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1.1 Introduction
1.1.1 Contexte du véhicule électriqueLes émissions croissantes de gaz à effet de serre sont à l’origine de changements climatiquesimportants à l’échelle mondiale tels que la montée du niveau de la mer et la fonte des glaciers.Pour pallier à ces problématiques majeures, les gouvernements mettent en place des mesures pourlimiter 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 alternativeintéressante aux modes de transports actuels. Depuis ces dernières années, la popularité de cesvéhicules est en constante évolution. La Figure 1.1 tirée de [2] permet de montrer l’augmentationconstante des ventes de ces véhicules. Elle représente le nombre de nouveaux véhicules électriques
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vendus de 2013 à 2017 et la part de marché associée. Dans cette figure, les véhicules électriquescomprennent les véhicules 100% électriques et les hybrides rechargeables notés PHEV (Plug-inHybrid Electric Vehicle).

Figure 1.1 – Nombre de ventes des nouveaux véhicules électriques en milliers et part de marchéen % par pays durant les années 2013 à 2017
Ces ventes importantes montrent l’intérêt grandissant des automobilistes pour ces types devéhicules. Pour accélérer cette transition dans le secteur du transport, les gouvernements mettenten place des politiques d’incitations pour augmenter la part de VE. Ces incitations listées dans[3] se traduisent généralement par des subventions allouées à l’achat de véhicule.
Malgré ces subventions, le nombre de VE reste inférieur au nombre de véhicules thermiques.Les principaux freins à l’évolution du VE restent l’autonomie et le temps de charge de la batterie.La technologie de la batterie est donc déterminante pour l’avenir du véhicule électrique. Le tempsde charge, quant à lui, est dépendant des puissances de bornes de recharge et de la capacité de labatterie. Les types d’infrastructures de recharge et leur nombre représentent également des pointscritiques pour le développement de ces véhicules. [4]
Pour lever ces freins, l’autonomie de la batterie peut être améliorée en augmentant sa taille.Cependant, si le volume de la batterie est plus important, le volume des autres équipements duvéhicule doit être minimisé pour ne pas impacter la taille et le coût du véhicule. Dans la courseà 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 véhiculeet permet de convertir l’énergie fournie par le réseau à destination de la batterie. Pour réduireson impact au niveau du véhicule électrique, il est nécessaire de concevoir ce convertisseur dansun volume réduit sans dégrader ses performances. C’est dans ce contexte que le sujet de la thèsea été proposé. Le but de cette thèse est donc de concevoir un chargeur de véhicule électrique leplus compact possible à puissance de fonctionnement élevée.
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1.1.2 Objectif de la densité de puissance
1.1.2.1 Éléments 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 différentséléments au sein des convertisseurs sont les systèmes de refroidissement et les éléments de laconversion d’énergie et du filtrage.
Les systèmes de refroidissement sont généralement composés de radiateurs pour mieux dissiperles pertes d’un composant et d’un fluide permettant d’évacuer la chaleur dissipée par ce composant.L’air, l’eau et l’huile sont des exemples de fluides couramment utilisés. En cas de convection forcée(eau, huile, air...), le système de puissance est couplé thermiquement à un circuit de refroidisse-ment comprenant selon le fluide utilisé une pompe ou un ventilateur. Ces systèmes représentent unencombrement supplémentaire. Les différents composants qui nécessitent un système de refroidis-sement à cause des pertes induites sont généralement les transistors et les composants passifs telsque les inductances et les transformateurs. Un exemple de convertisseur avec un refroidissement àair est représenté sur la Figure 1.2. Sur cette figure, seuls les radiateurs sont représentés et cesradiateurs définissent une part non négligeable du volume convertisseur final.

système de 
refroidissement

Condensateurs (filtre)

