une
variation de tension aux bornes du transistor. Nous faisons 'hypothése que cette énergie corres-
pond a l'énergie stockée dans les capacités parasites lors de la commutation. Cette hypothése est
détaillée en Annexe |. L'énergie déterminée par simulation est ensuite comparée a lU'énergie E,ss
renseignée dans la datasheet (Table G.1). Eyss correspond a l'énergie de commutation du transistor
a courant nul.

Dans la datasheet, E,ss est déterminée pour une tension de 400V et une fréquence d'1MHz.
La simulation est évaluée avec ces mémes conditions. La puissance dissipée dans la résistance en
fonction du temps ainsi que la tension aux bornes du transistor est représentée sur la Figure 4.47.
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V(VD,Vin)*I(R1)

FiGuRre 4.47 — Puissance dissipée dans la résistance et tension aux bornes du transistor en fonction
du temps dans la simulation LTspice

Lors de l'amorcage et du blocage du transistor, les énergies Eq et E; dissipées sont différentes.
L'énergie E,ss renseignée dans la datasheet est de 7p/. Cette valeur correspond a l'énergie dissipée
dans la résistance uniquement lors de l'amorcage du transistor.

Ce résultat permet de comprendre que la connaissance de la seule valeur E,ss renseignée dans
la datasheet ne suffit pas pour quantifier les pertes par commutation d'un transistor a courant nul.
Cependant, les résultats précédents se basent uniquement sur le modéle de simulation fourni par
GaN System. Ce modéle peut ne pas étre représentatif d'un composant réel. Pour vérifier 'adéqua-
tion du modéle avec la réalité, le calcul des pertes théoriques est modifié en fonction des valeurs
d’énergie déterminées par simulation. Ce nouveau calcul est ensuite comparé avec les mesures de
rendement.

Lors d'une commutation d'un bras d'onduleur, le transistor dont la capacité se charge est
responsable de l'énergie Eq et l'autre dont la capacité se décharge est responsable de l'énergie
E>. L'énergie totale perdue notée Eyyt,gon d'un bras d'onduleur correspond a la somme des deux
énergies Eq et E,. Ces deux énergies sont représentées sur la Figure 4.47. Les pertes associées
Pbras,com,Ts lors d'une période sont définies suivant l'expression (4.35).

Pbras,com,Ts =2 Etot,GaN ' ftr Etot,CaN = E1 + EZ (435)

A l'échelle d'un bras d'onduleur, nous pouvons définir la capacité parasite Cy(er),reel qui cor-
respond a la capacité linéaire équivalente de C,ss du point de vue énergétique. Cette nouvelle
capacité est déterminée en fonction de U'énergie E¢ot,gan- Elle est définie suivant l'expression (4.36)
pour une tension de 400V.

Etot,Ga
Co(er),reel == LGoN (436)

2
v400 17
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La capacité Cy(er),reer Vaut environ 160pF. Elle correspond a presque deux fois la valeur de
Co(er),200v renseignée dans la datasheet (Table G.1). Les pertes par commutation associées sont
donc supérieures a celles précédemment calculées.

4.4.6.3 Nouveau calcul de rendement

Calcul du rendement R, Avec ces nouvelles valeurs de pertes, le rendement analytique est re-
calculé. La Figure 4.48 représente le rendement mesuré noté R, le rendement déterminé avec
l'ancienne valeur de Cy(er) noté Req et le rendement calculé suite a l'étude des énergies de com-
mutation noté R..

100 T T T T T T T
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Ficure 4.48 — Comparaison des deux rendements théoriques R, et R, et du rendement mesuré
Ry, en % en fonction de la puissance d'entrée

Dans la détermination du rendement R, d’autres modifications ont été prises en compte. Pour
tenir compte de l'amortissement du courant, les valeurs efficaces des courants pour le rendement
R sont celles relevées lors des mesures py, rend- La résistance a l'état passant dans le calcul des
pertes par conduction est fixée pour une température de jonction de 75°C soit une valeur de 75mQ).
Cette résistance a été modifiée par rapport au rendement R.1 car la puissance maximale évaluée
est de 4kW et que la température du laboratoire lors des essais se situait aux alentours de 20°C.
La valeur de résistance a 'état passant précédemment évaluée dans R pour une température de
jonction de 100°C est donc surestimée (Annexe E.2).

Lors de la mesure du rendement, le rapport cyclique est de 0,46%. Cette valeur a été fixée dans
un premier temps pour s'assurer d'un temps mort important afin d'éviter un court-circuit de bras.
Pendant le temps mort, les capacités parasites des transistors viennent se décharger légérement
de maniére passive a l'aide du faible courant magnétisant. Ce courant est faible mais la variation
de tension est perceptible. La valeur de tension Vj, utilisée dans le calcul des pertes est donc plus
faible et vaut 430V. C'est cette valeur de tension qui a été utilisée dans l'évaluation du rendement
Re.
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Comparaison A faible puissance, le rendement mesurée R, est trés proche des valeurs calculées
Rc. Ce faible écart indique que les pertes capacitives ont été correctement évaluées et que les
informations données par le modéle de simulation sont cohérentes avec les mesures.

A puissances plus élevées (de 3 a 4kW), un écart apparait entre ces deux rendements. Les
pertes surévaluées sont donc résistives.

Les résistances a l'origine de pertes proviennent principalement de la résistance a l'état pas-
sant des transistors, du transformateur et des condensateurs résonnants. La valeur de la résistance
a l'état passant a été modifiée dans le calcul de R.> pour tenir compte des valeurs de puissance
des mesures. Nous supposons donc que cet écart n'est pas lié a la valeur de Rys,on-

Les autres pertes résistives sont donc surévaluées. Les pertes au sein du transformateur sont
définies par la résistance Rac qui a été simulée et mesurée. A linverse, les pertes au sein des
condensateurs résonnants ont été uniquement déterminées analytiquement. Nous en arrivons a la
conclusion que ce sont les pertes au sein des condensateurs résonnants induites par 'ESR qui
sont surévaluées dans le calcul du rendement.

4.4.6.4 Amélioration du rendement

Cette comparaison nous a permis d'évaluer les différentes pertes au sein du convertisseur et
ainsi d'identifier leur origine. Nous pouvons maintenant tenter de les minimiser. Cette section pro-
pose plusieurs solutions qui ont pour but d'améliorer le rendement.

A 1500W, le rendement est inférieur a 90%. Comme nous l'avons vu précédemment, les pertes
dans cette zone de fonctionnement sont principalement induites par la charge et la décharge
brusque des capacités. Pour minimiser ces pertes, l'énergie de ces capacités peut étre stockée
dans une inductance. Le convertisseur réalise ainsi des commutations douces de type ZVS. Ce
point est détaillé dans le Chapitre 2.

Dans notre application et sans ajout de composants, ces commutations peuvent étre réalisées
de deux maniéres différentes. La premiére méthode consiste a commuter un courant et décharger
les capacités parasites au sein de l'inductance résonnante. Ce fonctionnement correspond au mode
hyper-résonnant d'un convertisseur a résonance série détaillé dans la section 2.3.1. La deuxiéme
méthode utilise l'inductance de magnétisation. Cette inductance est généralement dimensionnée
afin que le courant magnétisant associé décharge et charge les capacités parasites durant le temps
mort. Cette méthode de commutation correspond au convertisseur LLC et est détaillée dans la sec-
tion 2.4.2.

Appliquées a notre convertisseur, les deux méthodes peuvent étre utilisées car le convertis-
seur posséde a la fois une inductance résonnante et une inductance magnétisante. Cependant
l'inductance de résonance de faible valeur ne permet pas la décharge compléte des capacités.
L'inductance de magnétisation a été dimensionnée avec une trés grande valeur pour minimiser les
pertes potentielles dues a un entrefer dans le transformateur. Le courant magnétisant associé n'est
pas assez important pour réaliser une commutation ZVS.
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Fonctionnements en commutation ZVS partielle Dans ce paragraphe, différents fonctionnements
sont évalués pour parvenir a réaliser des commutations ZVS partielles dans notre convertisseur.

Dans un fonctionnement LLC, le courant magnétisant décharge les capacités parasites suivant
la relation (4.37) avec AV}, la variation de tension aux bornes du transistor, At, le temps mort et
I le courant magnétisant supposé peu variable pendant le temps mort.

_ 2- Co(tr) 'Avin

/
" At

(4.37)

Le courant magnétisant a été fixé lors du dimensionnement du convertisseur ainsi que la ten-
sion d'entrée Vj,. Les capacités parasites dépendent des transistors GaN. Ces valeurs ne sont donc
pas modifiables pour réaliser une commutation ZVS. Le seul paramétre permettant de jouer sur
la valeur des pertes est le temps mort At, durant lequel les capacités vont se décharger. Pour
augmenter ce temps, nous pouvons diminuer la valeur du rapport cyclique.

Dans un fonctionnement a résonance série, les capacités parasites sont déchargées a l'aide
du courant commuté lors du changement d'état des transistors. La valeur de ce courant est définie
en fonction de la fréquence de découpage par rapport a la fréquence de résonance. Dans notre
situation, la variation de fréquence n'est pas un fonctionnement pour lequel le convertisseur a été
congu. Le transformateur et les onduleurs ont été dimensionnés pour la fréquence particuliére de
500k Hz. Faire varier cette fréquence peut mener a une augmentation des pertes du convertisseur.

Pour utiliser le principe de commutation du convertisseur a résonance série sans faire varier
la fréquence, nous pouvons également modifier le rapport cyclique. En diminuant cette valeur, le
temps de conduction est diminué. Le courant résonnant sur une demi-période a moins de temps
pour s'établir impliquant un courant non nul dans les transistors lors de la commutation. Ce courant
suivant sa valeur permet de décharger une partie de l'énergie des capacités parasites. Par contre,
la valeur du courant efficace résonnant est plus élevée lorsque le rapport cyclique est inférieur
a 50%. Cela peut entrainer des pertes supplémentaires en conduction. La variation du rapport
cyclique est donc limitée lorsque la puissance augmente.

4.5 Solution proposée pour améliorer le rendement

4.5.1 Fonctionnement

En faisant varier le rapport cyclique, une commutation ZVS partielle est réalisable grace a la
combinaison des deux méthodes détaillées précédemment. Ces deux méthodes ont été rencontrées
dans le convertisseur LLC et dans le convertisseur a résonance série. Pour bien comprendre ce
fonctionnement lors de la commutation, les formes d'ondes représentées sur la Figure 4.49 dé-
crivent cette commutation partielle.

Cet essai est défint pour le point de fonctionnement p,, 4140. Le rapport cyclique associé est de
40%. Dans la zone 1, le courant résonnant décharge passivement les capacités parasites. Il s'agit
de la commutation rencontrée dans le cas du convertisseur a résonance série. Dans la zone 2, c'est
le courant magnétisant qui décharge les capacités pendant le temps mort At,. Sur cet essai, la
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moitié de la tension est déchargée de maniere passive. Les pertes capacitives sont donc environ

réduites par quatre.
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FiGure 4.49 — Courant résonnant primaire /4 (CH1) et tension du transistor primaire Vys21 (CH2)

pour le point de mesure pp, q1.40

Au secondaire, les commandes des transistors sont synchronisées avec celles du primaire.
Les Figures 4.50 et 451 déterminée a l'aide du modéle de simulation (section 4.3.1) permettent

d'illustrer le fonctionnement des transistors secondaires
qui n'est pas présente en test car la résonance associée

. Sur ces Figures apparait une oscillation
est amortie.
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Ficure 4.51 — (a)Tension aux bornes d'un
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daire symétrique (b) Courant résonnant pri-
maire

Lorsqu’un transistor primaire et son symétrique secondaire se bloque, le courant résonnant est
commuté. Nous sommes dans le début de la phase du temps mort ou tous les transistors sont
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bloqués. Cette phase est illustrée par la zone 1 sur la Figure 4.50. Au primaire, ce courant com-
muté permet la charge et la décharge des capacités parasites sur la zone 1 de la Figure 4.49. Au
secondaire, le courant de sens opposé ne circule pas a travers les capacités comme au primaire
mais circule en inverse dans le transistor qui vient de se bloquer . Cela se traduit par une diffé-
rence de tension aux bornes du transistor primaire et de son symétrique secondaire (Figure 4.51).
Cependant la durée de cette phase est trés courte car l'inductance de fuite est faible. Le courant
résonnant décroit trés rapidement pour atteindre la valeur du courant magnétisant.

Dans cette deuxiéme phase représentée par le point 2 sur les Figures 4.49 et 4.50, la tension
aux bornes des transistors évolue de la méme maniére que ce soit au primaire et secondaire. A la
fin du temps mort, le transistor complémentaire s'amorce. Le transistor primaire s'amorce avec la
méme tension a ses bornes que le transistor secondaire. La commutation ZVS partielle est donc
réalisée a la fois au primaire et au secondaire.

Par contre, la conduction en inverse des transistors secondaires générent plus de pertes que
ceux au primaire. Cependant ces pertes sont faibles car la durée de la zone 1 est trés courte.

La topologie étant parfaitement symétrique, le convertisseur est bidirectionnel. Son fonction-
nement en mode réversible est le méme que celui énoncé ci-dessus avec les pertes en conduction
inverse reportées sur les transistors primaires.

45.2 Etude du rendement

Pour évaluer l'impact de cette méthode sur le rendement, plusieurs essais avec des rapports
cycliques différents sont testés. Ils sont représentés sur la Figure 4.52. Les puissances d'essais
varient de 500W a 6,1kW avec une tension d'entrée V;, de 450V.
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Ficure 4.52 — Rendement (%) en fonction de la puissance d'entrée pour différentes valeurs de

rapport cyclique

Le rendement maximal correspond a l'enveloppe des courbes. Cette méthode permet de réduire
les pertes dues aux capacités parasites, c'est-a-dire les pertes par commutation. Cependant elle
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augmente la valeur efficace des courants résonnants ce qui implique une augmentation des pertes
par conduction. Lorsque les puissances sont élevées, les pertes par conduction sont prépondérantes
par rapport au pertes par commutation. Cest la raison pour laquelle la diminution du rapport cy-
clique limite le rendement lorsque la puissance augmente.

Par contre lorsque les puissances sont inférieures 4kW. Cette méthode permet d’augmenter le
rendement du convertisseur. Nous obtenons un rendement supérieur a 98% pour une puissance de
3kW soit 4 points de rendement supplémentaires que lors des premiers essais (Figure 4.43). Dans
cette plage, les pertes par commutation deviennent plus importantes que les pertes par conduction
ce qui explique l'amélioration du rendement.

Cette solution est donc intéressante pour améliorer Uefficacité du convertisseur. De plus, le
comportement bidirectionnel du convertisseur n'est pas remis en cause. Cependant cette méthode
a été testée sur quelques points de puissance et le fonctionnement a été étudié uniquement par
simulation. Cette solution nécessite une étude plus approfondie pour évaluer ses avantages et ses
limites.

En conclusion, ce chapitre nous a permis de montrer la faisabilité et la réalisation du conver-
tisseur DC-DC isolé. Une analyse poussée a été menée sur les éléments parasites des composants
et des cartes électroniques. Cest grace a cette étude que le convertisseur a pu fonctionner a la
fréquence définie avec un faible niveau de pertes. En fin de chapitre, une amélioration du systéme
a été proposée. Pour évaluer, l'ensemble du DC-DC du chargeur une topologie de convertisseur
Buck est proposée dans le chapitre suivant dans le but d'évaluer le volume global du DC-DC.
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Dans le chapitre précédent, le convertisseur DC-DC isolé qui correspond a l'étage B sur la
Figure 5.1 a été dimensionné et concu. Le troisiéme étage correspondant a l'étage C doit étre
étudié afin de pouvoir conclure sur la solution a trois étages. La structure sélectionnée pour cet
étage est trés développée dans la littérature. Le but de ce chapitre est de proposer une topologie
dans une optique de haute densité de puissance en adéquation avec l'étage DC-DC isolé.

Dans un premier temps, les différentes topologies de convertisseur abaisseur rencontrées dans
la littérature sont analysées. Ensuite, la structure choisie pour l'étage C est développée. Puis,
le volume complet du convertisseur sera évalué et comparé avec un chargeur de l'état de lart.
Finalement, une proposition de chargeur complet a trois étages sera discutée.
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FiGure 5.1 — Structure de chargeur de VE a trois étages

5.1 Topologies DC-DC

5.1.1 Topologie classique

La tension de sortie de l'étage B du convertisseur DC-DC isolé est de l'ordre de 450V. La
tension de batterie évolue entre 400 et 200V suivant son état de charge. Pour réaliser l'étage C, la
topologie la plus simple est le hacheur dévolteur aussi appelé convertisseur Buck. Cette topologie
est représentée sur la Figure 5.2.
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FIGURE 5.2 — Topologie d'un hacheur dévolteur

Le principal avantage de cette structure est sa simplicité. Elle posséde une seule cellule de
commutation pouvant étre composée d’'une diode, d'un transistor et d'un élément de stockage. Elle
possede un filtre de sortie LC. Dans notre application, ce filtre constitue une partie du filtre CEM
de sortie.

Les inductance et condensateur de ce convertisseur prennent une part importante du volume
du chargeur. Dans les chapitres précédents, un effort important a été fait pour minimiser la taille
du convertisseur isolé. Si le volume gagné sur un étage est perdu dans l'étage voisin, la structure
a trois étages perd son intérét sur la densité de puissance. C'est pourquoi la structure proposée
doit minimiser la taille du filtre.

Appliqué a notre cahier des charges, le convertisseur Buck dans sa structure simple présente
divers inconvénients. Cette topologie peut fonctionner de deux maniéres différentes en mode continu
et en mode discontinu. Ces deux méthodes seront détaillées plus loin dans le chapitre. En fonc-
tionnement continu qui est le fonctionnement le plus classique, l'inductance est volumineuse et les
commutations des composants de puissance sont dures. Cela implique des pertes par commutation
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importantes. A puissance maximale, les tensions et courants mis en jeu durant les commutations
sont importants. Les pertes associées impactent directement le rendement. L'utilisation de transis-
tors GaN peut permettre de limiter ces pertes.

Dans une structure DC-DC a deux étages, le rendement est critique. Méme si les transistors
GaN sont utilisés dans la structure simple du convertisseur Buck, les commutations dures peuvent
réduire fortement le rendement. Pour améliorer cette structure, différentes solutions existent.

5.1.2 Solutions pour améliorer les pertes
5.1.2.1 Ajout de composants

Pour diminuer les pertes au sein des transistors, différentes méthodes de commutation douces
existent. L'ajout d'un composant passif de type inductance ou condensateur permet de respecti-
vement retarder l'‘établissement du courant ou de la tension afin que le produit v - i durant la
commutation soit quasi-nul. Ce point est détaillé dans la section 1.2.4.

Les circuits snubber associés sont de type résistance, diode et condensateur noté RCD ou
résistance, diode et inductance noté RLD. Ces différents circuits sont détaillés dans [105].

L'ajout d’'un circuit résonnant (L et C) permet également de réaliser des commutations douces.

Deux circuits résonnants conventionnels appliqués au convertisseur Buck sont représentés sur la
Figure 5.3. Ces circuits résonnants sont détaillés dans les références [106] et [107].
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Ficure 5.3 — Topologie d'un hacheur avec l'ajout d'un circuit résonnant de type ZCS (a) et l'ajout
d'un circuit résonnant de type ZVS (b)

(a)

L'ajout de ce type de circuits implique une oscillation des grandeurs de courant et tension.
Les calibres en tension ou en courant des transistors sont plus importants que dans la structure
classique du Buck a commutations dures. De plus, ces types de convertisseurs nécessitent l'ajout
de composants passifs qui peuvent étre volumineux.

La commutation douce peut également étre réalisée a l'aide d'un circuit d'aide a la commuta-
tion actif. Ce circuit comporte des transistors auxiliaires pour améliorer les commutations dures.
Traditionnellement, le transistor auxiliaire requiert une commande complexe et n'évite pas l'ajout
de composants passifs. Les commutations de ce transistor auxiliaire ne sont pas douces. Une étude
de circuits actifs adaptés a un convertisseur boost est détaillée dans [108].
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L'ensemble de ces solutions nécessite l'ajout de composants passifs. Ces composants peuvent
&tre volumineux limitant ainsi la densité de puissance du convertisseur. Ces solutions s'emploient
dans le cadre de convertisseurs unidirectionnels et le convertisseur Buck sélectionné doit étre
bidirectionnel. C'est pourquoi elles ne sont pas retenues.