Inductance de stockage

Transistor

Figure 1.2 – Convertisseur Buck
Les éléments de la conversion d’énergie et du filtrage sont définis par les éléments passifs telsque les inductances, les transformateurs et les condensateurs. Lorsqu’ils sont intégrés dans desfiltres, ces éléments permettent de filtrer des perturbations ce qui est le cas des condensateursreprésentés sur la Figure 1.2. Lorsqu’ils sont utilisés pour la conversion, ces éléments permettentde 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 filtrageet du système de refroidissement représentent une part importante du volume. Pour augmenter ladensité de puissance des convertisseurs, il faut donc agir sur ces éléments. Dans cette optique,trois leviers peuvent être identifiés. Ces trois leviers sont le choix de la topologie, le choix du modede refroidissement et l’augmentation de la fréquence de découpage.
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Une même fonction dans un convertisseur peut être réalisée de différentes manières suivant latopologie. Chacune des ces topologies impose des contraintes différentes au niveau des transistorset des éléments passifs. Le choix de la topologie doit donc se faire dans l’optique de minimiser cescontraintes afin de réduire le volume total du convertisseur. Dans la suite de la thèse, ce point estdétaillé car ce levier a été utilisé pour améliorer la densité de puissance.
Il existe différents modes de refroidissement tels que le refroidissement à air, le refroidissementà eau et le refroidissement à l’huile introduits précédemment. Pour réduire la taille du chargeur,le choix peut se porter sur des systèmes de refroidissement potentiellement plus compacts ou plusperformants tel que le refroidissement à eau par rapport au refroidissement à air. Dans le cadrede la thèse, un refroidissement à eau est imposé par le cahier des charges. L’impact sur la densitéde puissance des différents de mode refroidissement n’est pas donc pas développé ici.
Le troisième levier est la fréquence de découpage. L’augmentation de cette fréquence permetéventuellement de réduire la valeur des inductances et des condensateurs donc indirectement leurvolume. La Figure 1.3 illustre la réduction de ces valeurs lorsque la fréquence est choisie plusélevée.
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Figure 1.3 – Influence de la fréquence sur les éléments passifs : inductance et condensateur
De manière idéale, l’augmentation d’un facteur k de la fréquence permettrait de réduire dece même facteur la valeur des éléments passifs donc leur volume. Cependant la fréquence influeégalement sur les pertes au sein du convertisseur. Les composants de puissance actifs et passifssont responsables de pertes qui tendent à croître avec la fréquence. Ces éléments nécessitent doncdes systèmes de refroidissement adaptés aux pertes. Si l’augmentation de la fréquence impliqueun surdimensionnement au niveau du système de refroidissement, le gain en volume des élémentspassifs ne permet pas d’augmenter la densité de puissance. L’augmentation des pertes influenceégalement les performances du convertisseur. Or le cahier des charges du chargeur requiert un fortrendement pour le chargeur. Il y a donc une fréquence limite au-delà de laquelle les performancesdu 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 à lafréquence la plus élevée, il faut minimiser ces pertes. En ce qui concerne les transistors, les plusintéressants sont les semi-conducteurs aptes à fonctionner à fréquence élevée. Il faut donc que latopologie s’adapte à ces transistors en vue de minimiser les pertes.
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Dans le cadre de la thèse, l’objectif de la forte densité de puissance a été étudié suivant deuxleviers : le choix d’une topologie minimisant les contraintes et l’augmentation de la fréquence.Pour parvenir à augmenter la fréquence de découpage sans dégrader le fonctionnement du conver-tisseur, les semi-conducteurs utilisés sont des transistors à grand gap promettant de meilleuresperformances à forte fréquence.
Le manuscrit s’articule autour de cinq parties. Dans la première partie, l’étude des différentes to-pologies et des transistors est réalisée afin de sélectionner une structure minimisant les contrainteset les pertes induites par la montée en fréquence. Dans la seconde partie, une comparaison estréalisée entre différentes topologies afin de sélectionner la plus intéressante pour la structurechoisie. Dans une troisième partie, une étude détaillée est réalisée sur le dimensionnement d’untransformateur à haute densité de puissance. Ensuite, dans une quatrième partie, les choix et lesdétails de conception du convertisseur sont analysés et des tests expérimentaux sont réalisés pourvérifier son fonctionnement. Dans la dernière partie, une conclusion générale sur le convertisseurétudié et sa densité de puissance est réalisée.
Dans ce premier chapitre, les transistors à grand gap utilisés pour améliorer la densité depuissance sont d’abord introduits. Ensuite, le fonctionnement des chargeurs de véhicules électriquesainsi que différentes topologies rencontrées dans la littérature sont analysées. Ce chapitre concluesur 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 del’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 interrupteursde puissance grand gap tels que les transistors en GaN (Nitrure de Gallium) [5] et en SiC (Carburede Silicium) [6] sont développés et leur technologie devient mature pour l’industrie [7][8].