5.1.2.2 Conduction discontinue

Pour réaliser une commutation douce sans ajout de composant, le convertisseur peut fonctionner
en mode de conduction discontinue. Sur la Figure 5.4 sont illustrées les formes d'ondes d'un
convertisseur Buck pour les deux modes de fonctionnement : continu et discontinu.
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FiGure 5.4 — Formes d'onde du convertisseur Buck (a) avec un mode de conduction discontinue (b)
avec un mode de conduction continue

Dans un mode discontinu, la période de fonctionnement peut étre décomposée en trois zones
représentées sur la Figure 5.4 (a). Dans la zone 1, le transistor est bloqué et le courant s'établit
dans la diode. Dans ce mode de fonctionnement, l'inductance est dimensionnée de sorte que le
courant la traversant s'annule au temps a1 - T avant l'amorcage du transistor. A t = oy - T, la
diode se bloque a courant nul limitant les pertes dues a son recouvrement. Dans la zone 2, le
courant dans l'inductance est nul ainsi que la tension a ses bornes. La diode est donc bloquée et
sa tension inverse correspond a la tension de batterie. Au niveau du transistor, la tension équivaut
a la différence des tensions d'entrée et sortie. Lors de la phase 3, le transistor s'amorce avec un

courant initialement nul. La commutation douce associée est une commutation de type ZCS.

Ce mode de fonctionnement permet de réaliser certaines commutations douces de type ZCS
sans ajouter de composants supplémentaires. De plus, l'inductance L, peut potentiellement étre
moins volumineuse car sa valeur doit étre relativement faible, malgré une forte ondulation de
courant. Ce mode de fonctionnement est détaillé dans [109].

Cependant, la forte ondulation de courant nécessite d'étre filtrée par le condensateur Cg. Cela
augmente le volume global du convertisseur et dégrade ainsi la densité de puissance. Cette forte
ondulation implique également un courant créte plus élevé que lors d'un mode de conduction
continu a courant moyen équivalent.

Dans notre application, le convertisseur de l'étage C doit étre bidirectionnel ce qui limite
l'utilisation de ce mode de conduction. En effet, lorsque la diode est remplacée par un transistor,
le courant dans l'inductance devient négatif aprés son passage par zéro. L'ondulation de courant
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est plus élevée et la réalisation de commutation douce est donc plus complexe. Pour minimiser
U'impact de cette ondulation dans le cas d’'un convertisseur Buck bidirectionnel, le convertisseur
buck peut étre entrelacé. Ce principe est décrit dans la section suivante.

5.1.3 Entrelacement

Ce type de structure associe différents convertisseurs en paralléle. Les commandes de chaque
convertisseur sont déphasées entre-elles comme cela est présenté sur la Figure 5.5.
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Ficure 5.5 — (a) Convertisseur Buck entrelacé a deux cellules (b) Formes d'ondes dans le cas de
commandes déphasées de 180°

.

Le but principal de cette structure est de réduire l'ondulation du courant en sortie et en entrée
dans le condensateur afin de minimiser sa taille. Dans le cas d'une structure a deux convertisseurs
entrelacés, la fréquence de l'ondulation de courant dans le condensateur de filtrage est multipliée
par deux par rapport a l'ondulation du courant dans chaque inductance.

La mise en paralléle des convertisseurs permet également de réduire le courant au sein des
transistors contrairement a une structure non entrelacée. Cela permet de réduire les pertes par
conduction dans chaque transistor. Par contre, l'augmentation du nombre de convertisseurs en
parallele posséde un certain colit. De plus, le volume n'est pas forcément réduit lorsqu'on augmente
la parallélisation. Pour déterminer le convertisseur optimal en fonction de l'application, différentes
études réalisent des optimisations sur le nombre de cellules en paralléle en fonction du volume
des inductances et du rendement. [110] [111]

5.2 Topologie proposée
5.2.1 Principe de fonctionnement

La topologie proposée tient compte des différents avantages des deux solutions précédentes.
Elle correspond a un convertisseur bidirectionnel Buck entrelacé avec un fonctionnement en forte
ondulation de courant. Ce convertisseur est représenté sur les Figures 5.6 et 5.7. L'exemple repré-
senté, ici, correspond a un entrelacement de deux convertisseurs Buck.
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Ficure 5.7 — Formes d'ondes du convertisseur Buck entrelacé sélectionné

L'intérét de cette topologie est de réaliser des commutations de type ZVS grace au courant
commuté icom1. Le mécanisme de cette commutation est analysé a l'aide d'une simulation en Annexe
J.2.1. Cette commutation est possible que si la valeur du courant ic,,m1 est négative. Ce fonction-
nement implique une forte ondulation de courant. La combinaison de ce fonctionnement en forte
ondulation avec le principe d'entrelacement permet de minimiser l'ondulation du courant dans les
condensateurs.

Le fonctionnement du convertisseur régulé par variation de rapport cyclique ne permet pas de
garder constante la valeur de icopm1 lorsque la tension de batterie évolue. Pour remédier a cette
problématique et garantir la commutation ZVS, le convertisseur peut étre régulé par variation de
fréquence. Dans la topologie sélectionnée, nous avons choisi la structure Buck car c'est une topolo-
gie simple. Un contrdle par variation de fréquence combiné a une structure entrelacée complexifie
la structure. Cest la raison pour laquelle nous n'avons pas opté pour cette solution.

Les transistors GaN sont de bons candidats pour des fonctionnements en commutations dures
grace a leurs performances lors de la commutation. Par contre, les commutations douces permettent
d’améliorer le rendement en réduisant les pertes par commutation. Sur le méme principe que pour
le convertisseur DC-DC isolé, nous avons choisi de combiner les deux commutations suivant la
plage de fonctionnement du convertisseur.
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Le choix de cette plage nécessite une étude approfondie afin de maximiser le rendement et
de minimiser le volume. La section suivante propose un dimensionnement général qui permet de
définir une zone approximative de fonctionnement ZVS.

5.2.2 Dimensionnement général
5.2.2.1 Structure du convertisseur

Dans cette section, l'étude est menée pour une tension de batterie évoluant entre 300V et
400V avec une puissance de charge constante. Les tensions inférieures a 300V correspondent a
un fonctionnement différent qui n'est pas détaillé ici.

Le choix du nombre de cellules en paralléle dans le convertisseur entrelacé est fixé en fonction
de l'étage amont. La fréquence de découpage f; du DC-DC isolé est de 500k Hz. Afin de minimiser
le spectre fréquentiel du chargeur complet, la fréquence des cellules entrelacées notée f o est
définie par un multiple de la fréquence f¢. Le but est d'obtenir une fréquence d'ondulation de
courant au niveau du condensateur de valeur f;,. Dans le cas d’'un convertisseur a deux cellules,
fcent vaudrait 250kHz et 166k Hz pour un convertisseur a trois cellules.

Dans ce dimensionnement général, nous cherchons a déterminer un volume global pour la
topologie entrelacée. Nous avons choisi un convertisseur a deux cellules entrelacées car cette
structure se rapproche des cartes onduleurs dimensionnées pour le DC-DC isolé. Ce choix nous
permet d’avoir une bonne estimation du volume des cartes de puissance du convertisseur entrelacé.
Pour définir ce nombre de maniére optimale, une étude approfondie est nécessaire.

5.2.2.2 Commutation ZVS

La valeur du courant icom1 qui permet la charge et la décharge des capacités lors de l'amorcage
de Tg dépend de la relation (5.1) avec V;,¢ la tension d'entrée du convertisseur, Co(t) la capacité
parasite du transistor GaN et At, le temps mort. Cette expression est détaillée en Annexe J.2.1.3.

. 2. Co(tr) : Vout
lecom1 = T
m

Cette équation ne dépend pas de la tension de sortie, c'est-a-dire que ce courant n'évolue pas
en fonction de l'état de charge de la batterie.

(5.1)

N

A linverse, l'ondulation de courant est dépendante de la valeur de tension de la batterie. Elle
est exprimée suivant la relation (5.2) avec 1 le rapport cyclique d'un des convertisseurs entrelacés
et L1 son inductance de sortie (Figure 5.6). Le choix de la zone de fonctionnement en commutation
ZVS dépend donc de la tension de sortie du convertisseur.

Vour - (1 — 1) - 1 L Vhat
L1 ' fdec Vout

Ai = (5.2)

Pour fixer la zone ZVS, plusieurs tensions sont évaluées et les ondulations de courant associées
sont calculées. Ces valeurs sont retranscrites dans la Table 5.1. Dans cette table, la plage de
fonctionnement de la commutation est définie entre 300V et la valeur définie dans la colonne
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"Tension ZVS'". L'ondulation Ai,; correspond a l'ondulation maximale de courant rencontrée sur la
plage de fonctionnement. Cette ondulation est définie lorsque la tension de batterie atteint 300V.
Le calcul de cette table est détaillé en Annexe J.2.1.3.

TaBLE 5.1 — Plage de fonctionnement ZVS en fonction de l'ondulation de courant

Tension ZVS V Ai @Tension ZVS A Nigrit A Inductance Ly yH
400 23 98 5
350 25 41 10
325 26 33 12
315 27 31 12
300 28 28 13

D’aprés cette table, plus la zone de commutation ZVS est large, plus l'ondulation Aig.; est
élevée. Une forte ondulation de courant Ai;; permet également de réduire la valeur de l'induc-
tance de sortie. Cependant, une valeur trop importante de cette ondulation implique un courant
créte élevé responsable de pertes dans cette inductance et dans les condensateurs. Le choix de
la zone de commutation ZVS correspond donc a un compromis entre commutations dures et pertes
dans les composants passifs.

Pour déterminer la plage ZVS minimisant les pertes et le volume du convertisseur, une étude
compléte doit étre réalisée. Par manque de temps, nous avons choisi approximativement une plage
de fonctionnement ZVS entre 300V et 315V impliquant une ondulation Aii; de 31A. Le but de
ce choix est de réaliser des commutations ZVS pour les points ol le rendement est le plus cri-
tique sans augmenter considérablement l'ondulation de courant. Le rendement est le plus critique
lorsque la tension de batterie est faible car le courant moyen est plus élevé et que la tension aux
bornes des transistors est fixe et correspond a la tension d'entrée.

Pour ce point de fonctionnement, les inductances de sortie nécessaires sont de 12uH pour
chaque convertisseur entrelacé. Pour dimensionner ces inductances, une étude aussi compléte que
pour le transformateur est nécessaire. Egalement par manque de temps, les inductances définies
dans la section suivante sont des inductances dimensionnées pour un prototype de Renault congu
pour un fonctionnement similaire avec des contraintes équivalentes.

5.3 Analyse du systéme complet

Dans cette partie, une analyse sur le volume prévisionnel et les performances du convertisseur
DC-DC isolé complet est réalisée. Ce convertisseur posséde les étages B et C représentés sur la
Figure 5.1.

5.3.1 Description de l'étage C

L'étage C final correspond a un convertisseur entrelacé a deux cellules comme celui représenté
sur la Figure 5.6. La fréquence f.o vaut 250kHz afin d'obtenir une fréquence de 500kHz sur
londulation de courant du filtre de sortie. Dans cette section, les éléments du filtre de sortie sont
spécifiés.
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Les deux inductances du filtre de sortie ne sont pas couplées de facon a éviter que le courant
ne soit reporté d'un transistor a un autre. Pour ces composants passifs d'une valeur de 12uH, le
bobinage se fait en fil de Litz et le noyau correspond a un demi noyau de géométrie PQ40 défini
en Annexe C.6. Ce noyau est représenté sur la Figure 5.8.

Plate I_

=

Demi-noyau

\
37+0.6

Ficure 5.8 — Géométrie des inductances du Buck

Le matériau sélectionné est défini en fonction du facteur de performance. La Figure 5.9 indique
le facteur de performance pour différents matériaux magnétiques du constructeur Ferroxcube. A
la fréquence de 250kHz, les matériaux 3C95 et 3F36 peuvent convenir pour ces inductances de
sortie.
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Ficure 5.9 — Facteur de performance pour différents matériaux Ferroxcube

L'ondulation maximale de courant dans le condensateur de sortie est fixée a 15,5A lorsque la
tension de batterie est de 300V. Cette valeur correspond a l'ondulation Ai..; divisée par deux.
Elle a été définie a l'aide de la Table 5.1. Pour maximiser le filtrage, la valeur de capacité du
condensateur est spécifiée a 10uF. En fonction de ces deux valeurs, deux condensateurs en pa-
rallele de référence B32774D8505 ont été sélectionnés. La datasheet associée correspond a la

référence [112].

Les transistors utilisés correspondent aux transistors des onduleurs de 'étage B. Il s'agit des
composants GaN System GS66508B dont les paramétres sont définis en Annexe G.1.
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5.3.2 Volume prévisionnel

A partir des informations précédentes, un volume prévisionnel du convertisseur DC-DC complet
est estimé. Ce volume est représenté sur la Figure 5.10.

64 mm

1 mm 99 mm

Etage B

L s P

124 mm

40 mm

99 mm

FiGure 5.10 — Encombrement estimé des deux étages du convertisseur DC-DC

Les transistors et les commandes utilisés correspondent a ceux des onduleurs de 'étage isolé.
La taille de la carte de puissance du Buck est déterminée en fonction de la taille de ces onduleurs
sans les capacités résonnantes. Les éléments du filtre de sortie correspondent a ceux définis dans
la section précédente.

5.3.3 Comparaison

Afin de conclure sur le convertisseur dimensionné, il est nécessaire de comparer notre systéme
avec un chargeur similaire de 'état de l'art. Le chargeur de l'état de l'art sélectionné correspond a
un chargeur a base de transistors SiC défini par la référence [70]. Ce chargeur a déja été présenté
dans la section 1.4. Les différents points de comparaison sont renseignés dans la Table 5.2.

TaBLE 5.2 — Comparaison de l'étage DC-DC réalisé avec un chargeur de l'état de l'art

DC-DC + Buck PSFB [70]
Volume (L) 0,57 0,6
Rendement maximal 96,5% 96,5%
Puissance kW (@Rendement maximal) 3 4
Fréquence (@Rendement maximal) 500kHz/250kHz X2 200 kHz
Densité de puissance a Py kW/L 12 @ 7,3kW 10 @ 6,1kW

Bidirectionnalité Totale Non
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5.3.3.1  Volume

Dans cette table, le volume de notre étage est défini a l'aide de la Figure 5.10 qui correspond
au volume prévisionnel. Dans la référence [70], la valeur du volume est définie pour l'ensemble
du chargeur. D'aprés la Figure 5.11 qui représente ce chargeur, le volume de l'étage isolé est

quantifié a la moitié du volume du chargeur. Dans cette configuration, les deux étages ont un
volume équivalent.

module 1 module 2 Etage DC-DC

input inductor With gate with gate isolation control board
driver diives transformer ~ (transparent)

output
inductor

DC-bus resonant

capacitors inductor output s
capacitors :

Ficure 5.11 — Représentation du volume du chargeur de l'état de l'art

5.3.3.2 Rendement

Le rendement maximal est défini pour une valeur de puissance et une valeur de fréquence
renseignées également dans la Table 5.2. Dans le cas du chargeur de l'état de l'art, cette valeur
a été définie suivant le courbe représentée sur la Figure 5.12 pour une puissance de 4kW et une
fréquence de 200kHz.
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Output Power [W]

FiGure 5.12 — Courbe de rendement en fonction de la puissance d'entrée de l'étage isolé du
chargeur de l'état de l'art pour une tension d'entrée de 350V et une tension de sortie de 400V

Le rendement de notre premier étage isolé a été défini a l'aide de la courbe de rendement
mesuré qui est représentée sur la Figure 4.52. Le rendement du second étage a été défini a l'aide
d’'une étude préliminaire non détaillée ici. Il s'agit donc d'une estimation est non d’'une mesure.
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Dans ce second étage, le rendement est maximal lorsque la tension de batterie est maximale et il
est minimal lorsque la valeur de la tension de batterie est la plus faible. Le point de rendement
est spécifié pour une tension de sortie de 350V.

La comparaison entre les deux chargeurs au niveau du rendement est complexe pour différentes
raisons. D’une part, le rendement évolue suivant la puissance, la fréquence et la tension de batterie.
Les points de rendement renseignés pour le chargeur de 'état de l'art ne le sont que pour un point
de tension (Figure 5.12). D'autre part, le rendement défint pour notre chargeur est en partie mesuré
(Etage B) et en partie estimé (Etage C) ce qui rend complexe la comparaison avec un rendement
défini uniquement par mesure. Ces points de rendement permettent tout de méme de donner un
ordre de grandeur de la performance de notre chargeur qui semble proche de celle du chargeur de
l'état de l'art avec une fréquence de commutation plus élevée.

5.3.3.3 Densité de puissance

La densité de puissance exprimée en kW/L correspond a la puissance maximale de fonctionne-
ment divisée par le volume du convertisseur. Dans le cadre de notre étude, la puissance maximale
atteinte lors des mesures est de 6,3kW alors que la puissance de dimensionnement est de 7,3kW.
Cette limitation en puissance lors des essais s'explique par le systeme de refroidissement utilisé.
Le convertisseur a été dimensionné pour un refroidissement a eau et le refroidissement utilisé lors
du prototypage était un refroidissement a air pour des raisons de simplicité et de co(t. Les tran-
sistors GaN étant limités en courant, le refroidissement a air a limité leur fonctionnement a haute
puissance. C'est la raison pour laquelle la densité de puissance a, tout de méme, été calculée pour
la puissance de dimensionnement de 7,3kW.

Les deux valeurs de densité de puissance renseignées dans la Table 5.2 sont élevées ce qui
permet de confirmer la forte densité de puissance au sein de notre étage de chargeur.

5.3.3.4 Bidirectionnalité

N

Notre étage de chargeur a été concu afin d’étre bidirectionnel. A l'inverse, le chargeur de l'état
de lart est unidirectionnel. Sur la plupart des points de comparaison, notre étage de chargeur
rivalise avec celut défini par la référence [70]. Ce chargeur de l'état de l'art représente déja un
chargeur a forte densité de puissance. Nous avons donc réussi a réaliser un systéme réversible a
forte densité de puissance.

5.4 Conclusion sur le chargeur complet

Le convertisseur DC-DC proposé dans ce chapitre constitue une partie du chargeur complet.
A partir de cette brique isolée de 7,3k W, il est possible de réaliser un chargeur complet opérant
a une puissance de 22kW. Dans cette section, nous proposons différentes solutions de chargeur
complet qui utilise le module DC-DC isolé que nous avons réalisé et concu. Le but est d’'analyser
différentes pistes pour concevoir un chargeur a forte densité de puissance.
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5.4.1 Premiére solution

La solution de chargeur la plus simple est représentée sur la Figure 5.13. Cette solution est
constituée d'un correcteur de facteur de puissance et de trois briques isolées de 7,3kW. Ces trois
briques sont connectées en paralléele et permettent de charger a la puissance maximale de 22kW.

Vout
S VA DC Buck
DC x2
Bl ] 1] Vbat
y Voul
Réseau CFP | _— i
triphasé _ + DC Buck . Batterie
monophasé ~ | Redresseur be Q2 Filtre {1 200v-400v
+ I — H il
Filtre V.,
| DC | Buck

FiGure 5.13 — Chargeur complet avec trois briques isolées de 7,3kW : premiére solution

L'étage B bidirectionnel qui comprend le transformateur est complétement symétrique. Cette
symétrie peut permettre de réduire les colits du convertisseur. En effet, les cartes électroniques
primaire et secondaire sont identiques. Le co(it de production de ces cartes est donc plus avantageux
que si ces deux cartes étaient de conceptions différentes. C'est pourquoi nous proposons une
deuxiéme solution utilisant la symétrie des cartes.

5.4.2 Deuxiéme solution : Solution symétrique monophasée

Ce principe de symétrie peut étre appliqué a l'ensemble du chargeur. Le convertisseur Buck se
comporte comme un abaisseur de tension lorsqu'il transfére de l'énergie a la batterie. Cependant
lorsque c'est la batterie qui transfere son énergie au réseau il se comporte comme un élévateur de
tension. Si le correcteur de facteur de puissance choisi correspond a un correcteur de type Boost
entrelacé (Figure 1.16), les cartes de puissance du troisiéme étage et du premier étage peuvent
étre identiques. Le principe de symétrie s'étend aux trois étages. Cette solution est présentée sur
la Figure 5.14. Le correcteur de facteur de puissance de type Boost entrelacé est présenté dans
la section 1.3.2.1.

Cette solution connecte en étoile trois briques de chargeur monophasé. Ce principe de char-
geur est détaillé dans la section 1.3.2.2. Le but de cette solution est de pouvoir symétriser le
chargeur autour de 'axe représenté sur la Figure 5.14. Ce chargeur est donc composé de six cartes
de puissance identiques. Les parties symétriques des convertisseurs Buck et Boost correspondent
uniquement aux cartes de puissance car les filtres et les réqulations sont différents. De plus, la
partie redressement du correcteur de facteur de puissance est également déportée des cartes sy-
métrisées.
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FiGure 5.14 — Chargeur complet avec trois briques isolées de 7,3k W symétrisées : seconde solution

Cette solution permet une réduction potentielle des colits avec l'augmentation du nombre de
cartes identiques. Cependant elle posséde quelques inconvénients propres au régime monophasé.
Lors d'un fonctionnement en régime triphasé, la puissance instantanée est constante. A l'inverse
dans un régime monophasé, cette puissance ne l'est pas. Dans la deuxiéme solution, les trois
briques connectées sur chaque phase fonctionnent sur le principe d’'un régime monophasé. Lors
d’'une charge a 7,3kW, la puissance instantanée est représentée sur la Figure 5.15.

14,6 KW

73kWE

o
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FIGURE 5.15 — Forme d'ondes de la puissance instantanée pour une puissance moyenne de 7,3kW

La courbe définie sur la Figure 5.15 implique des pics de puissance a 14,6kW. Les DC-DC
isolés dimensionnés pour une puissance de 7,3kW doivent donc gérer des pics de puissance cor-
respondant au double de leur puissance de dimensionnement. Cette problématique a des consé-
quences néfastes sur les performances du chargeur. Pour pallier a ces pics de puissance, des
capacités peuvent stocker cette puissance instantanée. Ces capacités appelées capacités DC sont
représentées en vert sur la Figure 5.14. Cependant elles représentent un volume important dimi-
nuant la densité de puissance du chargeur. Pour se donner un ordre d'idée, un exemple de ces
capacités est représenté sur la Figure 5.11 qui correspond au chargeur de l'état de l'art.
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5.4.3 Troisiéme solution : Solution symétrique triphasée

Pour s'affranchir des inconvénients de la solution précédente, les trois modules monophasés
précédents peuvent étre regroupés tels que la Figure 5.16 le représente. Dans cette solution, les
cartes des onduleurs de 'étage central sont toujours identiques et les cartes de puissance Buck et
Boost sont également identiques. Mais ces deux types de carte notées carte DC et carte Buck et
Boost sur la Figure 5.16 ne sont pas nécessairement reliées par la symétrie. Dans cette solution,
les convertisseurs entrelacés possédent un entrelacement supérieur a deux pour étre dimensionnés
a une puissance de 22kW. Une étude adéquate doit étre réalisée pour déterminer le nombre précis
de cellules.
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Ficure 5.16 — Chargeur complet avec trois briques isolées de 7,3kW symétrisées : troisieme
solution

L'intérét de cette solution est de garder le principe de symétrisation des cartes tout en s'af-
franchissant de capacités DC volumineuses méme en régime monophasé. Le chargeur doit pouvoir
se charger sur des bornes triphasées et monophasées. Lors d’'une charge triphasée a 22kW, la
problématique ne se pose pas car la puissance instantanée est constante. Lors d'une charge mono-
phasée, cette solution peut s'adapter a la variation de puissance instantanée. Les modules DC-DC
connectés en paralléle sont dimensionnés pour une puissance de 7,3kW. Les pics de puissance de
14,6k W peuvent donc étre gérés par deux des trois modules connectés en paralléle sans dégrader
les performances du convertisseur.

La variation de puissance instantanée est donc reportée au niveau de la batterie. Dans le cas
ol la batterie accepte cette ondulation de puissance de faible fréquence, cette solution est extréme-
ment intéressante en termes de performance et de densité de puissance. Dans le cahier des charges
imposé par Renault, cette ondulation n'est pas contraignante au niveau de la batterie. Cest la rai-
son pour laquelle cette solution est proposée en tant que topologie finale pour un chargeur complet.

Cependant, cette solution posséde quelques inconvénients. Les transistors dans le convertisseur
Boost en entrée du chargeur doivent étre de calibre 1200V si la topologie utilisée est de type
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Boost entrelacé et que les condensateurs DC sont faibles. Cette problématique limite l'utilisation
de transistor GaN dans cet étage. Pour utiliser des transistors GaN, il est nécessaire d'envisager
des topologies de type multi-niveaux. Ces différents points sont des perspectives d'amélioration de
la solution proposée.

5.5 Conclusion générale

5.5.1 Intéréts

La structure DC-DC proposée et réalisée dans le cadre de la thése posséde une forte densité
de puissance de 12kW/L. De plus, le volume prévisionnel représenté sur la Figure 5.11 définit
une structure plate. Le DC-DC est donc facilement intégrable mécaniquement.

Cette structure est bidirectionnelle sur toute la plage de puissance de dimensionnement. Le
transfert de l'énergie entre la batterie est donc possible avec un systéeme a forte densité de puis-
sance.

Dans cette structure qui est composée de l'isolation galvanique et de l'adaptation de tension,
la plupart des efforts ont été concentrés sur lisolation galvanique, ce qui nous a permis de dé-
velopper une brique isolée extrémement compacte avec un transformateur a fort rendement. Cette
brique peut étre réutilisée pour des systéemes nécessitant une faible adaptation de tension pour
d’autres applications tels que les convertisseurs a destination des serveurs informatiques.

5.5.2 Limites

L'inconvénient majeur de la solution proposée se situe au niveau du rendement. Le cahier des
charges des chargeurs de VE impose un haut rendement d'environ 98% et notre solution fonctionne
avec des rendements de lordre de 96%. Dans le chapitre 2, nous avons sélectionné une topologie
induisant des pertes lors de la commutation tout en minimisant les contraintes sur les compo-
sants magnétiques. Dans notre solution, nous avons décidé d'optimiser le volume des composants
magnétiques au détriment des pertes dans les transistors limitant ainsi le rendement. Les amélio-
rations futures sur les matériaux magnétiques semblent limitées. A linverse, les transistors GaN
représentent une technologie jeune promettant des évolutions au niveau de leurs performances.

Le DC-DC congu minimise les contraintes au niveau de composants magnétiques. Nous avons
donc réalisé notre objectif d'optimisation du volume des composants magnétiques malgré les pertes
importantes. Notre solution n'est peut-étre pas industrialisable aujourd’hui a cause de ses per-
formances mais peut devenir trés intéressante avec l'amélioration des composants GaN dans les
futures années.

5.5.3 Conclusions sur la technologie GaN

Classiquement les convertisseurs utilisent des commutations dures ou des commutations douces.
Les transistors GaN sont plus performants en termes de pertes par commutation. Ils sont donc de
bons candidats pour des convertisseurs a commutations dures. Intégrés dans des convertisseurs a
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commutation douce, ils peuvent permettre une augmentation importante de la fréquence de décou-
page et ainsi potentiellement minimiser le volume des convertisseurs.

Dans les différentes topologies étudiées dans le cadre de la thése, nous avons choisi d’analy-
ser des comportements avec des convertisseurs mixant les commutations douces et dures dans le
but d'optimiser le volume sans dégrader considérablement le rendement. Ce choix nous a permis
de réaliser un convertisseur a forte densité de puissance. Par contre, cette solution nécessite des
études précises pour définir efficacement les zones de fonctionnement des commutations dures et
douces pour minimiser le volume et maximiser le rendement.

En conclusion, l'utilisation des transistors GaN au sein des convertisseurs de l'électronique
de puissance nécessite d'adapter les structures existantes utilisées pour les transistors classiques
afin de bénéficier de toutes les performances offertes par ce composant.

5.5.4 Perspectives

Le convertisseur proposé a été concu et testé expérimentalement uniquement pour un de ses
deux étages. Pour le deuxiéme étage, une topologie a uniquement été proposée . Pour la suite
des travaux, il est nécessaire de réaliser une étude précise de ce deuxiéme étage. Le but est de
pouvoir minimiser la taille et les pertes des éléments passifs pour garantir une forte densité de
puissance du convertisseur complet. L'intérét est de réaliser un prototype de ce deuxiéme étage
pour pouvoir ensuite faire une comparaison compléte a l'aide de résultats expérimentaux.

Un second axe d’amélioration se porte sur le controle du convertisseur. Dans le chapitre 4,
nous avons montré l'amélioration du rendement avec une variation du rapport cyclique. Dans la
suite des travaux, il est nécessaire d'évaluer différents controles qui permettent d'améliorer les
performances du convertisseur et d'analyser 'impact sur son fonctionnement.

Un troisieme axe d’amélioration du convertisseur se situe au niveau des cartes de commande.
Dans la Table 1.2, nous avons mis en valeur la faible consommation de la grille des transistors
GaN. Ce principe peut permettre de réduire la taille des systémes de commandes (driver, alimen-
tation isolée). Dans le cadre de la thése, la carte de commande a été concue a l'aide des systémes
de commande proposés par GaN System. La Figure 5.10 définissant le volume prévisionnel montre
l'impact des cartes de commande sur le volume total. Les alimentations isolées prennent notamment
une place importante. Dans la suite des travaux, il est important de travailler sur la minimisation
des systémes de commande.






ANNEXE A

Facteur de puissance

Le facteur de puissance, compris entre 0 et 1, représente le rapport entre la puissance consom-
mée P et la puissance apparente S. Le but d'un CFP est de garantir une valeur de facteur la plus
proche de l'unité. Dans cette configuration, le courant efficace consommé au réseau est minimal
pour une puissance absorbée donnée.

Le calcul de cette valeur se détermine a l'aide des puissances P et S. Dans le cas d'un régime

ol les grandeurs de tension et de courant sont purement sinusoidales, le facteur de puissance Fp

s'exprime sous la forme (A.1) avec Vifr et lofr les valeurs efficaces respectives de la tension et

du courant et ¢4 le déphasage entre ces deux grandeurs. Dans cette situation, le déphasage @4

est le seul paramétre ayant une influence sur le facteur de puissance. Pour garantir un facteur de
puissance unitaire, la tension et le courant doivent donc étre en phase.

P . Veff.leff. COS Qg4

Fp = — Fp =
P S P Veff~leff

Cependant Uexpression (A.1) n'est valable que pour des signaux de tension et courant sinu-
soidaux. Dans le cas d'un systéme non-linéaire qui correspond au cas des chargeurs de VE, le
courant de ligne noté / posséde une forme d’'onde dont la décomposition en série de Fourier est
représentée par l'expression (A.2) avec /iy la composante efficace fondamentale du courant.

Fp = cos ¢q (A1)

(A2)

Ce courant intervient dans l'expression de la puissance apparente S. Lors d’'un fonctionnement
avec un courant /, le facteur de puissance fait intervenir les harmoniques de ce courant. Ce facteur
est défini par la relation (A.3) avec /, la niéme composante harmonique efficace du courant et Fy4
un facteur appelé facteur de déformation. [113]

Verr-lt. cos ¢q hy

Fp= Fg=
Verrn/ iy + Y_n=s I? \ I+ =512
Pour garantir un facteur de puissance unitaire, le CFP doit donc agir sur la valeur des har-
moniques de rang n et sur le déphasage ¢, afin d'obtenir le facteur de puissance le plus proche
de un. La minimisation des harmoniques est un point critique au niveau du convertisseur car, non
seulement, ces harmoniques limitent le facteur de puissance mais elles perturbent également le
réseau. L'impact de ces harmoniques est détaillé dans [114]. Les perturbations limites sont fixées
par des normes qui doivent étre prises en compte dans le choix de la topologie et la conception
du CFP. [115][116]

Fp = F4.cos @q4 (A.3)






ANNEXE B

Etudes comparatives des convertisseurs

B.1 Calculs des grandeurs de courant

B.1.1 Calcul du courant moyen

Dans un convertisseur a résonance série dont la topologie est représentée sur la Figure B.1,
le courant d’entrée /;, correspond au courant résonnant redressé. Sa forme d'onde est représentée

sur la Figure B.2

Ficure B.1 — Convertisseur a résonance série

/N,
L N

4

Ficure B.2 — Courant d’entrée [;, d’'un convertisseur a résonance série

B.1.1.1 Courant moyen dans un cas général

Dans le cas général ou 6; qui est défini sur la Figure B.2 est quelconque, l'expression de la
valeur moyenne du courant correspond a l'expression (B.1)

1T (%
linmoy = 5= /0 lisin 6 (B.1)
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Par intégration, le résultat de ce calcul est défini par la relation (B.2).

1~
linmoy = 9—1I1 (1 —cos 64) (B.2)

B.1.1.2 Courant moyen lorsque 6 = 5

Lorsque le déphasage entre courant et tension est égal a 7, l'expression du courant moyen

lin,moy devient (B.3).

Iin,moy = ;/1 (83)

B.1.1.3 Courant moyen lorsque 61 =

Lorsque le déphasage entre courant et tension est nul, l'angle 64 vaut ;. Dans cette configu-
ration, l'expression du courant moyen /;; moy correspond a la relation (B.4).

2~
/in,moy = ;I1 (B4)

B.1.2 Calcul du courant efficace

Le valeur efficace du courant résonnant représenté sur la Figure B.2 est définie par l'expression
(B.5) avec /; la valeur créte du courant et 2-6 une période de fonctionnement. A l'aide des formules
trigonométriques et par intégration, cette expression est simplifiée par

1 264 1 — 2.
oty = / .sin(02-d6  sin(o)? = 1020 (B.5)
201 Jo 2
" sin(4 - 6
Ly = [ sin@-61) (B.6)

V2 20,

B.1.3 Calcul du courant magnétisant pic

Dans la cas d'un convertisseur LLC (Figure B.3). Le courant magnétisant doit &tre calculé. A
l'aide des formes d'ondes de ce convertisseur illustrées sur la Figure B.4, nous pouvons établir une
relation de ce courant définie par l'expression (B.7).

Iin
1 T1,1 T2,1
Vin

Ficure B.3 — Convertisseur LLC résonnant




B.2. Simulation des topologies comparées 181

1 :
Vi" /\ Vond /\

AE/A
S N4

AN o
b \/

T2
—T/4

Ficure B.4 — Formes d'ondes du convertisseur LLC

(B.7)

Si nous évaluons cette expression entre les temps t1 et tp, 'équation devient (B.8) avec /, la
valeur créte du courant magnétisant et 75 la période de découpage.

I
Vin=Ln- 37 (B.8)

La valeur du courant magnétisant pic noté /,, est donc exprimé suivant la relation (B.9) avec
fs la fréquence de découpage.

In = 7" (B.9)

B.2 Simulation des topologies comparées

B.2.1 Dual activ Bridge

Dans le but de vérifier les valeurs analytiques, le convertisseur Dual Activ Bridge est modélisé
sous le logiciel LTspice. Le convertisseur Dual activ Bridge est étudié dans le cas d'une commande
par déphasage des onduleurs primaire et secondaire. Le schéma sous LTspice associé a ce fonc-
tionnement est représenté sur la Figure B.5

Le but de cette simulation n'est pas de réaliser une régulation mais de vérifier le fonctionnement
du convertisseur. La valeur du déphasage est définie suivant le parameétre phi dans la simulation.
Ce paramétre est associé a une valeur de puissance Pin. Le déphasage en fonction de la puissance
est représenté sur la Figure B.6.

Dans la simulation, lorsque ce déphasage est modifié, la valeur de puissance doit également
étre modifiée en fonction.
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Ficure B.5 — Schéma du convertisseur DAB sous le logiciel LTspice

20 T T T ; T T T

10F Zone'n | .
Transfert négatif | :

Puissance entrée (kW)

~

. |Zone p
A5t Transfert positif

-20 L h L i ! :
4 3 2 1 .0 N 2 3 4
Déphasage ~~PpAB, 7w

FiGure B.6 — Puissance du convertisseur en fonction du déphasage ¢pas
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B.2.1.1 Fonctionnement a 7,3kW

Lors d'un fonctionnement a puissance maximale, les formes d'ondes associées définies sur les
Figures B.7 et B.8. Les courants et les tensions aux bornes des transistors de la Figure B.8 sont
définis pour les transistors d'un bras primaire. Le comportement du convertisseur correspond aux
formes d'ondes définies sur la Figure 2.6.

1(s1)

1(L4) 18 |
162 (a) 15n4
122 a
8a 4
a4 A
0ad "

-20 i V(Vin,1_AC1)

'H ) V(1_AC1,1_AC2) V(2_AC1,2_AC2) 450V
oo (b) T 400v

100v-
o Q I
ov+

Jov- T T T T T T T T T T
J 39.3ps 39.6ps 39.9ps 40.2ps 40.5ps 40.8ps 4l.dps 4l4ps 41.7ps 42.0ps 42.3ps 42.6ps

Ficure B.8 — (a) Courant dans le transistor

Ficure B.7 — (a) Tension de londuleur pri- primaire S1 (jaune) et courant dans le tran-

maire (vert) et tension de l'onduleur secon- sistor primaire S3 (rouge) (b) Tension aux

daire (bleu) (b) Courant dans linductance bornes du transistor primaire S1 (jaune) et

Lpas Tension aux bornes du transistor primaire S3
(rouge)

B.2.1.2 Commutation ZVS

Afin de vérifier la commutation ZVS dans la zone définie sur la Figure B.9, une simulation
a puissance maximale (7,3kW) est réalisée et les formes d'ondes du convertisseur lors de la
commutation sont représentées sur la Figure B.10. Une seconde simulation est réalisée pour une
valeur de déphasage phi = 0,075 et pour une puissance de 1,8kW. Ce point se situe dans la zone
de commutation dure.

B.2.1.3 Conduction

Les pertes par conduction & puissance maximale peuvent étre vérifiées lors de la simulation.
Dans les paramétres de simulation, la résistance a l'état passant du composant simulé est spécifiée
a lavaleur de Ry, 199°c- Le produit tension fois courant au sein d'un transistor est ensuite relevé.
Ce produit est représenté sur la Figure B.11.

(b)
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V(Vin,1_AC1) I(L4)

451 20A
400V
(@
350V-
300V+
250V
200V
150V
100v-] Courant commuté [ -8A
50v+ -12A
ov+4 / 16A
V(Vin,1_AC1 I(S1 2o
(Vin, 1_AC1) (s1) 21
l400v-
(b)
350V
300V
250V
1200v+
temp$ mort
150V g
= OA
100V a zé i
Amorgage a zéro de tension | ..
50v+ L -6A
ov+ -9A
T T T T T T 12A
69.76ps 69.84ps 69.92ps 70.00ps 70.08ps 70.16ps 70.24ps

Ficure B.9 — Simulation a 7,3kW (a) Tension
aux bornes du transistor S1 (vert) et Cou-
rant dans l'inductance Lpag (b) Tension aux
bornes du transistor S1 (vert) et courant tra-
versant le transistor S1 (rouge)

V(Vin,1_AC1 1(L4
la (Vin,1_AC1) (L4) 5.6A
400 | a.8a
(a)
350V - 4.0A
00vd | 3.2a
| 2.4n
250V
I 1.6a
200V
I 0.8a
150V+
- 0.0A
100V L o.sa
50v F-1.6a
ov+ 2.4A
3.2A
V(Vin,1_AC1) 1(51)
'00v- ) F32a
350V \ L28A
300v pic de courant [2eA
F20A
250V
L16a
200v-
124
150V o
100v- L an
50V <>< N
o C ion_dure "
T T T T T T T
33.94ps  33.96ps  33.98ps  34.00ps  34.02us  34.04ps  34.06ps  34.08ps

Ficure B.10 — Simulation a 1,8kW (a) Ten-
sion aux bornes du transistor S1 (vert) et Cou-
rant dans l'inductance Lpag (b) Tension aux
bornes du transistor S1 (vert) et courant tra-
versant le transistor S1 (rouge)

I(S1)*1(S1)*0.095

32A2+

28A2-

24A2

20A2-

16A2-

1242+

LT Waveform: [(51)°1(51)*0.095 S-S

Interval Start:  d46us

Interval End: 46ys
Aversge: [146874

Ficure B.11 — Produit du courant et de la tension au sein du transistor S1



B.3. Convertisseur a résonance série 185

La valeur moyenne de ces pertes peut étre déterminée a l'aide du logiciel LTspice. Pour une
puissance de 7,3kW, cette valeur vaut environ 14W ce qui correspond a la valeur renseignée sur
la Figure 2.9.

B.3 Convertisseur a résonance série

B.3.1 Fonctionnement en hypo-résonance

Le convertisseur fonctionne en hypo-résonnance lorsque que fyoc < fr0. Le déroulement lde la
commutation est représenté sur la Figure B.12 et les formes d'ondes associées sur la Figure B.13.