1.2.1 PrincipeLes composants actifs de puissance possèdent deux états : passant et bloqué. Lorsque lecomposant est passant, il est assimilé, de manière simplifiée, à une résistance appelée résistanceà l’état passant RDSon. Cette résistance définit des pertes appelées pertes par conduction Ponexprimées suivant (1.1).
Pon = RDSon · I2eff (1.1)

Lorsque le composant change d’état, par exemple de l’état passant à l’état bloqué, il cause despertes appelées pertes par commutation. Ces pertes dépendent de la fréquence de découpage etdes éléments parasites du transistor. Ces éléments parasites sont détaillés dans la suite de lasection.
Les composants de puissance classiques se divisent en deux catégories : les composants à
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jonction bipolaire et les composants à effet de champ. Les composants à jonction bipolaire commel’IGBT sont caractérisés par des pertes conductives faibles avec une tension de claquage élevée.La tension de claquage correspond à la tension maximale que peut supporter un composant. Parcontre, la physique de ces composants implique un stockage de charge. Pour changer d’état (pas-sant ou bloqué), ces charges doivent être déstockées. Le stockage et déstockage de ces chargesaugmentent le temps de transition durant les commutations. Cette propriété limite leur utilisationen haute fréquence (HF).

La deuxième catégorie de composants, les composants à effet de champ comme les transis-tors MOSFET ne stockent pas de charges. Ils sont performants sur le plan dynamique et peuventcommuter à des fréquences plus élevées. Par contre, les pertes par conduction et les tensions declaquage sont dégradées par rapport aux composants précédents.
Pour résumer, les composants à jonction bipolaire, comme les IGBT, peuvent fonctionner avecdes puissances élevées tout en assurant un rendement élevé mais ils sont limités en fréquencede commutation. À l’inverse, les composants à effet de champs sont moins limités en fréquence dedécoupage, ils le sont, par contre, en terme de pertes en conduction et de rendement limitant leurpuissance de fonctionnement.
Les composants grand gap (CGG) affichent de meilleures performances sur les pertes parconduction et les pertes par commutation. La montée en fréquence dans des applications de plushaute puissance devient possible ouvrant la voie à des convertisseurs à forte densité de puissancenotamment 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 ElectronMobility Transistors). Cette structure entraine la formation d’un gaz 2D d’électrons (2DEG) entreles couches AlGaN et GaN permettant une faible résistance de conduction (RDSon faible) et unecommutation rapide. Cette structure est représentée sur la Figure 1.4.

Drain
Grille

Source

AlGaN

GaN buffer

Substrat Silicium

2DEG

Isolation

Diélectrique

Figure 1.4 – Structure GaN HEMT D-Mode
Le comportement est normalement passant (N-on) ou "Depletion mode" (D-mode), c’est-à-direque le transistor est intrinsèquement 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 semettra naturellement à conduire engendrant des court-circuits. De plus, les transistors D-mode secommandent 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 première solution appelée "p-GaN Field-effect transistor" (FET) consiste à insérer unecouche de type p-GaN (AlGan ou GaN) entre la région de la grille et la couche AlGaN. Cettestructure est représentée sur la Figure 1.5. Une des techniques utilisant la couche p-GaN AlGaNmène au "Gate injection transistor" (GIT) [12]. Le constructeur EPC (Efficient Power Conversion)a été l’un des premiers à commercialiser des composants 200V basés sur cette technique suivi deGaN System et de Panasonic.

AlGaN

GaN buffer
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Diélectrique

Drain

Grille

Source

Figure 1.5 – Structure GaN HEMT E-Mode GIT
La seconde solution appelée metal–insulator–semiconductor FET (MISFET) consiste à creuserla surface interne du composant afin de sectionner le canal 2DEG. Cette structure est représentéesur la Figure 1.6.
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Grille

Source

Figure 1.6 – Structure GaN HEMT E-Mode MISFET
En fonctionnement normal, lorsque la tension de commande dépasse la tension de seuil notée

Vth, le composant reçoit l’ordre de se fermer et inversement à l’ouverture. Si ce seuil est faible,une légère variation parasite aux bornes de la grille peut provoquer une ouverture ou fermeturenon désirée du transistor. Dans cette structure, le comportement N-off est assuré mais la tensionde seuil résultante est très faible. Ce composant peut donc induire des ouvertures et fermeturesintempestives.
La solution MISFET est plus robuste face aux surtensions de la grille. La tension de grillemaximale Vgsmax applicable est potentiellement plus élevée que dans la solution "p-GaN FET"où 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 être dimensionnés car ces valeurs de tensionde l’ordre de 6-7V ne sont pas classiques dans les électroniques de commande des transistors.[13] [14]

La troisième solution consiste à utiliser des transistors cascodés composés d’un transistor GaND-mode associé en série à un MOSFET Silicium (Si) E-mode. Ce MOSFET possède une faibletension de claquage de l’ordre de 25-30V . La configuration de ce type de transistor est représentéesur la Figure 1.7 [15].
D

GaN D-Mode

 

MOSFET Si

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 etd’un circuit de contrôle dédié au MOSFET car le contrôle de la grille est directement réalisé sur leMOSFET et non sur le transistor GaN. Les circuits de contrôle de ces composants sont robusteset ont été largement étudiés et développés. Par contre, l’ajout d’un composant supplémentaireaugmente la complexité du boitier du composant, donc son coût. Les éléments parasites des deuxcomposants s’ajoutent limitant ainsi la dynamique globale du composant. Cette solution est cellechoisie par le constructeur Transphorm.

1.2.3 Comportement des composants GaN sur le marchéLes composants à grand gap sont composés des transistors SiC et GaN. Précédemment, nousavons détaillé le fonctionnement des composants GaN car ce sont les composants utilisés dans lecadre de la thèse. Pour comprendre les différences de performances entre les transistors à grandgap et la technologie Silicium classique, une comparaison est réalisée. Les composants comparéssont les transistors SiC, les transistors GaN et les composants à super jonction (SJ) Silicium. Pourétablir une comparaison cohérente, les transistors étudiés possèdent la même tenue en tension de650V notée VDS et présentent des valeurs de résistance à l’état passant RDSon équivalentes.
1.2.3.1 Comportement statiqueLes 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 sontdéfinies par la résistance à l’état passant RDSon et le courant de drain ID qui traverse le composantsuivant la relation (1.1). Dans le cas de notre comparaison, les composants ont été sélectionnés pourdes valeurs de résistance à l’état passant équivalentes soit des pertes par conduction équivalentes.
Ces pertes diminuent la valeur du rendement du convertisseur mais elles nécessitent d’être
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dissipées. Le paramètre Rth "junction to case" (j. to c.), correspondant à la résistance thermiqueentre le composant et son pad thermique, exprime le gradient thermique entre deux points pour 1Wdissipé. Une faible valeur indique une meilleur dissipation des pertes. Cette valeur est fortementdépendante du boitier, de l’encapsulation du composant et de la taille de la puce. Dans le cadre dela comparaison, le composant de GaN System présente le Rth avec la plus faible valeur permettantainsi un meilleur refroidissement du composant.
Table 1.1 – Caractéristiques statiques de transistors GaN 650V à résistances RDSon équivalentescomparées aux composants Silicium SJ et SiC (les valeurs correspondent aux résultats typiques à25°C) Composant Vgs VDS RdsON Rth j. to c. PackageV V mΩ °C/WGaN E-mode GS66508B [16] -10/+7 650 50 0,5 GaNPX®GaN E-mode PGA26E07BA [17] -10/+7 600 56 1,3 DFN 8x8GaN Cascode TPH3205W [18] ± 18 650 49 1 TO-247MOSFET SiC SCT3060AL [19] -4/22 650 60 0,70 TO-247NCoolMOS™IPB60R060C7 [20] ±20 600 52 0,77 D2PAK
1.2.3.2 Comportement dynamiqueLes caractéristiques dynamiques des transistors comparés sont représentées dans la Table 1.2.Dans notre comparaison, les pertes par conduction des transistors sont équivalentes. Cette sectionva donc nous permettre d’évaluer les composants avec les meilleures performances en termes depertes.
Table 1.2 – Caractéristiques dynamiques des transistors GaN 650V à résistances RDSon équi-valentes comparées aux composants Silicium SJ et SiC (les valeurs correspondent aux résultatstypiques à 400V et à une fréquence de 500kHz pour les valeurs de Pdr)Ref. Vth Qg Qgs Qgd Qoss Qrr@ISD VSD@ISD Co(er) PdrV nC nC nC nC nC V pF mWGS66508B [16] 1,7 5,8 2,2 1,8 57 57 1 @15A 88 20,3PGA26E07BA [17] 1,2 5 0,9 2,6 45 45 2,1 @8A 87 17,5TPH3205W [18] 2,1 28 10 6 85,7 136@22A 2 @22A 190 252SCT3060AL [19] 1 2,7/5,6 58 15 23 – 55@13A 3,2 @13A 126 580IPB60R060C7 [20] 4 68 14 23 – 6000@16A 0,9 @16A 101 680