—_——

T1 D1 T D1 T1 D1
1, M I

T2 D2 T2 D2 T2 D2

U] @ 3)
—_— >
Ficure B.12 — Différentes phases lors de la commutation ZCS

Ficure B.13 — Formes d'ondes lors d'une commutation ZCS

Dans la zone 1, le composant T est passant, T1 conduit le courant résonnant /1. Le composant
T3 est bloqué avec la tension Vj, a ses bornes. A la fin de la zone 1 a t = t;, le courant résonnant
s'annule et change de signe. Dans la zone 2, la diode Dy devient passante car le courant a changé
de signe. Dans la zone 3, & t = t; le controle commande la fermeture du transistor T3 et l'ouverture
de T4, le composant Tq se bloque avec une commutation a zéro de courant (Figure B.12).

B.3.2 Fonctionnement en hyper-résonance
B.3.2.1 Fonctionnement

Dans la partie comparaison, nous avons analysé deux points de fonctionnement. Ces points
sont définis par deux valeurs de puissance et deux valeurs de fréquences [540kHz;7,3kW] et
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[TMHz;1,8kW]. Le but de cette section est de vérifier le fonctionnement du convertisseur a ré-
sonance série pour ces deux points de fonctionnement. La simulation est réalisée sur le logiciel
LTspice et le convertisseur détaillé est représenté sur la Figure B.14.

-

G_T4_1

nl
- s va
il V3
= V2
éﬁ @
PULSE(-1 1 0 {Trf} {Trf} {Ton} {Ts})

G_T2.1

PULSE(-1 1 {Ts/2} {Trf} {Trf} {Ton} {Ts})
PULSE(-1 1 {Ts/2} {Trf} {Trf} {Ton} {Ts})
PULSE(-1 1 0 {Trf} {Trf} {Ton} {Ts})

.model SW SW(Ron={Rdson} Roff=1Meg Vt=0 Vh=-.5) Vout
Qut
DQX D2
G_T2_15 N
o D
e K1L2131
[
+ 1 s} s} 2o Ri _|c10
{Lm}{gem} {Rout} 2
G_T4_1; D4 D3
Cc4 ~
sa| |{Cp} D D
.tran 0 200u 100u 0.5n
N ;paramétres puissance
;Commande transistors -
;parametres circuit reso .param fs=0.545e6 -param 5'7}40:0 . .
.param Ls=1.8u _param Ts=1/fs -param Rm-t—V' VinP ;paramétres transistors’
.param Cs=56n _param Tm=7ns -param Rout=Vin"vin .param Cp=88p
.param Lm=2m .param Ton=Ts/2-Tm-2*Trf .param Rdson=55m
-param L1=2m .param Trf=10n
.param L2=L1

Ficure B.14 — Schéma du convertisseur CRS sous le logiciel LTspice

La fréquence du fonctionnement a la puissance de 7,3kW a été déterminée par approximation.
Cette fréquence a été modifiée & 545kHz pour correspondre au fonctionnement recherché. Les
formes d'ondes du convertisseur pour les deux points de fonctionnement sont représentés sur les

Figures B.15 et B.16

B.3.2.2 Commutation ZVS

L'inductance résonnante a été dimensionnée pour réaliser des commutations ZVS pour une
valeur de courant /,n. A forte puissance, les formes d'ondes de la commutation sont représentées
sur la Figure B.17. A faible puissance, elle sont représentées sur la Figure B.18.

Dans les deux configurations, la commutation ZVS est bien réalisée. Le courant dans les ca-
pacités parasites correspond également au courant résonnant divisé par deux et la tension évolue
telle une sinusoide ce qui confirme les explications de la section 2.3.1.1.
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1(s1) 1(S2) B 1(51) 1(52)
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Ficure B.15 — Simulation a 7,3kW (a) Cou-
rant traversant le transistor S1 (bleu) et Cou-
rant traversant le transistor S2 (rouge) (b)
Courant résonnant primaire (vert) et tension
d’'onduleur primaire (bleue)

. 1(52) 1(s1) 1(C2)-1(c1)
16A-1
14+
12A+
10A+
Aty crs

8- —

6]

4

2A4

0

V(Vin,AC2) v(ac2)

440v
400v-

360V

320v-

280V \

24004 Evolution de la tenion
200v4 suivant une sinusoide
160V

120v-

80V

40V

T T T T T T T T T
58.56ps 58.59ps 58.62ps 58.65ps 58.68ps 58.71ps 58.74ps 58.77ps 58.80ps 58.83ps 58.86ps

Ficure B.17 — Simulation a 7,3kW (a) Cou-
rant traversant le transistor S1 (bleu), Cou-
rant traversant le transistor S2 (rouge) et
somme de courant des capacités paralléles
des transistors S1 et S2 (b) Tension aux
bornes du transistor S1 (bleu) et tension aux
bornes du transistor S2 (rouge)

Ficure B.16 — Simulation a 7,3kW (a) Cou-
rant traversant le transistor S1 (bleu) et Cou-
rant traversant le transistor S2 (rouge) (b)
Courant résonnant primaire (vert) et tension
d’'onduleur primaire (bleue)

. 1(s1) 1(52) 1(C2)-1(C1)

6.3A
5.6A

4.9A
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200v+
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Ficure B.18 — Simulation a 1,8kW (a) Cou-
rant traversant le transistor S1 (bleu), Cou-
rant traversant le transistor S2 (rouge) et
somme de courant des capacités paralléles
des transistors S1 et S2 (b) Tension aux
bornes du transistor S1 (bleu) et tension aux
bornes du transistor S2 (rouge)






ANNEXE C

Ferrite : Matériau et géométries

C.1 Datasheet 3F36 [1]

ABW230

4 "
CONDITIONS VALEURS |UNITES 10 SFagl

i 25 °C; <10 kHz; 0.25 mT | 1600 £20% Moy
Ha 100 °C; 25 kHz; 200 mT | =2400
B 25 °C; 10 kHz; 1200 A/m | ~520 mT 103 \

100 °C; 10 kHz; ~420

1200 A/m
P, 100 °C; 500 kHz; 50 mT | ~90 KW/m?

25 °C; 500 kHz; 100 mT | %700 102 \

100 °C; 500 kHz; 100 mT | ~700 \
P DC; 25 °C ~12 m
Tc 2230 oc
density ~4750 kg/m?3 1%4 1 10 ¢ Mz 10%

TasLe C.1 — Spécifications globales du maté- Ficure C.1 — Perméabilité complexe en fonc-
riau 3F36 tion de la fréquence
ABW255
T — 250C ABW237
3F36 10000 L —
" 500 y = m
B 3F36
2000 = (mT) ]
= 400 =
LT | A

300 /
1000 / /
200

\ 100 /

0
-50 50 150 250 / /
T (%C) 0

50 0 50 100 500 1000
Ficure C.2 — Perméabilité initiale en fonction Hwm
de la température Ficure C.3 — Courbe B-H typique

TaBLE C.2 — Parameétres de calcul des pertes fer en fonction de la fréquence

Fréq. min  Fréq. max Cn X y Cn Cn G
Hz Hz

3F36 100000 499999 6,83-1073 1,439 32672 8,395-10—> 1,078-10"% 1,223
3F36 499999 799999 1,12-10~7 21952 27199 8,926-10> 1,172-1072 1,282
3F36 800000 1200000 2,24-107'9 26105 24977 6,119-10 6.142-1073 1,011
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ABW232

8000 prrs
Z100°c 3F36
Ha
6000
4000
/
0
0 100 200 300 . 400
B (mT)

Ficure C.4 — Amplitude de la perméabilité en
fonction de l'induction magnétique créte
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Ficure C.6 — Pertes volumiques en fonction
du champ magnétique créte a fréquence fixée
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Ficure C.5 — Perméabilité réversible en fonc-
tion de l'induction magnétique créte
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Ficure C.7 — Pertes volumiques a différentes
valeurs de fréquence/champ magnétique en
fonction de la température
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C.2 Datasheet noyau E32/6/20 X3, [1]

-~ 3175064 ——»
I 24.9 min.
‘ L 835
£0.13 ! i
SYMBOL PARAMETER VALUE | UNIT m 31502 45
3(I/A) core factor (C1) 0.323 | mm™ A 0.13
- 3 }
Ve effective volume 5380 mm R0.25 typ.
le effective length 414 mm
Ao effective area 130 mm?2
Amin minimum area 130 mm?
m mass of core half =13 g
20.3240.41
TasLe C.3 — Paramétres géométriques du
nOUaU E32/6/20 Dimensions in mm.
Ficure C.8 — Dimension géométrique du

noyau E32/6/20

GRADE A He TOTAL AIR GAP TYPE NUMBER
(nH) (Hm)
3C90 160 3%(1) =41 ~1200 E32/6/20-3C90-E160-E
250 $3%(1) ~64 =700 E32/6/20-3C90-E250-E
315 3% ~81 ~550 E32/6/20-3C90-A315-E
400 5% ~103 ~450 E32/6/20-3C90-A400-E
630 8% ~162 ~260 E32/6/20-3C90-A630-E
6425 25% ~1650 ~0 E32/6/20-3C90
3C92 5000 25% %1290 =0 E32/6/20-3C92
3C93 5900 25% ~1520 ~ E32/6/20-3C93
3C94 160 3%(1) ~41 ~1200 E32/6/20-3C94-E160-E
250 $3%(1) ~64 ~700 E32/6/20-3C94-E250-E
315 3% ~81 ~550 E32/6/20-3C94-A315-E
400 5% =103 ~450 E32/6/20-3C94-A400-E
630 8% ~162 %260 E32/6/20-3C94-A630-E
6425 25% %1650 ~0 E32/6/20-3C94
3C95 7690 25% ~1950 =0 E32/6/20-3C95
3C9% 6425 425% ~1650 =0 E32/6/20-3C96
3F3 160 3%(1) ~41 ~1200 E32/6/20-3F3-E160-E
250 $3%(" ~64 ~700 E32/6/20-3F3-E250-E
315 8% ~81 ~550 E32/6/20-3F3-A315-E
400 5% ~103 ~450 E32/6/20-3F3-A400-E
630 8% %162 ~260 E32/6/20-3F3-A630-E
5900 425% %1520 ~ E32/6/20-3F3
3F4 160 3%(1) ~41 ~1200 E32/6/20-3F4-E160-E
250 $3%(1) ~64 ~700 E32/6/20-3F4-E250-E
315 3% ~81 ~550 E32/6/20-3F4-A315-E
400 5% ~103 ~450 E32/6/20-3F4-A400-E
630 8% ~162 ~260 E32/6/20-3F4-A630-E
3200 £25% ~820 ~0 E32/6/20-3F4

TaBLE C.4 — Paramétres agnétiques du noyau E32/6/20
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C.3 Datasheet noyau E38/8/25 X35 [1]

38.1£0.76
30.23 min.
£0.2 i i

SYMBOL PARAMETER VALUE | UNIT 4455013 456
S(/A) core factor (C1) 0.272 | mm™ o + =013
Ve effective volume 10200 | mm3 '
le effective length 52.4 mm
A effective area 194 mm?2
Amin minimum area 194 mm?2
m mass of core half ~25 g

25.4+0.51

TasLe C5 — Parameétres géométriques du
noyau E38/6/20 cawaos

Dimensions in mm.

Ficure C.9 — Dimension géométrique du
noyau E38/6/20

GRADE A e TOTAL AIR GAP TYPE NUMBER
(nH) (um)
3C90 250 $3%(1) ~54 ~1100 E38/8/25-3C90-E250-E
315 $3%(1) ~68 ~850 E38/8/25-3C90-E315-E
400 3% ~86 =650 E38/8/25-3C90-E400-E
630 5% ~136 ~400 E38/8/25-3C90-A630-E
1000 +10% ~216 ~250 E38/8/25-3C90-A1000-E
7940 £25% ~1720 =0 E38/8/25-3C90
3C92 6100 25% ~1320 =0 E38/8/25-3C92
3C93 7250 425% ~1570 ~ E38/8/25-3C93
3C94 250 $3%(") ~54 ~1100 E38/8/25-3C94-E250-E
315 3%(1 ~68 ~850 E38/8/25-3C94-E315-E
400 3%(1) ~86 ~650 E38/8/25-3C94-E400-E
630 5% =136 ~400 E38/8/25-3C94-A630-E
1000 +10% ~216 ~250 E38/8/25-3C94-A1000-E
7940 5% %1720 ~0 E38/8/25-3C94
3C95 3 9600 25% ~2060 ~ E38/8/25-3C95
3F3 250 $3%(1) ~54 ~1100 E38/8/25-3F3-E250-E
315 $3%(1) ~68 ~850 E38/8/25-3F3-E315-E
400 3% ~86 ~650 E38/8/25-3F3-E400-E
630 5% ~136 ~400 E38/8/25-3F3-A630-E
1000 +10% =216 ~250 E38/8/25-3F3-A1000-E
7250 425% ~1570 =0 E38/8/25-3F3
3F4 250 $3%(1) ~54 ~1100 E38/8/25-3F4-E250-E
315 $3%(1 ~68 ~850 E38/8/25-3F4-E315-E
400 3% ~86 ~650 E38/8/25-3F4-E400-E
630 5% =136 ~400 E38/8/25-3F4-A630-E
1000 +10% ~216 ~250 E38/8/25-3F4-A1000-E
3880 425% =840 =0 E38/8/25-3F4

TaBLE C.6 — Paramétres magnétiques du noyau E38/6/20
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C.4 Datasheet noyau E43/10/28 Xg43 [1]

SYMBOL PARAMETER VALUE | UNIT
2(I/A) core factor (C1) 0.276 |mm™
Ve effective volume 13900 | mm3
le effective length 61.1 mm
Ae effective area 229 mm?2
Anmin minimum area 229 mm?2
m mass of core half ~35 g

TasLe C.7 — Paramétres géométriques du

noyau E43/10/28

Dimensions in mm.

43.2+£0.9
34.7 min.
- 8.1 -
+0.2

¥ v

] 5.4+0.13 9.5

* +0.13

[}

27.9+0.6

Ficure C.10 — Dimension géométrique du
noyau E43/10/28

GRADE A Ve TOTAL AIR GAP TYPE NUMBER
(nH) (km)
3C90 250 3%(1) =55 ~1100 E43/10/28-3C90-E250-E
315 43%(1) %69 ~800 E43/10/28-3C90-E315-E
400 3% ~87 =700 E43/10/28-3C90-E400-E
630 5% ~138 =400 E43/10/28-3C90-A630-E
1000 +10% =219 %250 E43/10/28-3C90-A1000-E
8030 25% %1710 =0 E43/10/28-3C90
3C92 6300 25% %1380 =0 E43/10/28-3C92
3C93 7310 425% %1610 ~ E43/10/28-3C93
3C94 250 3%(1) =55 =1100 E43/10/28-3C94-E250-E
315 3%(1) =69 ~800 E43/10/28-3C94-E315-E
400 3% =87 =700 E43/10/28-3C94-E400-E
630 5% ~138 =400 E43/10/28-3C94-A630-E
1000 +10% %219 =250 E43/10/28-3C94-A1000-E
8030 25% =1710 =0 E43/10/28-3C94
3C9% 9700 425% ~2060 =0 E43/10/28-3C95
3F3 250 43%(1) =55 =~ 1100 E43/10/28-3F 3-E250-E
315 43%(1) %69 =800 E43/10/28-3F3-E315-E
400 43%(" =87 =700 E43/10/28-3F 3-E400-E
630 5% =138 ~400 E43/10/28-3F3-A630-E
1000 +10% %219 =250 E43/10/28-3F3-A1000-E
7310 425% %1600 = E43/10/28-3F3
3F4 3 250 43%(1) =55 ~1100 E43/10/28-3F4-E250-E
315 3%(1) =69 ~800 E43/10/28-3F4-E315-E
400 43%(" =87 =700 E43/10/28-3F4-E400-E
630 5% ~138 =400 E43/10/28-3F4-A630-E
1000 +10% %219 =250 E43/10/28-3F4-A1000-E
3860 425% ~850 =0 E43/10/28-3F4

TaBLE C.8 — Paramétres magnétiques du noyau E43/10/28
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C.5 Datasheet noyau E13/7/4 [1]

SYMBOL PARAMETER VALUE | UNIT
S(I/A) core factor (C1) 2.39 mm™
Ve effective volume 369 mm3
le effective length 29.7 mm
Ae effective area 12.4 mm2
Anmin minimum area 12.2 mm?2
m mass of core half =~0.9 g

TasLe C.9 — Parametres géométriques du

noyau E13/7/4

Ficure C11 — Dimension géométrique du

noyau E13/7/4

Dimensions in mm. 4

+0.5
126 "oy
8.9 +8.6
*‘ 3.7‘_0.3‘¢
T[]
45 +0.3
I 0 6.5 0
‘ * -0.2
I
| l
|
| i
|
0
37
! -0.3
i
I

GRADE (:HL) He Alzsl‘)“’ TYPE NUMBER

3C90 63 5% =120 =320 E13/7/4-3C90-A63
100 +8% =190 =175 E13/7/4-3C90-A100
160 +8% ~305 ~100 E13/7/4-3C90-A160
250 +15% =480 =55 E13/7/4-3C90-A250
315 +15% =600 =40 E13/7/4-3C90-A315
800 +25% ~ 525 =0 E13/7/4-3C90

3C92 ™ 630 +25% =1200 =0 E13/7/4-3C92

3C94 800 +25% ~1525 =0 E13/7/4-3C94

3C9% M 700 £25% ~1330 3 E13/7/4-3C96

3F3 63 5% =120 =320 E13/7/4-3F3-A63
100 +8% =190 =175 E13/7/4-3F3-A100
160 £8% =305 =100 E13/7/4-3F3-A160
250 +15% ~480 =55 E13/7/4-3F3-A250
315 £15% =600 =40 E13/7/4-3F3-A315
700 +25% 1330 =0 E13/7/4-3F3

3F35 M 560 +25% =1070 =0 E13/7/4-3F35

TaBLE C.10 — Paramétres magnétiques du noyau E13/7/4
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C.6 Datasheet noyau PQ40/40 [1]

SYMBOL PARAMETER VALUE | UNIT
Z(I/A) core factor (C1) 0.507 |mm™
Ve effective volume 20500 | mm3
le effective length 102 mm
Ao effective area 201 mm?2
Anmin minimum area 175 mm?2
m mass of set =97 g

TasLe C.11 — Parametres géométriques du

noyau PQ40/40

~——415+0.9 ——»
~<— 28 min
‘ 6.05 T
- -
min
15 28
min  +0.6
14.9
> +03 [
|
n | || 295 398
+04 +03
I
37+0.6

Ficure C.12 — Dimension géométrique du
noyau PQ40/40

B (mT) at CORE LOSS (W) at
GRADE H =250 A/m; f =100 kHz; £=100 kHz; f= 100 kHz; f = 500 kHz;
f=10 kHz; B =100 mT; B =200 mT; B =200 mT; B = 50 mT;
T=100°C T=100°C T=25°C T=100°C T=100°C
3co1 2320 <1.65(0 - <10t -
3C94 2320 <2.1 - <12.6 -
3C95 2320 - <12.9 <12.3 -
3C96 2340 <1.65 - <10 <8.0

TaBLE C.12 — Paramétres magnétiques du noyau PQ40/40






ANNEXE D

Simulation FEMM

D.1 Bobinage

D.1.1 Comparaison des pertes entre deux entrelacements

Pour minimiser les pertes au sein des conducteurs de cuivre, un entrelacement strict des conduc-
teurs primaires et secondaires est choisi. Pour réaliser cet entrelacement, deux types d'imbrication
spire par spire sont possibles. La premiére imbrication entrelace un nombre total pair de spires
primaires et secondatires. Cette imbrication est représentée sur la Figure D.1 (a). La seconde uti-
lise un nombre impair de spires totales avec un nombre pair de spires c6té primaire et impair coté
secondaire. Elle est représentée sur la Figure D.1 (b).

,2 x epaisseur de peau ,2 x epaisseur de peau

8| |o| || [o] || |of |® o| (8| [o| |®] || |8] |@
S| |P] |S] [P] |S] [P] [S Pl IS] IP] IS] [P] IS]| |P
(b)

r @ 1

DA ANAN PN A

Ficure D.1 — Induction magnétique et densité de courant selon la position des spires pour : (a)
un nombre identique de spires primaires et secondaires (b) un nombre pair de spires primaires et
impair de spires secondaires

3 EC)

Dans le premier cas, le courant circule sur l'épaisseur de peau en regard de chaque conduc-
teur. Dans le second cas, 'amplitude de U'induction B au sein des spires centrales est plus faible.
Les courants induits par effet de proximité se trouvent réduits dans ces spires. La résistance des
conducteurs est donc plus faible dans la deuxiéme solution.

Cette assertion est vérifiée par différentes simulations sur le logiciel a élément finis FEMM.
Le but de ces simulations est de mesurer le rapport de la résistance AC sur la résistance DC pour
différentes épaisseurs de cuivre lorsque la fréquence est fixée et ensuite de faire une comparaison
de ces rapports pour les deux imbrications données.