1 Valeurs dynamiques typiques calculées pour une tension de 300V
Les transistors ne sont pas parfaits, ils comportent des éléments parasites représentés sur laFigure 1.8 (a). Lorsque le transistor passe d’un état à 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 Qgd agissent surla dynamique de la tension de grille Vgs et de la tension drain-source VDS . L’influence de cesparamètres est représentée sur la Figure 1.8 (b).
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Figure 1.8 – (a) Modélisation dynamique du transistor GaN (b) Comportement dynamique d’untransitor GaN lors de l’amorçage
Plus ces valeurs de charge sont grandes, plus la commutation sera lente. Les composants GaNE-mode sont les plus intéressants grâce à leurs faibles valeurs. La commutation lors de l’amorçageest donc plus rapide que pour les autres composants.
Lorsque le composant est bloqué, le transistor peut être traversé par un courant inverse noté

ISD . La chute de tension associée au courant est définie par la tension inverse notée VSD . Danscette zone de fonctionnement, les composants MOSFET SiC et SJ se comportent comme une diodeparasite responsable de pertes par recouvrement définies par la charge Qrr suivant l’équation(1.2), avec Qrrd qui dépend de la valeur ISD . Le principe de cette commutation est représenté surla Figure 1.9.
Qrr = Qrrd +Qoss (1.2)
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Figure 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 l’absence des charges

Qrrd. Les transistors sont cependant impactés par la charge Qoss 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 auxtransistors GaN. Ce qui fait des composants GaN de bons candidats pour des bras d’onduleurs àcommutations dures.
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Figure 1.10 – Comportement en commutation dure d’un bras d’onduleur de transistors GaN
La capacité Coss représente une combinaison des capacités Cgd et Cds définies sur la Figure1.8 (a), elle n’est pas donc pas linéaire. Lorsque la tension VDS varie aux bornes du transistor,l’énergie stockée par la capacité Coss non linéaire correspond à l’énergie stockée par une capacitééquivalente linéaire notée Co(er). Cette capacité Co(er) est définie dans la Table 1.2. Cette capacitédéfinit une partie des pertes par commutation. Plus sa valeur est faible, plus les pertes auronttendance à être faibles. Les composants GaN des constructeurs GaN System et Panasonic pos-sèdent les valeurs de capacités Co(er) les plus faibles. Ces composants minimisent donc les pertespar commutation.
Les pertes dans le circuit de commande du transistor, c’est-à-dire au sein des drivers sontdéfinies par la relation (1.3) et sont notées Pdr . La consommation du circuit de commande dépendde la tension de grille appliquée notée Vgs, de la charge Qg sur l’électrode de grille ainsi que dela fréquence de commutation f . Dans le cas des transistors GaN, la consommation est très faiblecomparée aux autres composants du fait de la faible valeur de capacité entre les électrodes.

Pdr = Vgs · Qg · f (1.3)
Les composants GaN semblent plus performants que les autres composants, le coût reste au-jourd’hui 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 même si leurs per-formances sont moindres. De plus, les composants GaN disponibles dans le commerce sont pourl’instant limités aux calibres de tension 650V. Les transistors MOSFET SiC, quant à eux, possèdentdes calibres en tension jusqu’à 1200V.

1.2.4 Transistors GaN et commutations doucesDans les convertisseurs de l’électronique de puissance, deux types de commutation sont misesen jeu : les commutations dures et les commutations douces. Lors d’une commutation dure, le tran-
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sistor se bloque ou s’amorce en présence de courant ou de tension à ses bornes. Dans ce cas,le produit de la tension aux bornes du transistor et du courant le traversant noté v · i n’est pasnégligeable. Ce produit définit les pertes par commutation.

Certains constructeurs caractérisent ces pertes à l’aide d’une énergie de commutation à l’amor-çage Eon et au blocage Eoff . Ces énergies sont représentées sur la Figure 1.11 (a). Elles sontdépendantes des grandeurs de tension, de courant, de fréquence et de la présence ou non d’élé-ments de stockage.
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Figure 1.11 – (a) Énergie de commutation Eon et Eoff dans le cas d’une commutation dure (b)Énergie de commutation Eon dans le cas d’une commutation douce (c) Énergie de commutation
Eoff 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 phénomène est représenté sur la Figure1.11 (b) et (c). C’est par ce principe que les composants de puissance réalisent des commutationsdouces permettant la réduction des pertes par commutation.
Pour bien choisir la commutation adaptée au besoin, il faut étudier le comportement du circuitet des transistors. Si une tension quasi-nulle est observée lors d’une commutation douce, cettecommutation sera appelée commutation à zéro de tension ou "zero voltage switching" (ZVS). EnAnnexe B.3.2, cette commutation est illustrée pour un convertisseur à résonance série fonctionnanten mode hyper résonnant. Dans cette configuration, la commutation ZVS est très intéressante pourles transistors MOSFET, MOSFET SiC et les GaN. Même si les pertes en commutation de cestrois composants diffèrent, ils sont pénalisés par les charges parasites (Qg,Qgd et Qgs) limitantl’amorçage du transistor. Dans cette commutation, l’amorçage se fait à zero de tension réduisantainsi considérablement les pertes par commutation.
Dans le cas où le courant est quasi-nul lors d’une commutation douce, la commutation estappelée commutation à zéro de courant ou "zero current switching" (ZCS). En Annexe B.3.1, cettecommutation est illustrée pour un convertisseur à résonance série fonctionnant en mode hyporésonnant. Dans cette configuration, la commutation ZCS est particulièrement intéressante dans lecas des IGBT. Ces composants sont impactés au blocage par un courant résiduel appelé "courantde 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 leréseau de distribution) à la batterie du VE afin de la charger. Pour réaliser cette fonction, lesystème de charge peut être inductif ou conductif. Dans le cas d’une charge inductive, le chargeurutilise un champ magnétique pour transférer à distance l’énergie du réseau à la batterie [21].
La charge conductive utilise un câble électrique pour transférer l’énergie de la borne de re-charge à la batterie. Dans le cas conductif, les possibilités de charge sont définies par différentsmodes appelés modes de recharge définis dans la Table 1.3. Cette table est extraite de [22]. EnFrance, ces modes sont au nombre de quatre et sont régis par des normes. Ils définissent la façondont la voiture communique avec l’infrastructure de recharge ainsi que la puissance de charge.

Table 1.3 – Modes de recharge dans les chargeurs de véhicule électriques en FranceMode 1 Mode 2 Mode 3 Mode 4Absence de Boîtier de Contrôle de charge Charge enPrincipe communication communication et intelligence courant DCde charge intégré au câble dans la borne