Le principe de simulation est, dans un premier temps, de modéliser les conducteurs de cuivre
rectangulaires pour les deux types d'imbrication. Cette étape est représentée sur la Figure D.2
pour un bobinage avec un nombre impair de conducteurs. L'épaisseur de cuivre de chacun de ces
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conducteurs dépend de l'épaisseur de peau 0 définie par l'équation (D.1). Trois épaisseurs de cuivre
différentes sont testées, elles correspondent a celles renseignées dans la Table D.1.

| — (D.1)

6.393e+001 : >6.729e+001
6.056e+001 : 6.393e+001
| 5.720e+001 : 6.056e+001
|| 5.383e+001 : 5.720e+001
5.047e+001 : 5.383e+001
4.710e+001 : 5.047e+001
4.374e+001 : 4.710e+001
4.037e+001 : 4.374e+001
3.701e+001 : 4.037e+001
3.364e+001 : 3.701e+001
3.028e+001 : 3.364e+001
2.692e+001 : 3.028e+001
2.355e+001 : 2.692e+001
2.019e+001 : 2.355e+001
1.682e+001 : 2.019e+001
1.346e+001 : 1.682e+001
1.009e+001 : 1.346e+001
6.729e+000 : 1.009e+001
3.364e+000 : 6.729e+000
<0.000e+000 : 3.364e+000

Density Plot: |3], MA/m~2
Profil de la densité
de courant

Ficure D.2 — Modélisation d'une section de bobinage sur FEMM pour une imbrication de conduc-
teurs en nombre impair

Ensuite deux simulations sont réalisées, la premiére impose une fréquence de fonctionnement
de 5Hz. Cette simulation permet de mesurer la résistance DC associée au bobinage. La seconde
simulation est réalisée a 500k Hz. C'est cette valeur de fréquence utilisée dans le calcul de l'épais-
seur de peau (D.1) qui a permis de déterminer la valeur de l'épaisseur de cuivre. Lors de cette
deuxieme simulation, la résistance AC est mesurée. A la suite de ces deux simulations, le rapport
de ces deux résistances est calculé et renseigné dans la Table D.1. Pour chaque épaisseur de
cuivre et chaque imbrication, le profil de la densité du courant est relevé et représenté par les
Figures D.3, D.4 et D.5.

Les résultats des calculs de résistance sont renseignés dans la Table D.1. Ils montrent l'intérét
d’'une structure avec un bobinage impair. La résistance AC engendrée par l'augmentation de la
fréquence est plus faible. Ce résultat se vérifie lorsque l'épaisseur de cuivre augmente par rapport
a l'épaisseur de peau. Dans cette configuration, nous pouvons donc augmenter U'épaisseur de cuivre
notamment lorsque la valeur du courant est importante sans accroitre considérablement les pertes
dues a une valeur de fréquence élevée.

Au sein du bobinage impair, le choix final de 'épaisseur se porte sur une épaisseur de cuivre
valant deux fois l'épaisseur de peau. Avec un courant de 24A créte soit une puissance de 7,3kW
dans notre application, les pertes d'une spire sont plus faibles comparées aux autres valeurs
d'épaisseur de cuivre. Les variables de puissance de l'étude paramétrique varient de 3,6kW a
1MkW. A11kW, l'épaisseur de cuivre correspondant a trois fois 0 est plus intéressante en terme
de pertes par spire. Par contre, ce n'est pas le cas des puissances inférieures a 7,3kW. Clest la
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raison pour laquelle celle valant deux fois l'épaisseur de peau est validée pour l'étude paramétrique
car elle représente un juste milieu entre toutes les valeurs de puissances.

TaBLE D.1 — Comparaison du rapport de la résistance AC sur la résistance DC simulées sur FEMM
pour deux types d'imbrications et pour différentes épaisseurs de cuivre

Essai pour un nombre Courant créte Pertes moyennes Rapport
impair de conducteurs primaire /,¢ (A) par spire a 500kHz (W) Rac/Rpce
ecy =0 24,4 0,85 1,04
ey =2-0 24,4 05 1,4
ecy =30 24,4 0,58 2,1
Essai pour un nombre Courant créte Pertes moyennes Rapport
pair de conducteurs primaire /5. (A) par spire a 500kHz (W) Rac/Rpce
ecy =0 24,4 0,83 11
ecy =2-0 24,4 0,65 2
ecy =3-0 24,4 0,81 32
40
30 - il
20
10
(a)
0 LI T
5 Length, mm 10
40
30 7
20
10 T (b)
0 | UL |
5 Length, mm 10

Ficure D.3 — Profil de la densité de courant dans une section de bobinage pour une épaisseur de
cuivre égale a l'épaisseur de peau avec (a) un nombre impair de conducteurs (b) un nombre pair
de conducteurs
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50
40 -
30
20 |
10 | (a)

50 -
40
30 -
20
10 (b)

5 10

Ficure D.4 — Profil de la densité de courant dans une section de bobinage pour une épaisseur
de cuivre égale a deux fois l'épaisseur de peau avec (a) un nombre impair de conducteurs (b) un
nombre pair de conducteurs

50 7
40

30

20

10 (a)
5L

ength, mm 10 15

50 7
40

2| ALMALIAL.

0 T T T
0 5 Length, mm 10 15

Ficure D.5 — Profil de la densité de courant dans une section de bobinage pour une épaisseur
de cuivre éqgale a trois fois l'épaisseur de peau avec (a) un nombre impair de conducteurs (b) un
nombre pair de conducteurs
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D.1.2 Epaisseur de cuivre réelle

Nous avons mentionné dans la section 3.3.3 un des avantages du bobinage feuillard qui cor-
respond a la liberté du choix de l'épaisseur de cuivre. A linverse, le bobinage PCB est limité par
une épaisseur maximale. Pour l'étude, 'épaisseur de cuivre a été fixée a deux fois 'épaisseur de
peau. L'épaisseur de peau varie avec la fréquence. Dans notre application, la fréquence a été choi-
sie comme variable de dimensionnement. L'épaisseur de cuivre va donc varier au cours de l'étude
paramétrique.

Pour des problématiques de fabrication, les différentes épaisseurs de cuivre simulées dans
l'étude sont choisies en fonction des standards disponibles. Ces standards sont représentés sur
la Figure D.6 avec '‘épaisseur de cuivre idéale en fonction de la fréquence. Par exemple pour
des fréquences allant de 450kHz a 700kHz, l'épaisseur de cuivre est de 200pm soit l'épaisseur
standard la plus proche du double de l'épaisseur de peau associée.

0.28 T T
Epaisseur de cuivre standard

\ Epaisseur de cuivre idéale

e
%)
=

e
N
=

N

N
T
I

Epaisseur (pm)
asseurd
N

0.16 [ 1

|

0.14 \ \ \ \ \ \
300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

Ficure D.6 — Epaisseur de cuivre standard et épaisseur de cuivre idéale en fonction de la fréquence
fir

D.2 Approximations

Pour le calcul analytique des pertes cuivre, le courant magnétisant est négligé. Cette approxi-
mation est validée a l'aide de la courbe illustrée sur la Figure D.7. Cette courbe est définie pour
un noyau Xg3g, une épaisseur d'isolation e;,1, et pour les quatre valeurs de puissance Py ). Elle
est tracée en fonction des valeurs de fréquence f;, sélectionnée dans les paramétres fixes. Sur
cette figure, le rapport entre ces deux grandeurs est trés faible, ce qui nous permet de valider
l'approximation d'un courant magnétisant nul pour le calcul analytique des pertes cuivre.

Le courant magnétisant méme s'il est faible peut engendrer des courants de Foucault au sein
des conducteurs de cuivre. Ces courants sont a l'origine de pertes cuivre supplémentaire. Deux
simulations sur FEMM sont lancées avec et sans courant magnétisant pour vérifier l'influence de
ces courants de Foucault. La géométrie testé est un double E planar de dimension Xg3; et la
puissance de fonctionnement est de 3,6kW ce qui correspond a la plus faible valeur. La densité
de courant des conducteurs est représentée sur les Figures D.8 et D.O.
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0.035

3.6kW
5.5kW
7KW 17
11kW

N1 =13 N1 =15

0.03

0.025 N1 =17
0.02
0.015

0.01

Rapport du courant magnétisant |,
sur le courant primaire efficace |4 (W)

S

0.005

— |
e —

! !

600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

0
300 400 500

Ficure D.7 — Rapport du courant magnétisant /, sur le courant efficace primaire /1.¢f en fonction
de la fréquence f;, pour 54 points de fonctionnement

Ficure D.8 — Densité de courant dans un noyau de type Xg3z avec un courant magnétisant nul
pour une puissance de 3,6kW

Densty Plot: [, MA/m~2

Ficure D.9 — Densité de courant dans un noyau de type Xg32 avec un courant magnétisant non
nul pour une puissance de 3,6kW
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La valeur maximale de densité de courant dans ces deux simulations est trés proche. L'influence
du courant magnétisant est donc négligeable sur la circulation du courant pour un essai a faible
puissance. Elle est donc négligeable pour les puissances plus élevées car le rapport entre le courant
efficace et le courant magnétisant est plus faible (Figure D.7). Ces différents points permettent de
valider l'approximation d'un courant nul pour le calcul analytique des pertes cuivre.
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D.3 Résultats : Dimensionnement du transformateur

D.3.1 Noyau E32/6/20
D.3.1.1 Pertes
80 T T T T 180 T T T
N1 =10 Nt =11 N1 38— 3.6k N1 =7 N1 =8 N1 =8
& .5k S160 1
a0 " 7kW 1 @ — 3.6kW
2 11kW g 5.5kW
g gt r 7w |
(=5 Q.
260 [ 7 g 11kW
= 120 p
T b
@30 ] @100 [ 1
E E
3 S ool 1
240 1 g 80
£ g
g g 60 .
@30 F - e "
o ﬂJ
< < a0 ]
g0l D g
5 \ g 20 _—
A [ 3 —————
10 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 0 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
300 400 500 800 900 1000 300 400 500 800 900 1000

600 700
Fréquence (kHz)

600 700
Fréquence (kHz)

Ficure D.10 — Pertes cuivre et pertes fer en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E32/6/20 et une épaisseur d'isolation e;;, =

Ficure D.11 — Pertes cuivre et pertes fer en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E32/6/20 et une épaisseur d'isolation e;, =

204um 408pm
60 T T T T T T 35 T T T T T T
N1 =10 N1 =11 N1 =13 N1 =7 N1 =8 N1-=8
50 [ J 30 - ]
251 q
— 3.6k 3.6kW
sor 5.5 | ] s 5.5k
= 7hW = 7kW
e 11kW 220 [ 11k |
2 2
=30 1 El
3 3
4 215 b
£ t |
€20 S & I
10 q
—
—_— - I e
w— o — 1 5L ]
—
I —_—
- I
0 . . . . . . 0 . . . . . .
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Ficure D.13 — Pertes cuivre en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E32/6/20 et
une épaisseur d'isolation e;, = 408um

Ficure D.12 — Pertes cuivre en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E32/6/20 et
une épaisseur d'isolation e;, = 204uym
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Ficure D.16 — Inductance de fuite détermi-
née analytiquement et par simulation en fonc-
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D.3.1.3 Capacité inter-enroulement
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Ficure D.18 — Capacité inter-enroulement en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E32/6/20 et une épaisseur d'isolation e;, =
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Ficure D.19 — Capacité inter-enroulement en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E32/6/20 et une épaisseur d'isolation e;, =
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Ficure D.21 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de
la fréquence pour un noyau de type E32/6/20
et une épaisseur d'isolation e;;, = 204um



D.3. Résultats : Dimensionnement du transformateur 207

W

N1 =10 N1 =11 N1 =13

a 7,3kw
R 8

ytiques
2 R

i

Pertes cuivre simulées
Pertes cuivre analytiques

y

:

Pertes cuivre simulées et anal
-
T
.

8 . . . .
300 400 500 800 900 1000

Fréquence (kHz)
FiGure D.22 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de
la fréquence pour un noyau de type E32/6/20
et une épaisseur d'isolation e;, = 204um
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Ficure D.26 — Pertes cuivre en fonction de la

fréquence pour un noyau de type E38/8/25 et
une épaisseur d'isolation e;, = 204uym
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FiGure D.23 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de
la fréquence pour un noyau de type E32/6/20
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E38/8/25 et une épaisseur d'isolation e;, =
408um

40 T T T T T T
N1 =9 N1 =10 N1 =11
351 1
301 1
3.6kW

=L 5.5kW | |
25 T
e 11kW
>
520 ]
3
P
g
S15 =
a

10 F / [

[ —/_.

5L |

0 . . . . . .

300 400 500 600 700 800 900 1000

Fréquence (kHz)
Ficure D.27 — Pertes cuivre en fonction de la
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Ficure D.32 — Capacité inter-enroulement en
fonction de la fréquence pour un noyau de type

E38/8/25 et une épaisseur d'isolation e;, =
204um
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Ficure D.34 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de
la fréquence pour un noyau de type E38/8/25
et une épaisseur d'isolation e;, = 204ym
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Ficure D.33 — Capacité inter-enroulement en
fonction de la fréquence pour un noyau de type

E38/8/25 et une épaisseur d'isolation e;, =
408um
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Ficure D.35 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de
la fréquence pour un noyau de type E38/8/25
et une épaisseur d'isolation e;; = 204um
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FiGure D.36 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de
la fréquence pour un noyau de type E38/8/25
et une épaisseur d'isolation e;, = 204um
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Ficure D.40 — Pertes cuivre en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E43/10/28
et une épaisseur d'isolation e;, = 204ym
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FiGure D.37 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de
la fréquence pour un noyau de type E38/8/25
et une épaisseur d’isolation e;;, = 204um
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Ficure D.39 — Pertes cuivre et pertes fer en
fonction de la fréquence pour un noyau de type

E43/10/28 et une épaisseur d'isolation e;, =
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Ficure D.41 — Pertes cuivre en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E43/10/28
et une épaisseur d'isolation e;;, = 408uym
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D.3.3.3 Capacité inter-enroulement
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Ficure D.46 — Capacité inter-enroulement en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E43/10/28 et une épaisseur d'isolation e;, =
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Ficure D.48 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E43/10/28 et
une épaisseur d'isolation e;, = 204uym
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Ficure D.47 — Capacité inter-enroulement en
fonction de la fréquence pour un noyau de type
E43/10/28 et une épaisseur d'isolation e;, =
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Ficure D.49 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E43/10/28 et
une épaisseur d'isolation e;, = 204um
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Ficure D.50 — Pertes cuivre déterminées ana-
lytiquement et par simulation en fonction de la
fréquence pour un noyau de type E43/10/28 et
une épaisseur d'isolation e;, = 204um
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ANNEXE E

Modélisation thermique

E.1 Modélisation thermique du transformateur

E.1.1 Calcul des résistances thermiques
TaBLE E.1 — Calcul des résistances thermiques de chaque élément du systéme
Matériau  Conductivité thermique Epaisseur du Surface Résistance thermique
Aen Wim-K matériau m d’échange m? Rip en KW
Ferrite )\fer =4 err 5fer = Lfer . [fer Rth,fer
err
)‘/er'sfer
Jambe Ater = 4 Hj,fer Sj,fer =4 [j,fer “Alfer Rth,j,fer
ferrite Hifer
/\fer'sj,fer
Cuivre Acu = 398 Heu Seu = 7 (Zr)? R, cu
HCU
)\cu'scu
Isolant AprFrE=0,25 ein Seu = 7+ (Zr)? Rin,pTFE
€in
PTFE APTFE-Scu
Isolant Ak =0,16 ein Sew = - (Pe2)? Ren k
€in
Kapton P
Pad )\pad =33 €pad 5cu =7 ( 2cu )2 Rth,pud,cu
thermique Epad
q )\pad‘scu
Pad )\pad =33 €pad Ster = Lfer - lter Rth,pad,fer
. epad
thermique Apad-Stot
Base )\ulu = 140 €alu 51‘ot = Scu + 5I‘er Rth,ulu
aluminium %
Refroi- coeff. de convection Stot = Scu + Ster Rin ref
dissement hegy = 10000 o
eau W/m? . K
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chinions de cuivre Lier

() (b) (c)

Ficure E.1 — (a) Vue du dessus d’un transformateur planar (b) Vue du dessus de la partie considérée
pour le calcul de Tp ¢, (c) Vue du dessus de la partie considérée pour le calcul de Tp s,

Th,fer Th,cu Th fer
Prersr l R'hrfe' Rin,cu 1 P Ripfer/2 Heer2
Th cu ¢

Rth,j,fer hi li,fer 2XIj,fer
Riniso cu Rgh,i,fer H]. for
th ’
th,pad,fer lh ,pad,cu o th iso

V' th ,pad,cu R
th,fer/2
lh ,pad,fer | Hft?r/2

Rth,alu
Rth,ref

Rth,alu Pcu o+ Pferlr

T

eau

Rth,ref b
GG

(c)

Ficure E.2 — (a) Modélisation thermique 2D simplifiée du transformateur a lUaide de résistances
thermiques (b) Vue 2D du bobinage cuivre sur le refroidissement (c) Vue 2D du la géométrie planar
sur le refroidissement
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E.1.2 Calcul des températures du cuivre et du matériau ferrite
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Ficure E.3 — Température de la surface haute
du cuivre Tj ., en fonction de la fréquence
pour un noyau de type E32/6/20 et une épais-
seur d'isolation e;, = 208um
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Ficure E.4 — Température de la surface haute
du cuivre Tp, en fonction de la fréquence
pour un noyau de type E32/6/20 et une épais-
seur d'isolation e;;, = 408um
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E.1.2.2 Température de la surface haute du cuivre et du matériau ferrite pour un noyau de

type E38/8/25
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E.1.2.3 Température de la surface haute du cuivre et du matériau ferrite pour un noyau de

type E43/10/28
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E.2 Modélisation thermique d'un transistor GaN

Dans cette section, une modélisation thermique simplifiée du composant GaN GS66508B (An-
nexe G.1) et de son systéme refroidissement est réalisée. Le but est d'évaluer l'influence de 'épais-
seur de diélectrique notée ey; et de la capacité parasite du SMI en fonction de l'élévation de
température ATgqn du composant. Les pertes considérées dans le calcul du AT correspondent aux
pertes totales mises en jeu dans le transistor, c'est-a-dire la somme des pertes par conduction et
par commutation renseignées dans la Table 4.1. A ces pertes s'ajoutent les pertes dues a l'énergie
dissipée dans les transistors par la capacité parasite du SMI. Le calcul de ces pertes est détaillé
dans la section 4.2.1.3. Les pertes totales dans le transistor notées P,y can sont définies par

'équation (E.1).
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Pmoy,GaN = Pon,moy + Poff,GuN + PC,SM/ (E1)

L'élévation de température du transistor notée ATg,n est définie entre la jonction du com-
posant et l'eau du circuit de refroidissement. Les différentes structures entre le composant et son
refroidissement sont représentées sur la vue en coupe du transistor sur la Figure E.15. Chacune de
ces structures peut étre modélisées par une résistance thermique. Le schéma associé est représenté
sur la Figure E.16.

Ti,GaN -
T.
% !j,GaN )
Puce GaN o aG y Brasure Rihj-c,GaN 1 P oy, GaN
Cui ThraGan X 77
uivre
xTcu,GaN Rth,bra,GaN
xTdi,SMI Spuce
Rth,cu,GaN
Rin, swiai
Talu,SMI X R
X Tpale,SMI th,SMl,alu _
Rin,smi ]
X Teau,SMI thi>Mpate S
th,SMI,eau puce+
FiGure E.15 — Vue en coupe d'un transistor Teausmi
GaN et de son systtme de refroidissement Ficure E.16 — Modélisation d'un transistor
(Représentation 2D) GaN et de son modeéle thermique a l'aide des

résistances thermiques

Le calcul des résistances thermiques est réalisé dans la Table E.2. Ces deux figures permettent
de calculer 'élévation de température ATgyn entre le composant de puissance et son systeme de
refroidissement défini par la relation (E.2).

ATcaN = Puoy,Gan - (Rth,j—c,GaN + Rth,cu,GaN + Rtn, smidi + Ren, smi,atu + Ren, smipate + Ren, smi.eau)

(E.2)

La surface de la puce Sp,ce correspond aux surfaces conductrices du transistor. Ces surfaces

correspondent aux surfaces du drain et de la source représentées sur la Figure E.17. Clest la
somme de ces deux surfaces qui définit Sp;ce.

Les pertes du transistor se dissipent suivant un cone appelé cone de diffusion. La surface
de dissipation est donc plus élevée lorsqu'on s'éloigne du transistor. Les surfaces du cuivre et
du diélectrique sont trés fines, l'impact du cone de diffusion sur ces surfaces est négligeable.
L'augmentation de la surface de dissipation est significative a partir du matériau aluminium. De
maniére approximative, elle est prise en compte dans le calcul des Ry, a partir de la pate thermique.
Cette nouvelle surface est notée Sy, ce. Elle est supposée équivalente a deux fois la surface Sy, ce
soit l'‘équation (E.3).

Spuce-l— =2 Spuce (E3)



E.2. Modélisation thermique d’un transistor GaN

221
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B4

¥
A2 A4

S1 “a3

Surface Finish: ENIG
Ni: 4.5 pm +/- 1.5 um

Au: 0.09 pm +/-0.03 um

'}ﬁm‘r p1

A2 D1

7.00 0276

0 0020
0.075 0.003
050  0.020

3.85 0.152

8.40 0.331

0.075 0.003

270 0.106

3.05 0.120

0.50 0.020

0.51 0.0201
0.045 0.0018
0.45 0.0177
0.015 0.0006

6.00 0.236

D2

1.00 0.039

P1
P2
S1
S2

1.00 0.039
1.00 0.039
6.85 0.270
455 0179

+0.10 mm (0.004")
+0.05 mm (0.002")
+0.05 mm (0.002")

+0.10 mm (0.004")
+0.05 mm (0.002")

+0.05 mm (0.002")

Ficure E.17 — Géométrie du composant GaN

TaBLE E.2 — Calcul des résistances thermiques du systéeme de refroidissement des transistors

Matériau Conductivité thermique Epaisseur Surface Résistance thermique
Aen Wim-K du matériau d’échange m? R, en K/W
Transistor Spuce Rin,j—c.Gan = 0,5"
Brasure Abra = 60 €bra Spuce Rth,bra,CaN =% e,bég
ra puce
50um
. e
Cuivre Acy = 398 €piste,cu Spuce Rth,cu,Gan = %
cu"puce
100um
Diélectrique Aspy = 4,2 edi Spuce Rt smiai = )\sﬁdéwce
L €alu,s
Aluminium Aoty = 140 €alu,SMI Spuce Rth,SMI,ulu =7 1.5/\/1/
alu*Spuce
1,5mm
A €pa,th
Pate )\pa,th =6 €pa,th SPUC9+ Rth,S/VIl,pate = m
thermique 50pum
Refroidi- coeff. de convection
-ssement eau heqy = 10000 Spucer Rih SMi eay = ————
p ! ! henu'spuce+

" Valeur définie par la datasheet du composant (Annexe G.1)

TaBLE E.3 — Etude des capacités parasites Cspy et élévations de température ATgqn entre le
transistor et son systéme de refroidissement pour différentes épaisseurs de SMI VT-4B5 avec
Asmi = 4,2W/m - K

Epaisseur edi pm 50 75 100 150
Rth,S/\/ll,di (pm) 0,43 0,64 0,86 1,28
ATgan (°C) 61 63 67 77
CL C C. C.
Capacité Csmy P =3l =Ml
Pertes dues aux capacités (W) 55 3,7 2,8 1,8







ANNEXE F

Mesures de l'impédance du
transformateur

F.1 Mesures de la résistance DC

TABLE F.1 — Mesures de la résistance Rpc

Numéro Courant Tension Résistance Courant Tension Résistance  Résistance DC
de test  primaire primaire Rpci secondaire secondaire Rpca Rpc
A mV mQ A mV mQ mQ
Test 1 1,501 30,786 20,51 1,501 28,666 19,10 34
Test 2 1,801 36,936 20,51 1,800 34,391 19,11 34
Test 3 1,800 36,983 20,55 1,800 34,429 19,13 34
Test 4 1,500 30,825 20,55 1,500 28,700 19,13 34

TaBLE F.3 — Mesure de la résistance Rpc

TaBLE F.2 — Références des appareils utilisés des longueurs ljp1 et lip2
Appareil Référence Résistance DC Résistance DC
Mutlimétre de précision  Keysight 34410A Roc tin Roc tin2
Alimentation 30V HAMEG HM8143 mQ) mQ)
15 15
ln i bin2
}\
=
=

Ficure F.1 — Photographie du transformateur testé pour la vérification expérimentale
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Transformateur

FiGure F.2 — Schéma du principe de mesure de la résistance Rpc 1

Multimétre de précision

Ficure F.3 — Mesure de la résistance Rpc
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F.2 Mesures de la résistance AC et de l'inductance de fuite

TaBLE F.4 — Mesures de résistance Rac mes et d'inductance de fuite Lf pes a U'impédance-meétre
Numéro Inductance Résistance Inductance Résistance AC
de test série série de fuite Rac,mes
Lmes,s nH Rmes,s mQ Lf,tr,mes nH mQ
Test 1 83 63 42 51,5
Test 2 81 62 40 50,5

TaBLE F.5 — Mesures de la résistance AC et de l'inductance Lf des longueurs l;, 12, lin2 et linp a
l'impédance-métre

Résistance Résistance Résistance Inductance Inductance Inductance
Rac,iin1)2 Rac,iin2 Rac iimp Liin1 Liin2 Limp
mQ mQ) mQ nH nH nH
4,5 45 2.5 16 16 10
TaBLE F.6 — Références des appareils utilisés
Appareil Référence
Impédance- Agilent E4980A
metres

20Hz - 2MHz

imp

SURRINE I e .

l
n
FiGure F.4 — Photographie du transformateur testé avec représentation des longueurs de raccord
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Transformateur

Impédance
-métre

(b)

Impédance
-métre \
(C) L
500kHz = ' 500kHz ,—

Ficure F.6 — Mesure de l'inductance et de la résistance AC

FiGure F.7 — Mesure de l'inductance et de la résistance AC pour une longueur de raccordement



ANNEXE G

Datasheet des composants

G.1 Datasheet transistor GS66508B

Parameter Symbol Value Unit
Operating Junction Temperature T, -55to +150 °C
Storage Temperature Range Ts -55to +150 °C
Drain-to-Source Voltage Vbs 650 \Y
Drain-to-Source Voltage - transient (note 1) Vbsitransient) 750 v
Gate-to-Source Voltage Ves -10to +7 Vv
Gate-to-Source Voltage - transient (note 1) Vas(transient) -20to +10 \Y
Continuous Drain Current (Tcase= 25 °C) (note 2) Ips 30 A
Continuous Drain Current (Tease= 100 °C) (note 2) Ips 25 A
' Pour 1us

2 Limité par la saturation

TaBLe G.1 — Caractéristiques maximales pour une température de composant T.gse de 25°C

Parameter Symbol Min. Typ. | Max. | Units
Thermal Resistance (junction-to-case) Rosc 0.5 °C /W
Thermal Resistance (junction-to-top) Rost 8.5 °C /W
Thermal Resistance (junction-to-ambient) (note 3) Ros 27 °C /W
Maximum Soldering Temperature (MSL3 rated) Teon 260 °C
(3) Device mounted on 1.6 mm PCB thickness FR4, 4-layer PCB with 2 oz. copper on each layer. The
recommendation for thermal vias under the thermal pad are 0.3 mm diameter (12 mil) with 0.635 mm pitch
(25 mil). The copper layers under the thermal pad and drain pad are 25 x 25 mm? each. The PCB is mounted
in horizontal position without air stream cooling.

TaBLE G.2 — Caractéristiques maximales pour une température de composant T gse de 25°C
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Parameters Sym. | Min. | Typ. | Max. | Units | Conditions
Drain-to-Source Blocking Voltage BVps 650 Vv Vas =0V, Ipss = 50 pA
Drain-to-Source On Resistance Ros(on) 50 63 mQ YGS_:QGAV' T=2"C
DS —
Drain-to-Source On Resistance Ros(on) 129 mQ Vos =6V, T,=150°C,
Ibs=9A
Gate-to-Source Threshold Vas(th) 1.1 1.3 Vv Vps = Vs, Ips =7 mA
Gate-to-Source Current les 160 pA Ves=6V,Vps=0V
Gate Plateau Voltage Vplat 3 \Y% Vps =400V, Ips=30 A
Vps =650V,
Drain-to-Source Leakage Current Ipss 2 50 HA Ves =0V,
T,=25°C
Vps =650V,
Drain-to-Source Leakage Current Ipss 400 LA Ves =0V,
T,=150°C
Internal Gate Resistance Re 1.1 Q f= 1 MHz, open
drain
Input Capacitance C 260 F
PP e PT | Ves=400V,
Output Capacitance Coss 65 pF Ves=0V,
f=1MHz
Reverse Transfer Capacitance Crss 2 pF
Effective Output Capacitance,
Energy Related (Note 3) Coen 88 pF Ves=0V,
Effective Output Capacitance, Time Vps =0to 400V
Related (Note 4) Corm 142 pF
Total Gate Charge Q¢ 5.8 nC
VGS =0to6 V,
Gate-to-Source Charge Qes 2.2 nC Vs = 400 V
Gate-to-Drain Charge Qop 1.8 nC
Output Charge Qoss 57 nC Ves =0V, Vps =400V
Reverse Recovery Charge Qrr 0 nC

3 Cyen) est la valeur d'une capacité lindaire qui stockerait la méme énergie que la capacité C,ss lorsque la tension
Vys évolue de OV a sa valeur nominale

4 Co(try est la valeur d'une capacité linéaire qui aurait le méme temps de charge que la capacité C,s lorsque la
tension Vs évolue de OV a sa valeur nominale

TaBLe G.3 — Caractéristiques électriques (Valeurs typiques pour une température de composant
Tcase de 25°C et une tension Vg de 6V
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Parameters Sym. | Min. | Typ. | Max. | Units | Conditions
Turn-On Delay tbion) 4.1 ns
. . VDD= 400 V, Vc,s =0-6
Rise Time tr 3.7 ns v
Turn-Off Delay to(of) 8 ns los =16 A, Reex = 5 Q,
T, =25°C (note 5)
Fall Time tr 5.2 ns
Turn-On Delay toion) 43 ns
. . VDD= 400 V, VGS =0-6
Rise Time tr 49 ns Vv
Turn-Off Delay tb(off) 8.2 ns los =16 A, Reey =5 Q,
T,=125 °C (hote 5)
Fall Time tr 34 ns
. Vps =400V,
Output Capacitance Stored Energy Eoss 7 p V=0V, f=1MHz
Vps =400V,
Switching Energy during turn-on Eon 47.5 W los =15 A,
Ves=0-6V,
Reom =10 Q,
RG(off) = 1 Q, |_ = 40 |J.H,
Switching Energy during turn-off Eoff 7.5 w Lp =10 nH
(notes 6, 7)

> Voir Figure G.12 pour le détail du circuit et des formes d’ondes

® Lp : Inductance parasite

7 Voir Figure G.13 pour le détail du circuit de test

TaBLe G.4 — Caractéristiques électriques (Valeurs typiques pour une température de composant
Tcase de 25°C et une tension Vg de 6V

T)=25°C
oV

50 3V
3
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T40

Vos(V)

Ficure G.1 - Valeurs ty-
piques : Ips vs. Vps @ T, =
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FiGuRrE
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90
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Ficure G.12 — Circuit de test des temps de commutation
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Ficure G.13 — Circuit de test des énergies de commutation
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50% Duty Cycle
\ 250
100 \ 200
& AN
£ 150
2

Power (W)

Normalized Transient Junction-to-Case Thermal
Impedance
o
o

10 \ 100
~ )
Single Pulse
0 0.01
0.1 0 50 100 150 1.0E-06 1.0E-05 1.0E-04 1.0E-03 1.0E-02 1.0E-01
! 10 Vs (V) 100 1.000 Tena (7€) Rectangular Pulse Duration (s)
. Ficure G.15 — Limitation de la  FiIGuRe G.16 — Impédance
Ficure G.14 — Zone fonction- ] . thermi ; itoi
uissance vs. ermique transitoire
nement @ T =25 °C P case g
Top Bottom ___ mm_Inches
A 700 0.276 +0.10 mm (0.004")

A 4l B Al g A1 050 0020  +005mm (0.002")

; ® i ] 5 A2 0.075 0003 +0.05mm (0.002")
e A3 050 0020

A4 385 0.152
B 840 0331 +0.10mm (0.004")
B1 0.075 0.003 +0.05mm (0.002")
B2 2.70 0.106
B3 3.05 0.120
B4 050 0.020
C 051 00201 +0.05mm (0.002")
B4 C1 0.045 0.0018
min k2] €2 045 00177
B1 C3 0.015 0.0006
Ad A3PT| P1L,, D1 6.00 0236

S1 N
Side A3 D2 1.00 0.039

Surface Finish: ENIG P1_1.00 0.039
al P2 1.00 0.039

£ Ni: 4.5 pm +/- 1.5 pm
CI | |LC2 Au: 0.09 um +/- 0.03 pm S1 685 0270
3 S2 455 0179

B2

B3
S2

A2

Ficure G.17 — Dimensions du composant



G.2. Spécification du SMI VT-4B5 de Ventec 233

G.2 Spécification du SMI VT-4B5 de Ventec

ltem Test Method (IPC-TM-650) i VT-4B5

50um  75um 100um 150um  200um

Thermal Conductivity ISO 22007-2 W/m*K 42

Thermal Impedance ISO 22007-2 C*in2/W  0.020 0.029 0.038 0.058 0.076
Tg DSC 2425 c 120

Td TGA ASTM D3850 c 380

Thermal Stress Solder Dip @ 288°C 24131 Minute >=5

Hi-Pot Withstand DC 2572 \ 2000 3000 4000 6000 9000
Breakdown Voltage = AC 2563 Vv 4000 7000 8000 10000 12000
Dk @ 1MHz C-24/23/50 2:5:5.3 - 438

Df @ 1MHz C-24/23/50 2553 0.016

Volume Resistance After Moisture 25171 MQ-cm 5.0E+8
E-24/125 3.0E+7
Surface Resistance After Moisture MQ 2.0E+7
E-24/125 5.0E+6

Peel Strength (10z) As received 2438 Lb/in 7
CTI As received ASTM D3638 \ 600
Flammability As received uL94 Rating VO
RTI Electric uL94 c 130
Mechanical uL94 © 130

Ficure G.18 — Données du SMI VT-4B5 sélectionné
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Annexe G. Datasheet des composants

G.3 Spécification des condensateurs résonnants CGASK2X7R2A334K130AA

OmA=sT

I Dimensions

3.20mm +/-0.2mm
1.60mm +/-0.2mm
1.30mm +/-0.2mm
0.20mm Min.
1.00mm Min.

Ficure G.19 — Dimensions du condensateur CGASK2X7R2A334K130AA

I Temperature Characteristic
X7R (-55 to 125 degC +/-15%)

I Rated Voltaae

I Dissipation Factor

3% Max.

I Insulation Resistance

2A (100Vvdc) 1.52Gohm Min.
I Capacitance I AEC-Q200
330nF Yes

I Capacitance Tolerance
K (+/-10%)

Ficure G.20 — Spécifications générales condensateur CGASK2X7R2A334K130AA

CGA5K2X7R2A334K130AA

[
S

ature rise (°C)
N - =) oo
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Temper

© N A~ o o
T T T T

100kHz
500kHz
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1 1.5 25
Current ripple (Arms)

Ficure G.21 — Elévation de température du
condensateur en fonction du courant efficace

1%GA5K2X7R2A334K 130AA ( Freq=1kHz : Osc=1Vrms : Temp=20degC )

Capacitance change (%)
L
=) =] =] =} o o
| |

o
=]

'
~
=

10 20 30 40

50 60
DC bias

Ficure G.22 — Variation de la capacité AC
en fonction de la tension DC appliquée
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CGA5K2X7R2A334K130AA ( Bias=0V : Temp=25degC ) CGA5K2X7R2A334K130AA ( Bias=0V : Temp=25degC )

103 10°
10'F
102F E 103F ]
% 5102’ 3
S10'F E % 101 E
e =
100 E 107" F 3
102 F E
1o ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 103 ‘ ‘ ‘ ‘
10° 107 1073 1072 107! 10° 10 10°° 107 1072 10° 102 10!
Frequency (MHz) Frequency (MHz)
Ficure G.23 — Capacité en fonction de la Ficure G.24 — Impédance en fonction de la
fréquence fréquence

CGA5K2X7R2A334K130AA ( Freq=1kHz : Osc=1Vrms )
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w
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Ficure G.25 — Variation de la capacité en fonction de la température
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H.1 Carte de puissance

H.1.1 Schéma de la carte de puissance
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Ficure H.1 — Schéma de la carte de puissance
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H.1.2 Routage

T3 %)
c
-~ c21 cas e
82 -
=
7 = p T
— e | c29
—] =
&2
4 M)«
~ = CONNS CONN&

Ficure H.2 — Routage de la carte de puissance

H.1.3 Bill of Material

Ref Name Value Ref Package Manufacturer MPN (0]1
499-GS66508B-E01
T -T4 GaN System GS66508B 4
MR
C1-C6,C8,C16 -
C1210V154KCRACT
C20, C26, C27, C30 - 0.15pF FR 2085200 1210 Kemet U 23
C38
CGA5K2X7R2A334K
C11 - C15, C21 - C25 0.33uF RS 915-5326 805 TDK 10
130AA
CONN1 -CONN4 FR 1767024 Samtec FTSH-102-04-L-DV
C9, C10, C28, C29 1206
CONN?7 - CONN10 4
NETTLEFOL
CONN13 - CONN16 FR 149637 DS MS06025010081FA | 4
TE
CONNS5, CONN6 RS 718-7959 . 170001-3 2
Connectivity
SC1812KKX7RWBB1
C39, C7 1000pF FR 1305147 1812 Yageo 02 2
SMI Ventec 100pm 4B5 VT-4B5 100pm 1

Ficure H.3 — BOM de la carte de puissance
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de la carte de commande

Schéma
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H.2 Carte de commande
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Ficure H.4 — Schéma de la carte de commande
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H.2.2 Routage

[

o

a

N
penea

BERES CONNeé
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Ficure H.5 — (a) Routage de la carte de commande PCB avec les trois couches : Layer 1 - pistes

vertes , Layer 3 - pistes violettes et Layer 4 - pistes rouges (b) Routage de la carte de commande
PCB avec la couche : Layer 2 : plans OV

H.2.3 Bill of Material

Oty Value Ref. Package Manufacturer MPN
€27, €28, C29, C30, (33, (34, C40, C44 8 1pF RS 723-5632 0603 Murata GRM188R71E105KA12D
(€31, €32, 35, C36 4 33pF RS 815-1305 0603 Murata GCM1885C1H330JA16D
C41, C42, C43, €45, C46, (51, (52, (53, (54,
12 4.7uF RS 103-4141 0805 Taiyo Yuden | TMK212AB7475KG-T
55, €56, C57
CONN1, CONN2, CONN3, CONN4 4 FR 1927988 Samtec CLP-102-02-F-D-BE
CONNG6, CONN7 2 FR 1767024 Samtec FTSH-102-04-L-DV
ZD1, ZD2, ZD3, ZD4 4 2.4V RS 692-1010 Liteon LTST-C191KGKT
DK LP2985IM5- Texas LP2985IM5-6.1/NOPBCT
IC1,1C2,1C3, 1C4 4
6.1/NOPBCT-ND Instruments ND
MR 490-PES1-S5-59-
DCDC1, DCDC2, DCDC3, DCDC4 4 MTR Ccul PES1-S5-S9-M-TR
R4, R5, R6, R7, R8, R9, R10, R11, R27, R28, R35,
R96 12 10R RS 862-6710 0603 Panasonic ERIPA3F10R0V
R40, R49, R50, R51, R52, R53, R54, R55, R56, TE
12 3.3kR RS 213-2339 0603 CRGO603F3K3
R57, R58, R59 Connectivity
U1, U2, U3, U4 4 MR 634-S18271GB-IS Silicon Labs SI18271GB-IS
TE
Cable coaxial 3 RS 409-6976 1337769-5
Connectivity
Ferrite 2 FR 1635642 Wurth 74270191
Ferrite MC 10 FR 1635660 Waurth 7427009

PCB 4 couches Cu 35pm

Ficure H.6 — BOM de la carte de commande
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H.3 Carte de controle

H.3.1 Schéma de la carte de contrdle
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Ficure H.7 — Schéma de la carte de contrédle
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H.3.2 Routage
H.3.3 Bill of Material

Refs Names Qty Value Ref. Package Manufacturer MPN
U5, Ub 2 RS 8067109 74VHC132M
C48, C60 2 0.1pF RS 220-8026 0603 Murata GRM21BR71E104KA01L
C47, C59 2 1pF RS 723-5632 0603 Murata GRM188R71E105KA12D
C49, C50, C61, C62 4 100pF | RS 647-7642 0603 Murata GQM2195C1H101]B01D
CONN8, CONN9 2 FR 1927988 Samtec CLP-102-02-F-D-BE
ZD8, ZD9, ZD10, ZD11 4 RS 485-688P NXP PMEG2005EB
n 1 RS 7457046P HARWIN M20-9980346
R1, R2, R3, R12 4 390 R FR 2447353 0603 MULTICOMP MCWR06X3900FTL
R30, R38 2 1 kR FR 9234004 0805 Yageo RC0805/R-071KL
R29, R31, R32, R33 4 100R RS 867-2921 0805 Bourns CRS0805-FX-1000ELF

Ficure H.8 — BOM de la carte de controle






ANNEXE |
Calculs des énergies des capacités
parasites

Pour déterminer les pertes induites par les capacités parasites des transistors GaN, une si-
mulation sur LTspice est réalisée. Le schéma associé est illustré sur la Figure 1. Dans cette
simulation, un bras d'onduleur est représenté. Nous cherchons a calculé les énergies induites
par les capacités du transistor GaN étudié. Le modele du composant GaN System fournis par le
constructeur est utilisé. Ce modeéle tient compte des capacités non linéaires.

sSwi1
.model SW1 SW(Ron=.1 Roff=10Meg Vt=0 Vh=-.5)
$1

PULSE(-1 1{In 50n 50n 1u 2u 3)

Ve

lic V(Ve3)=0

.tran 0 20u 0 0.1n V2 D

Cf GS66508B_L2V2 T,

T 400 G ;‘:“
Ss

<

FiGure .1 — Schéma de simulation d’évaluation des énergies au sein des capacités parasites

Le transistor du haut est représenté par un transistor quasi-parfait avec une résistance Ryf
lorsqu’il est bloqué valant TOMQ et une résistance R,, lorsqu'il est passant valant 100mQ. Lors
du blocage du transistor GaN, la tension a ses bornes évolue rapidement. Sa capacité parasite,
initialement déchargée, se charge et l'énergie dissipée dans le transistor du haut notée E s off est
représentée sur la Figure |.2. Lors du blocage du transistor GaN, la tension a ses bornes évolue
rapidement. Sa capacité parasite, initialement chargée, se décharge et l'énergie dissipée dans le
transistor du haut est notée E,ss on.