Schéma
AC

COM

AC

COM

AC

COM

DC

Puissance - 1,8kW / 8 A 3 à 7kW en monophasé 50kW / 120Aou 3,2kW / 14 A 22kW / 32A triphaséTemps de Entre 8 Entre 8 Entre 1 Entre 20charge et 12h et 12h et 8h et 30 minType de charge Non préconisé pour Charge lente Charge normale à Charge rapidela 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 à l’intérieur de la voiture et sont adaptés pour des puissances de charge allantde 1kW à 22kW. Le mode 4 autorise une charge rapide avec des puissances de 50 à 100kW. Ceschargeurs appelés "off-board" ne se situent pas dans la voiture mais dans la borne de recharge. Ilschargent la batterie directement en courant continu. [23] À la différence des chargeurs débarqués,les chargeurs "on-board" sont contraints par leur taille car ils sont situés à l’intérieur de la voi-ture. Dans cette optique, certains mettent à profit des composants déjà présents dans le véhiculecomme les inductances du moteur ou l’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 transfertunidirectionnel qui permet uniquement la charge de la batterie et le transfert bidirectionnel quipermet la charge et la décharge de la batterie via le réseau. Les chargeurs unidirectionnels sontplus simples à mettre en œuvre et possèdent 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 supplémentaires.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 à différentes tensions du réseau et différentestensions de batterie), deux étages sont nécessaires. Ces deux étages sont représentés sur la Figure1.12. Le premier étage assure la conversion AC-DC tout en corrigeant le facteur de puissance. Ilest appelé correcteur de facteur de puissance (CFP). Le second étage assure une conversion DC-DC et adapte la tension du chargeur à la tension de la batterie. Cette tension varie en fonctionde l’état de charge de la batterie. Ce second étage peut être isolé galvaniquement à l’aide d’untransformateur pour répondre à des exigences de sécurité.
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Figure 1.12 – (a) Topologie de chargeur à deux étages non-isolés (b) Topologie de chargeur àdeux étages isolés
Dans la suite de la section, les deux étages du chargeur sont étudiés de manière plus dé-taillée. Dans chaque partie, différentes topologies de la littérature pour chacun de ses étages sontanalysées.

1.3.2 Premier étage : Correcteur de facteur de puissanceUn correcteur de facteur de puissance a deux rôles. Il doit, d’une part, réaliser la conversionAC-DC et d’autre part corriger le facteur de puissance. La définition et le calcul du facteur depuissance sont analysés en Annexe A.
1.3.2.1 Correcteur de facteur de puissance monophaséLa manière la plus simple et la moins coûteuse pour réaliser la conversion AC-DC est le re-dresseur à diodes suivi d’un condensateur. Du point de vue du réseau, ce système est considérécomme une charge non-linéaire qui crée des perturbations harmoniques et dégrade le facteur depuissance. C’est pourquoi, malgré sa simplicité et son faible coût, le redresseur à diodes associé àun condensateur n’est pas un bon candidat pour le correcteur de facteur de puissance. Cet étagedoit donc comporter des composants actifs pour réaliser ces deux fonctions sans dégrader le facteurde puissance.

Associer au pont de diodes, un étage comprenant un seul interrupteur à modulation à largeur
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d’impulsion (MLI) permet d’ajuster le facteur de puissance tout en gardant un schéma simple. Lesconvertisseurs de base de l’électronique de puissance bâtis autour d’une cellule de commutation(inductance, transistor et diode) peuvent jouer le rôle de cet étage supplémentaire. Ils correspondentà l’abaisseur (Buck), l’élévateur (Boost), l’inverseur (Buck-boost) et aux structures Cuk, Sepic etZeta (Conversion buck-boost). Ils sont définis dans cette configuration dans [27].

Pour déterminer quel convertisseur est plus adapté à notre application, nous faisons une ana-lyse simple des contraintes en tension et en courant de ces structures. La tension aux bornes del’interrupteur de puissance dans les structures inverseur, Cuk, Sepic et Zeta est plus élevée quedans les autres structures car elle correspond à la somme des tensions d’entrée et de sortie. Celalimite donc l’utilisation de ces structures dans le cadre des chargeurs de VE car les tensions misesen jeu sont importantes. Entre les deux structures restantes Buck et Boost, le convertisseur Boostest le plus utilisé car le courant circulant dans l’interrupteur de puissance est plus faible. De plus,comme le Buck commute le courant d’entrée, il déforme le courant à 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 véhiculeélectriques. De cette topologie découlent différentes versions qui permettent d’optimiser la correc-tion du facteur de puissance et de minimiser l’encombrement. Cette section présente les avantageset les inconvénients des topologies classiques de CFP monophasés de type Boost rencontréesdans 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 sinusoïdal, contrairement à la solution passivepont de diodes associé à un condensateur. Cette structure est composée de cinq diodes et d’uninterrupteur de puissance.
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Figure 1.13 – CFP monophasé topologie classique de type boost
CFP "bridgeless" Pour réduire le nombre de composants comparé à la solution Boost classique,le CFP "bridgeless" intègre les interrupteurs de la cellule de commutation au sein du pont dediode. Cette topologie est représentée sur la Figure 1.14. Un état de l’art de différentes topologiesBridgeless est réalisé dans [28].