Pour simplifier ce schéma, le transistor du haut peut étre considéré comme une résistance
variable dont les valeurs évoluent entre 1T0MQ et 100mQ). Le schéma de ce systéme peut donc étre
illustré par la Figure 1.3 avec le transistor GaN modélisé par sa capacité parasite .

Ce nouveau schéma nous permet de supposer que peut importe la valeur de la résistance,
l'énergie dissipée dans celle-ci sera toujours équivalente. Nous pouvons donc simplifier a nouveau

ce schéma par la Figure 1.4 avec u, une tension carrée.

Pour vérifier cette affirmation, nous pouvons calculer de maniére simplifiée l'énergie aux bornes
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360v+

320v+

280v+

240v+

200V

160v-

120V

80v4

40v4

V(Ve,Vc3)*1(S1)

L7 Waveform: V(Ve Ve3)'Iis1) S
(b) et G
IntervalEnd.  8ns
Average: hezeaw |

nteget 1653 E o oo

FiGure 1.2 — (a) Tension aux bornes du transistor GaN (b) Puissance dissipée dans le transistor

| |

FiGure .3 — Schéma simplifié du calcul des énergies avec une résistance variable
u
A
Sl S

FiGure 1.4 — Schéma simplifié du calcul des énergies avec une résistance fixe

de la résistance E, définie par la relation (I.1) avec u et i ses courant et tension respectifs. Ce
courant et cette tension peuvent étre exprimé par l'équation (I.2) en fonction de la tension d'entrée
et des grandeurs aux bornes de la capacité parasite du GaN.

E,:[u(t)~i(t)~dt (11)
/ u(t) - i(1) - dt = / (telt) — uc(t) - iclt) - dt 12)

Le courant i, traversant le condensateur peut s'exprimer également sous la forme (I.3) avec g
la charge capacitive. La tension aux bornes du condensateur u. est une fonction de cette charge
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et peut étre notée suivant (1.4). L'équation (1.2) devient (1.5).

i, =9 dqtc (1.3)
uec=1(q) (1.4)
[ty it = [tweto - lgan - e - o (15)

Par changement de variable, nous pouvons exprimer cette équation en fonction de la charge.
Cette nouvelle équation est définie par l'expression (1.6). Cette expression est indépendante de la
valeur de la résistance R. Nous pouvons donc en déduire que 'énergie induite par les capacités
parasites est dissipée dans les éléments résistifs du circuit. Mais cette énergie ne dépend pas des
valeurs de ces éléments résistifs.

l = e —1(qc)) - c .
L u(t) - i(1)dt /q (ve — F(g0) - dg (16)

Pour vérifier cela, le schéma représenté sur la Figure 1.4 est simulé sur le logiciel LTspice
pour deux valeurs de résistance. La capacité parasite est représentée par le modéle de composant
GaN de GaN System. Les résultats des énergies dissipées dans les résistances sont représentées
sur la Figure I.5. Les différentes valeurs d’énergie sont proche ce qui nous permet de valider cette
affirmation. Dans la suite, nous utiliserons le schéma avec une résistance fixe d'une valeur de 2000

V(N0O2,N0O1)*I(R1)

17.0KwW+
Integral:  15.252y)
16.3KW+]
15.6KW=1
14.9KW=
14.2KW=
13.5KW-] Integral:  6.2617p)
2.8KW=
2.1KW=

1.4KW=

0.7Kkw \xnnegral 16.379u) Inegrat 744340

V(n002)

*"Tr=200

R=2000

\

FIGURE 1.5 — Pour R=20Q et R=200Q) : (a) Energies dissipés dans la résistance au blocage et a
l'lamorgage du transistor GaN (b) Tension aux bornes du transistor GaN






ANNEXE ]

Convertisseur Buck

J.1  Equations du convertisseur Buck classique

Dans sa version classique, le Buck bidirectionnel (Figure J.1) est commandé par variation de
rapport cyclique. Les commandes respectives a et @ de l'interrupteur "haut" Ky et de l'interrupteur
'bas" K, sont complémentaires. Lorsque l'un des deux transistors est passant, l'autre est bloqué.
En mode de conduction continue, le fonctionnement est divisé en deux phases.

Dans la premiére phase, a est égal a un. Le transistor Ky est passant (Figure J.1) et le transis-
tor Ky est bloqué. L'inductance de sortie Lg voit la différence de tension entrée sortie a ces bornes.
Les équations (J.1),(J.2) et (J.3) définissent le comportement du convertisseur pour o = 1 avec Vikq
et Vo les tensions aux bornes des transistors Kj et Ky, ixq et ik2 les courants traversant les
transistors Ki et Ky, i;p le courant de l'inductance Lg, Vp la tension aux bornes du condensateur
de sortie Cg et I pat le courant moyen de sortie.

Dans la seconde phase, la commande est inversée a = 0, le transistor Ky est bloqué et le
transistor K est passant, la tension aux bornes V; b de l'inductance correspond a la tension inverse
de la batterie Vpq¢. Les expressions du systéme sont représentées par les équations (J.4),().5) et

(.6).

g 1 .2 .
1 | 1
lus I _— T b bt

e g+ = e = un, - -
5 5

aT T

IDS,K1I/‘ E/I

VDS,K1] I I
IDS'KZIID Il\i  —

FiGure J.1 — Topologie Buck non entrelacée
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Pour a =1:

Pour a =0:
Vin =0 Via = Vour (1) Vi1 = Vour Vk2 =10 (J-4)
iK1 =1ib ik2 =0 (J.2) i1 =0 iy = ib (15)
digp dVer . di dv.
LBW = Vout — Vbut CT = lp— /m,but LBT;b = —me Cbe = ip — Im,bat (J6)

().3)

Le rapport cyclique tg est la variable de commande du convertisseur. Associé a la période de
fonctionnement Tp, il définit par la relation (J.7) le temps de conduction T,, k1 du transistor K1.
La valeur moyenne de la tension aux bornes d'une inductance étant nulle, le rapport cyclique en
fonction des tensions d'entrée et sortie est exprimé suivant (J.9) d'aprés les équations (J.3), (J.6) et

(1.8).

Ton,K1 = 1B " TB (J7)

1 TB'TB TB J8
= Ti ’ (/ Vout - Vbat + / _Vbat) ( )
B 0 8- 1B

=18 Vout — Vhat

_ Vhat
Vout

(19)

B

Sur chaque intervalle de temps [0; t5 - T et [t - Tp; Tg[, le courant dans l'inductance i;) est
calculé par l'intégration des expressions (J.6) et (J.3) avec ijo et i;max les valeurs respectives du
courant ijp quand t =0et t =15 Tg.

Pour t € [0; 75 - Tg[ :

Pour t € [tg- Tp; Tg] :

. Vou - V a . . V a .
i1ha=1(t) = tht “t+ i (J.10) i1h,a=0(t) = LbBt (18- Tg—t) + itmax (J.12)
itp(0) = iro (J.11) itb(t8 - TB) = iLmax (J.13)

Comme le courant dans l'inductance Lpg est continu sur une période de fonctionnement, les
éqalités (J.14) et (J.15) se vérifient. Ces équations permettent de déduire l'ondulation de courant
dans l'inductance Ai;p grace a l'expression (J.17). Cette ondulation correspond a la différence entre
le courant créte i; 40y €t le courant minimal ijg.

) ) . Vi )

i1b,a=1(0) = izp,a=0(T) ito =7 (18 To = To) +itmox (114
. . Vou - V a
ith,a=1(T8 - TB) = i1b,a=0(TB - TB) SERLLL (J.15)

itmax = I (t- TB) + iL0
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Aitp = itmax — i10 (J.16)
Vour - (1—18) - 18- T|
Aiyy = Vout (1—7)-7183- T8 (147)
L
Vour - (1 —18) - 18- T
Ly = Vour ( TB) 5 15 (118)
Airp

J.2 Topologie Buck entrelacée fonctionnant avec une forte ondulation

de courant

La topologie sélectionnée pour le second étage du DC-DC isolé est représenté sur la Figure
J.2. Les formes d'ondes pour une tension de sortie de 300V sont représentées sur la Figure J.3.

Vbs,1o L,

e 1YY\
>

T9|T1

VDS,T1 0 o VDS'TQ | |

Ficure J.3 — Formes d’'ondes du convertisseur Buck entrelacé sélectionné

L'intérét de cette topologie est de réaliser des commutations de type ZVS grace au courant
commuté icom1. Cette commutation est possible que si la valeur du courant ic,;,1 est négative. Ce
fonctionnement implique une forte ondulation de courant. La combinaison de ce fonctionnement en
forte ondulation avec le principe d’entrelacement permet de minimiser l'ondulation du courant dans

les condensateurs et ainsi réduire les pertes.
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J.2.1  Fonctionnement des commutations douces

Pour analyser le fonctionnement des commutations de la topologie, une simulation LTspice
est réalisée. Le schéma de cette simulation est représenté sur la Figure J.4. Il représente une
cellule d'un convertisseur Buck entrelacée. Les capacités en paralléle du transistor représentent
les capacités parasites du composant. La puissance du convertisseur correspond a la puissance
maximale du DC-DC 7,3kW divisée par le nombre de convertisseur en paralléle, c'est-a-dire
3,6kW.

.model SW SW(Ron={Rdson} Roff=1Meg Vt=0 Vh=-.5) .param Cotr=142p
: - .param Rdson=10m
.ic V(Vbat)=300 ‘param Rd=50m

.param L=12.2u

-.param Pin=7300/2
L VG_9; SW{E otr} .param Vbat=310

a* D R3 .param Vout=430
9 .param Rc=Vbat*Vbat/Pin

{Rd} L1

AC Ty
® L ﬁ:s R1
e o {Re}
o Sy, Vet gp
>

.param freq=250k
{Rd} .param Ts=1/freq

PULSE(-1 1 0 {Trf} {Trf} {A*Ts-2“Trf-Tm} {Ts}) .param Al=Vbat/Vout
PULSE(-1 1 {AI*Ts} {Trf} {Trf} {(1-Al)*Ts-2*Trf-Tm} {Ts}) .param Trf=10ns

.param Tm=40ns
.tran 0 600u 400u 1n

Vout

{Vout} T9

FiGure J.4 — Schéma de simulation LTspice pour analyser le fonctionnement des commutations

Lors du fonctionnement du convertisseur, deux commutations ZVS se produisent. Les deux com-
posants s'amorcent sans tension a leurs bornes. La premiére correspond a l'amorcage de Tqg et le
seconde a l'amorgage de Tg, c'est cette seconde commutation qui nécessite un courant icom1 Négatif.

1.2.1.1 Amorcgage de Tqg

Lors de cette commutation, quatre phases de fonctionnement peuvent étre relevées. Elles sont
représentées sur la Figure J.6.

Lors de la phase 1, le transistor Tg se bloque avec un courant le traversant valant icom crate-
Durant la phase 2, ce courant charge et décharge les capacités parasites des transistors. Chaque
capacité est traversée par le courant icom crate divisé par deux. Cette charge et décharge permet la
croissance et décroissance des tensions respectives aux bornes de Tg et T19. La durée de la phase
3 est définie par le reste de temps mort. Durant cette phase, le courant traverse en inverse le
transistor Tqg. La conduction inverse des transistors est responsable de pertes importantes. C'est
la raison pour laquelle le temps entre les conduction des deux transistors qui correspond au temps
mort doit étre réduit au maximum. Lors de la phase 4, le transistor Tq¢ s'amorce sans tension a
ses bornes. Il s'agit d'une commutation douce de type ZVS.

Cette commutation est réalisée a l'aide du courant créte de l'inductance. Cette commutation est
donc garantie sur toute la zone de fonctionnement a l'inverse de celle présentée dans la section
suivante.



J.2. Topologie Buck entrelacée fonctionnant avec une forte ondulation de courant 253

1(T10) 1(19)

24a Courant commuté

18A Leom,crete

-18A<

-24A4

V(Vout,AC) V(ac)

Ficure J.5 — Pour une tension Vpq = 310V
(@) Courant dans le transistor Tg (rouge)
et courant dans le transistor primaire Tqg
(bleu) (b) Tension aux bornes du transistor
Tg (rouge) et tension aux bornes du transis-
tor Tqp (bleu)

1(T10) 1(79) 1(C10)

4 : Amorgage a zéro de tension

sad \ 3 /
_5Ad —
-10A Conduction en
-15A- inverse de Ty

V(Vout,AC) V(ac)

Ficure J.6 — Pour une tension V. = 310V
(a) Courant dans le transistor Tg (rouge), cou-
rant dans le transistor primaire Ty (bleu) et
courant dans les capacités parasites (b) Ten-
sion aux bornes du transistor Tg (rouge) et
tension aux bornes du transistor T1g (bleu)

1.2.1.2 Amorgage de Tg

Lors de cette commutation, quatre phases de fonctionnement peuvent étre relevées. Elles sont
représentées sur la Figure J.8.

Lors de la phase 1, le transistor T19 se bloque avec un courant le traversant valant icom1.
Durant la phase 2, ce courant charge et décharge les capacités parasites des transistors. Chaque
capacité est traversée par le courant icom1 divisé par deux. Cette charge et décharge permet la
croissance et décroissance des tensions respectives aux bornes de Tig et Tg. La durée de la
phase 3 est définie par le reste temps mort. Durant cette phase, le courant traverse en inverse le
transistor Tq. La conduction inverse des transistors est responsable de pertes importantes. C'est
la raison pour laquelle ce temps doit étre réduit au maximum. Lors de la phase 4, le transistor
Tg s'amorce avec aucune sans tension a ses bornes. Il s'agit d'une commutation douce de type ZVS.

Cette commutation est réalisée a l'aide du courant minimal traversant l'inductance. Ce courant
doit nécessairement étre négatif. Or l'ondulation évolue en fonction de la tension de sortie. Cette
commutation douce n'est donc pas garantie sur toute la zone de fonctionnement du convertisseur.
Dans l'étude du fonctionnement, il est nécessaire de déterminer cette zone.

1.2.1.3 Zone de commutation ZVS du transistor Tq

Pour déterminer la zone de commutation ZVS, il faut, dans un premier temps, calculer le courant
minimal icom1. Le courant qui assure la charge et décharge des capacités parasites correspond a
icom, divisé par deux. L'équation associée a cette commutation est définie suivant (J.19).
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2 1(T10) 1(T9) 1(C10)
. T
‘ 1(T9) 1(T10) 2.0A4 2
) 1.5A L4
1.0a4 . .
204 4 : Amorgage a zéro de tension
A4 0.5
] 0. >
sad -0.5A4 3 Conduction en
. 1 1 A -1.08d inverse de T,
v v 4 ’
sad -1.5A4
oa -2.0A4
5A4 -2.5A4
A -3
| . ," . V(Vout,AC) V(ac)
0

1(L1)

Courant commuté

DV T T T T T
R 11.76ps 11.84ps 11.92ps 12.00ps 12.08ps 12.16ps 12.24ps
Leomt

T T T T T T T
ops 2ps aps 6ps 8ps 10ps 12ps 14ps

Ficure J.8 — Pour une tension Vp4 = 310V

FIGuRE J.7 — Pour une tension Vg = 310V (a) Courant dans le transistor Tq (rouge), cou-
(a) Courant dans le transistor Tg (rouge) et rant dans le transistor primaire Tqg (bleu) et
courant dans le transistor primaire Tqg (bleu) courant dans les capacités parasites (b) Ten-
(b) Courant dans l'inductance de sortie sion aux bornes du transistor Tg (rouge) et

tension aux bornes du transistor T1g (bleu)

2 Cotry - Vou
fcom = 20— (:19)
m

Aty correspond au temps mort entre les commandes des transistors. La capacité parasite
parallele des transistors est définie par la capacité C,ss. Cette capacité n'est pas linéaire, les
constructeurs définissent des valeurs de capacités linéaires équivalentes. Cy(t) correspond a la
capacité linéaire équivalente qui se chargerait/déchargerait suivant la méme constante de temps
que Cyss. Clest cette capacité qui est utilisée dans le calcul de icom1-

Londulation de courant définie par l'équation (J.17) dépend du rapport cyclique donc de la
tension de sortie. Il faut déterminer une tension Vpaticom1 €n deca de laquelle la commutation
ZVS de transistor Tg est garantie et au-dela de laquelle elle ne lest plus. Pour cela, il est
nécessaire d'exprimer l'ondulation de courant notée Aijcom1 en fonction de la tension de sortie qui
assure un courant minimal valant ic,p1. Cette expression définie suivant est déterminée a l'aide du
courant moyen de sortie.

Pin Pin

A[icom1 =2 ( - icom1) /moy,bat = m (JZO)

Vbut,icom1

Cette valeur d'ondulation permet de déterminer l'inductance de sortie L1 suivant la relation

(.21).
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Ly = Vout * (1 — T icom1) * T1,icom Tl icom] = Vhat,icom (1.21)
A[icom1 ' Vout

Pour réduire les pertes dues a l'amorgage de Tg, le premier réflexe est de choisir la tension

Vibat.icom1 la plus élevée possible afin d'avoir la zone de fonctionnement ZVS la plus large. Cepen-

dant plus la valeur Vpqticom1 €st importante, plus la valeur d'ondulation de courant a Vjq: minimale

est élevé. Une forte ondulation de courant implique un courant créte élevée qui peut causer des

pertes dans les éléments passifs du filtre de sortie.
Afin d'évaluer cette problématique, plusieurs ondulations de courant critique notées Ai., ;¢ sont

calculées pour différentes valeurs de tension Vpat,icom1. Ces valeurs sont renseignées dans la Table
J.1. Le temps mort At,, utilisé dans les calculs est de 55ns.

TaBLE J.1 — Plage de fonctionnement ZVS en fonction de l'ondulation de courant

Tension ZVS Vigticomt V Ai @Tension ZVS A Nicrit A Inductance L1 yH
400 23 98 5
350 25 41 10
325 26 33 12
315 27 31 12
300 28 28 13

Cette table nous permet d'évaluer, les ondulations de courant trés élevées lorsque la plage
de commutation ZVS est large. Le choix de la zone de commutation douce correspond donc a un
compromis entre pertes dans les transistors et pertes dans les éléments passifs dues a la forte
ondulation de courant.






Nomenclature

Abréviations

coG Matériau céramique de classe |

DF Dissipation Factor : Facteur de dissipation au sein d'un condensateur (4.7) %
ESR Equivalent Serie Resistance : Résistance équivalente d'un condensateur (4.7) Q
X7R Matériau céramique de classe Il

2DEG Gaz 2D d'électron

BLIL Bridgeless Interleaved

BOM Bill of Material : Liste des composants utilisés

CDC Cahier des charges

CEM Compatibilité Electromagnétique

CFP Correcteur de facteur de puissance

CGG Composant grand gap

D-mode Depletion mode : Normalement passant

DAB Dual Active Bridge

DBC Direct bonded copper

DP Densité de puissance

E-mode Enhancement mode : normalement bloqué

EPC Efficient Power Conversion

FEIS Feuillard de cuivre Entrelacé avec un nombre Impair de Spires
FET Field-effect transistor

FGS Formule généralisée de Steinmetz

GaN Nitrure de Gallium

GBF Générateur de basse fréquence

GIT Gate injection transistor

HEMT High electron mobility transistors

HF Haute fréquence

IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor

j- to c. Junction to case

LLC Convertisseur résonnant LLC



MISFET
MLI
MOSFET
N-off
N-on
NPC
PCB
PHEV
PSFB
PSSB
PTFE
Si

SiC

SJ
SMI
V2G
V2H
VE
VH
ZCS
ZVS

Metal-insulator—semiconductor field-effect transistor
Modulation a largeur d’'impulsions

Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor
Normalement bloqué

Normalement passant

Neutral Point Clamped

Printed circuit board

Plug-in Hybrid Electric Vehicle

Phase Shift Full Bridge

Phase shifted semi-bridgeless
Polytétrafluoroéthyléne ou Téflon

Matériau Silicium

Carbure de Silicium

Super jonction

Substrat métallisé isolé

Vehicule to grid

Vehicule to home

Véhicule électrique

Véhicule hybride

Zero current switching

Zero voltage switching

Symboles chapitre 1

PCRS

PDAB
Go
Cya
Cofen)
Coss

Dp1
Dp;

Déphasage courant et tension au sein d'un convertisseur série résonnant (Figure

2.11)

rad

Déphasage des tensions V7 et V5 dans le convertisseur dual activ bridge(Figure 1.24)

Condensateur composant le filtre de sortie d'un convertisseur
Capacité parasite entre la grille et la source d’'un transistor

Capacité linéaire équivalente de Cyss en terme d'énergie

Capacité parasite d'un transistor

Capacité parasite

Rapport cyclique du pont primaire du convertisseur dual activ bridge (Figure 1.24)

L B I B

Rapport cyclique du pont secondaire du convertisseur dual activ bridge (Figure 1.24)



Eofr
Eon
fdec
fdec
fro

frO

Energie de commutation au blocage J

Energie de commutation & l'amorcage J
Fréquence de résonance Hz
Fréquence de résonance Hz
Fréquence de résonance Hz
Fréquence de résonance Hz

Courant primaire résonnant

Courant de drain d'un transistor

Courant inverse source drain d'un transistor
Inductance série du dual activ bridge (Figure 1.24)
Inductance de fuite

Inductance de sortie du PSFB (Figure 1.23)
Inductance parallele (Figure 1.27)

Pertes dans les circuits de commande (drivers) des transistors (1.3)
Puissance maximale de charge

Puissance nominale (Table 1.4)

Pertes lors de la conduction d’un transistor (1.1)
Charges entre la grille et le drain d’'un transistor

Charges entre la grille et la source d’'un transistor

OO0 T T T T IT IO o>

Charges de grille d’'un transistor
Charges dues aux capacités parasites d’'un transistor

Charges responsables de pertes par recouvrement dues a la diode parasite d'un tran-
sistor (1.2) C

Charges responsable de pertes lors de la commutation d'un transistor (1.3) C

Résistance équivalente au pont de diodes chargé par la résistance de sortie par

(Figure 2.12) Q
Résistance équivalente a 'état passant d’'un transistor Q
Résistance thermique °cC/W
Période de découpage s
Tension aux bornes de la batterie vV
Tension drain source d'un transistor vV
Tension de grille maximale %
Tension de grille d’'un transistor vV



Vi
Vond

Vsp
Vin

Symboles chapitre 2

Im,max
L
Aty
Aty ric

Atmin,cRS

wo
Ocrs
Pm

PDAB,7kW

PDAB
T gew
Cofer)
Co(tr)
Coss
Dp;
Dp;

Tension d'entrée du convertisseur DC-DC %
Tension aux bornes de l'onduleur vV
Chute de tension aux bornes du transistor traversé par un courant inverse vV
Tension de seuil %
Valeur maximale du courant magnétisant A
Inductance magnétisante

Temps mort s
Temps mort dans un convertisseur LLC s

Temps mort minimal dans un CRS pour réaliser une commutation ZVS (Figure 2.15)

s
Pulsation de coupure a la fréquence de résonance s
Demi période angulaire du courant résonnant rad
Déphasage des courants primaire et secondaire d{i au courant magnétisant rad

Déphasage des tensions primaire et secondaire d'un convertisseur DAB pour une
puissance de 7kW rad

Déphasage des tensions primaire et secondaire d'un convertisseur DAB (2.3)  rad

Courant créte a 1,8kW A
Capacité linéaire équivalente de C,ss en terme d'énergie F
Capacité linéaire équivalente de C,ss en terme de temps F
Capacité parasite d’'un transistor F
Rapport cyclique de l'onduleur primaire d’'un convertisseur DAB (2.3) %
Rapport cyclique de l'onduleur secondaire d’'un convertisseur DAB (2.3) %
Fréquence normalisée (2.34) Hz
Fréquence de résonance d'un circuit LC Hz
Courant magnétisant A
Valeur du courant commuté lors de la commutation ZVS A
Courant moyen a 1,8kW A
Valeur du courant commuté dans le convertisseur DAB pour réaliser des commutations
ZVS A
Inductance d'un convertisseur DAB (Figure2.2) H
Rapport de transformation vV
Puissance d'entrée d'un convertisseur w



Pmax.DAB Puissance maximale admise par le convertisseur DAB w
Pon Pertes par conduction w
Rpsen100°c Résistance a l'état passant pour une température de jonction de 100 °C F
T Période de commutation s
Vi Tension de londuleur primaire d'un convertisseur DAB (2.3) %
Vs Tension de l'onduleur secondaire d'un convertisseur DAB (2.3) %
Vi Tension d'entrée du convertisseur DC-DC isolé Vv
Vout Tension de sortie du convertisseur DC-DC isolé V
Symboles chapitre 3

lns longueur moyenne d'une spire m
0 Epaisseur de peau (3.4) m
£0 Permittivité électrique du vide 8,85418782 - 10'2, m_3l<g_1s4A2
&, Permittivité relative d’'un matériau

Ar Coefficient de remplissage

Lo Perméabilité magnétique du vide 471077, kg-m-A"2 .52
3F36 Perméabilité magnétique du matériau 3F36

P Résistivité du cuivre 17-107°, Q-m, a300K
@ Flux magnétique Wb
®m Flux mutuel Wb
Pc Flux de fuite commun au deux enroulements (Figure 3.6) Wb
P11 Flux de fuite généré uniquement par U'enroulement primaire (Figure 3.6) Wb
©r1 Flux de fuite total de U'enroulement primaire (3.6) Wb
©£22 Flux de fuite généré uniquement par l'enroulement secondaire (Figure 3.6) Wb
©r2 Flux de fuite total de U'enroulement secondaire (3.6) Wb
B Induction magnétique créte T
7t,,mp Courant créte dépendant de la puissance Pt,,mp (3.61) A
Al Inductance spécifique nH/tr?
Aeme Surface de fer en mode commun du double noyau E13/7/4 (3.82) m?
Ae Surface effective d'un matériau magnétique m?
Ae - Aw Facteur de dimensionnement d’'une inductance ou d’un transformateur mm*
Aw Surface de bobinage m?
Bsat Induction a saturation T



Ccp,tot

O oD
5 O

?ﬁ
©
Q

Cp,max
Cp,tr1
Cp,tr2
Cpteq

Cp2.eq

Cr1
Co
G

CP tr

dv
€cu
€fer
€in,1
€in2
€in
€iso
Fperf

Fr,n

Fr‘l,p

FrZ,s

Capacité totale équivalente en aval du transformateur

Capacité électrique entre deux plans

Capacité de filtrage de mode commun

Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)

Capacité parasite équivalente entre le carter et les éléments du chargeurs
Capacité maximale entre le carter et les éléments du chargeurs

Capacité parasite inter-spires (Figure ?? (a))

Capacité parasite inter-spires (Figure ?? (a))

Capacité parasite équivalente en amont du transformateur

Capacité parasite équivalente en aval du transformateur

T M TM M OTM M T

Condensateur de résonance

Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)

Capacité parasite entre les spires primaires et secondaires calculée dans le dimen-
sionnement du transformateur

Elément de volume
Epaisseur d'un conducteur de cuivre (Figure 3.37 (b)) m

Epaisseur de lentrefer (Figure 3.66)

Variable 1 d'épaisseur d'isolation entre deux spires (Table 3.3) m
Variable 2 d'épaisseur d'isolation entre deux spires (Table 3.3) m
Epaisseurs d'isolation entre spires m
Epaisseur d'une couche isolante m

Facteur de performance d’'un matériau magnétique (3.30)

Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par l'harmonique de rang
n d'un courant alternatif non-sinusoidal (3.34)

Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatif
sinusoidal dans une portion de spire p (3.38)

Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatif
sinusoidal dans une portion de spire p pour le cas idéal primaire secondaire stricte-
ment entrelacé (3.44)

Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatif
sinusoidal dans une spire s en fonction de sa position définie par k (3.42)



[fer,mc
[fer,s

limp

Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant AC si-
nusoidal dans une spire pour le cas idéal primaire secondaire strictement entrelacé
k =0 (3.46)

Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatif
sinusoidal (3.33)

Fréquences d'étude pour le dimensionnement du transformateur Hz
Hauteur d’'un conducteur de cuivre (Figure 3.37 (b))
Courant efficace dans les conducteurs primaires

Courant circulant dans les conducteurs de cuivre primaires

Courant efficace dans les conducteurs secondaires

> > > » 3

Courant circulant dans les conducteurs de cuivre secondaires

Courant continue (A)

>

Courant circulant dans l'inductance de magnétisation L, (3.62)
Courant magnétisant

Courant efficace traversant les spires de la portion p (Figure 3.25)
Courant efficace traversant la spire s

Densité du courant primaire Alm
Densité du courant secondaire Alm
Coefficient de couplage (Figure 3.8)

Paramétre traduisant la position d’'une spire par rapport au centre de symétrie d'une
portion de spire (Figure 3.26)

Coefficient de proportionnalité de l'équation (3.8)
Coefficient de proportionnalité de l'équation (3.8)

Inductance propre primaire (Figure 3.8)

T T T T

Inductance propre secondaire (Figure 3.8)

Longueur totale d'un conducteur de cuivre

Inductance générée par le flux de fuite commun (Figure 3.7)
Inductance de fuite mesurée a 500kHz du transformateur (Table 3.6)

Inductance de fuite de l'enroulement primaire (Figure 3.7)

I T T T S

Inductance de fuite de l'enroulement secondaire (Figure 3.7)
Longueur de fer en mode commun du double noyau E13/7/4 (Figure 3.67) m
Longueur de fer du double noyau E13/7/4 (Figure 3.66) m

Longueur de raccordement a l'impédance metre pour la mesure de l'inductance de
fuite Lf ¢y mes et de la résistance AC Rac mes (Figure 3.58) m



linA Longueur de raccordement entre l'onduleur primaire et le transformateur (Figure 3.55)

m

lino Longueur de raccordement entre l'onduleur secondaire et le transformateur (Figure
3.55) m

Limes.s Inductance série totale mesurée a 500k Hz lors de la vérification expérimentale (3.67)

H

Ly Inductance de magnétisation (Figure 3.7) H

Ly Inductance de magnétisation H

Lsimu,sup Valeur de l'inductance supplémentaire calculée par la simulation H

L Inductance de résonance H

Ltn,sup Valeur de l'inductance supplémentaire calculée analytiquement (Table 3.7) H

Lftrang Inductance de fuite calculée analytiquement

Lftrang Inductance de fuite déterminée par calcul analytique H

Lfs, Inductance de fuite totale vue du primaire calculée dans le dimensionnement du trans-
formateur H

M Inductance mutuelle (Figure 3.8) H

m Rapport de transformation (3.18) H

Mi 2 Inductance mutuelle (Figure 3.8) H

mq Coefficient de proportionnalité de 'équation (3.8) H

Mb 4 Inductance mutuelle (Figure 3.8) H

my1 Coefficient de proportionnalité de l'équation (3.8) H

mp Nombre de modules de puissance associé a la puissance Py pm, 3.2

n Nombre de spires

n Nombres d'enroulement au primaire d’'un transformateur

no Nombres d'enroulement au secondaire d'un transformateur

Nmp Nombre moyen de spire dans une portion p (Figure 3.25)

ns Nombre total de spires dans un transformateur (nq + nz)

p Portion de bobinage (Figure 3.25)

Pch Puissance maximale du chargeur d'aprés le CDC w

Pcuac Pertes cuivre définies pour un courant alternatif (3.33) w

Pcuanator  Pertes cuivre calculées analytiquement

Pcu,ana1p ~ Pertes cuivre analytiques dans une portion de bobinage p (3.35) w

Pcuana2,s  Pertes cuivre analytiques dans une spire (3.39) W



Rpara
5cu,1

5cu,2
Siso
Sbob

Tct,cu
Tct,fer
Th,cu
Th,fer
u1

up
err
Vtr1
M/m,simu
Wi

X
XE36

XE3s8

Pertes cuivre définies pour un courant continu (3.32) w
Pertes des conducteurs de cuivre dans un transformateur calculées par simulation W
Pertes fer calculées dans le cadre du modéle de simulation w
Pertes fer w
Point de fonctionnement du modeéle de simulation du transformateur

Variable de puissance pour l'étude paramétrique du transformateur (Table 3.2) W
Pertes volumiques ou Pertes fer par unité de volume W/cm3
Résistance parasite de l'enroulement primaire (Figure 3.7)
Résistance parasite de l'enroulement secondaire (Figure 3.7)

Résistance AC mesurée a 500kHz du transformateur (Table 3.6)

ool oo

Résistance qui s‘oppose au passage d'un courant continu

Résistance série totale mesurée a 500k Hz lors de la vérification expérimentale (3.68)

Q
Résistances parasites F
Surface de cuivre effective des conducteurs primaires (m?)
Surface de cuivre effective des conducteurs secondaires (m?)
Surface équivalente de deux plans en contact par une couche isolante m?
Surface de bobinage disponible (Figure 3.37 (b)) m?
Température °C
Température critique d'un conducteur de cuivre °C
Température critique du matériau ferrite °C
Température haute de la surface de cuivre °C
Température haute de la surface de ferrite °C
Tension induite au primaire d'un transformateur vV
Tension induite au secondaire d'un transformateur %
Volume du matériau magnétique cm3
Tension carrée primaire du transformateur vV
Energie magnétique déterminée par simulation J
Energie magnétique J

Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
Variable définissant la dimension du double noyau planar E36/6/20 (Figure 3.22)
Variable définissant la dimension du double noyau planar E38/8/25 (Figure 3.21)



XE43
Xnoy

y

Variable définissant la dimension du double noyau planar E43/10/28 (Figure 3.20)
Variable définissant la dimension du noyau planar étudié

Coefficient sans dimension définissant les pertes fer 3.48

Symboles chapitre 4

edi
AC
ATgaN

5r,pud
Ersmi
n
Asmi
U,
U\C15

Cca1206
Ccu,alu1
Ccu,aluZ

Ccu,iso,1
Cdec

Cin,1

Cin,Z
Ciso,alu,1
Co(er),400v
Csmi,Gan
Csmi

E;

E>
Ec,smi

€in,r

Epaisseur du diélectrique d'une carte SMI (Figure 4.7 (b)) m?

Variation de la valeur de capacité %

Variation de température entre la case d'un transistor GaN et son systéme de refroi-
dissement (Annexe E.2) °C

Perméabilité relative du pad thermique m

Permittivité relative du SMI Ventec VT-4B5 (Annexe G.2)

o°

Rendement du convertisseur DC-DC (4.34)
Conductivité thermique du SMI Ventec VT-4B5 (Annexe G.2) Wim- K
Tension créte aux bornes des condensateurs résonnants

Tension créte primaire aux bornes des condensateurs résonnants (4.9) vV

Condensateur utilisé pour 'association série-paralléle des capacités résonnantes An-
nexe G.3

Capacité parasite d’'une spire primaire entre le conducteur de cuivre et l'aluminium

(4.24) F
Capacité parasite secondaire d'une spire entre les conducteur de cuivre et 'aluminium
(4.23) F
Capacité parasite d'un conducteur primaire entre le cuivre et l'isolant (4.25) F

Condensateur de découplage de la carte de puissance
Capacité parasite d’entrée du primaire
Capacité parasite d’entrée du secondaire

Capacité parasite d’'un conducteur primaire entre l'isolant et l'aluminium (4.26)

F
F
F
Capacité parasite équivalente reliée a U'énergie a 400V (Table G.1) F
Capacité parasite de la carte onduleur induite par le diélectrique du SMI (4.16) F
Capacité parasite du SMI (4.5) F
Energie de commutation simulée lors du blocage d’un transistor & courant nul J
Energie de commutation simulée lors de I'amorgage d'un transistor & courant nul  J

Energie dissipée par les capacités parasites du diélectrique du SMI (4.4) /

Epaisseur entre spire des conducteurs de raccordement entre le transformateur et
Uonduleur (4.20) m



EOSS

€pad
ESR(l)
ESRe,

lin

[m,ch

Lpc

LP
Pc,smi,tot
Pcom,1GaN
Pcom,GuN,tot
Pcom,TZ
Pcond,tot
Pcond

Pin

Pon,'l GaN

Pon,GaN,tot
Pout

Pout
Ptat,1GaN
Re

R%
Rpson,100°c
Rq

5AC,cu
5cu,AC1

5cu,ACZ

SL,dec

TONINV

Energie de commutation d'un transistor lors d’'une variation de tension associée a un
courant nul

Epaisseur du pad thermique (Figure (4.25 (b))

Expression de 'ESR dépendant du courant (4.31)

ESR de lU'ensemble de la capacité résonnante primaire Cs1(4.10 s
Courant d'entrée du convertisseur DC-DC

Longueur moyenne d'un demi chignon de conducteurs de cuivre (Figure (4.25 (b))

I T > 0 0 3 «

Inductance parasite de grille (Figure 4.19)

Inductance parasite (Figure 4.17)

Pertes capacitives totales induites par le diélectrique du SMI (4.17)
Pertes par commutation d'un composant GaN (?7?)

Pertes par commutation totales dans le convertisseur DC-DC (4.15)
Pertes par commutation du transistor T, (Figure 4.4)

Pertes totales dans les condensateurs résonnants (4.31)

Pertes au sein d'un condensateur (4.8)

Puissance d'entrée du convertisseur DC-DC

Pertes par conduction d'un composant GaN (4.1)

Pertes par conduction totales dans le convertisseur DC-DC (4.14)
Courant de sortie du convertisseur DC-DC

Puissance de sortie du convertisseur DC-DC

Pertes totales d'un composant GaN (4.1)

Charge de sortie du convertisseur (4.38)

Résistance d'isolation d'un condensateur (Figure 4.8)

Résistance a l'état passant pour une température de 100°C (Figure G.6)

DO PO T T 2T T T T TR

Résistance interne de la grille (Figure 4.19)

3
N

Surface de cuivre excitée par une tension alternative (4.5)
Surface de cuivre excitée par une tension alternative pour un bras (Figure 4.16) m?
Surface de cuivre excitée par une tension alternative pour un bras (Figure 4.16) m?

Surface a minimiser pour réduire l'inductance parasite en entrée du convertisseur
(Figure 4.16)

Temps de conduction dans la simulation LTspice du convertisseur

TONPWM Temps de conduction dans la simulation LTspice du convertisseur

Vd r

Tension aux bornes du driver (Figure 4.19) vV



Vgs,GaN

Tension aux bornes du driver (Figure 4.19)
Tension de l'inductance parasite (4.11)

Réactance capacitive du condensateur (4.6)
Réactance inductive du condensateur (4.6)

Impédance d'un condensateur (4.6)

Symboles chapitre 5

al

Aicrit

Commande du convertisseur Buck
Ondulation maximale de courant

rapport cyclique du convertisseur entrelacé 1
Condensateur du Buck (Figure 5.4
Fréquence d’'une cellule

Fréquence de découpage

Courant commuté (Figure 5.7

Inductance du convertisseur entrelacé 1

Inductance du Buck (Figure 5.4
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