Le but de cette topologie est d’améliorer le rendement global car il y a moins de composantsdont les chutes de tension peuvent causer des pertes. Cette topologie possède, cependant, deuxinconvénients majeurs. Chaque interrupteur de puissance est traversé par la globalité du courant uncycle 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’unemise en parallèle de deux convertisseurs.
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Figure 1.14 – CFP monophasé topologie "bridgeless" de type boost
Le second point négatif est relatif à la position des transistors de puissance au niveau dupotentiel HV-. Les chargeurs de véhicule électrique sont flottants, c’est-à-dire qu’ils ne sont pasreliés à la terre du réseau via le potentiel HV-. La liaison entre la terre et ce potentiel est réaliséepar des capacités parasites. Lorsque des transistors excitent ce potentiel suivant la fréquence dedécoupage, des courants appelés "courants de mode commun" circulent à travers le châssis du vé-hicule qui est relié à la terre. Il est nécessaire de minimiser ces courants pour assurer la sécuritédes usagers qui seraient en contact avec le châssis du véhicule. La position de ces transistors dansla topologie "bridgeless" excite les capacités parasites, cette topologie nécessite donc un filtre dontles composants peuvent être volumineux.
Pour limiter les effets de mode commun et ainsi limiter la taille des filtres, le CFP totem-polebridgeless [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 être utilisés.
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Figure 1.15 – (a) CFP totem-pole bridgeless (b) CFP Phase shifted semi-bridgeless
CFP entrelacés de type boost Le principe d’entrelacement correspond à la mise en parallèle dedeux convertisseurs identiques avec des commandes déphasées de 180˚. Ce principe est représentésur la Figure 1.16 (a) et les formes d’ondes associées sur la Figure 1.16 (b).

Le déphasage des commandes permet de réduire l’amplitude de l’ondulation du courant desortie et la fréquence de ce signal de courant est deux fois plus élevée. Le filtre de sortie C0représenté sur la Figure 1.16 (a) est réduit comparé à une structure non-entrelacée. La mise enparallèle des deux boosts divise par deux le courant traversant les interrupteurs comparé à unestructure 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 entrelacésde type boost
Cependant dans cette structure, le nombre de composants de puissance est important. Dansle but de les minimiser, la topologie « Bridgeless Interleaved » (BLIL) intègre les deux principesprécédents ("Bridgeless" et entrelacement) dans un CFP de type boost. Cette topologie est détailléedans [32].

CFP en pont complet Pour un CFP en pont complet de "type boost", l’entrée est assimilée à unesource de courant et la sortie à une source de tension. Le rapport cyclique règle la tension desortie toujours plus élevée que la tension d’entrée. Le convertisseur associé est représenté sur laFigure 1.17.
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Figure 1.17 – CFP pont complet de type boost
Cette topologie constituée de quatre interrupteurs de puissance a été développée pour assurerau correcteur la bidirectionnalité et permettre un nombre important de commandes. De nombreusesétudes font état de commandes permettant la réduction du taux d’harmoniques du courant d’entréeet 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 miseen place de différents niveaux de tensions. Les convertisseurs détaillés précédemment fournissentles niveaux tensions suivant Vdc , 0 et −Vdc (soit deux niveaux de tension différents) avec Vdc latension de sortie du CFP. Dans le cas d’un convertisseur CFP monophasé à trois niveaux, lesniveaux de tension fournis sont Vdc ,Vdc2 , 0, −Vdc2 et −Vdc . Un exemple de ce type de topologie estreprésenté sur la Figure 1.18. Il s’agit du convertisseur Neutral Point Clamped (NPC) [35] .
L’intérêt des topologies multiniveaux est de limiter la tension aux bornes des transistors. Dansl’exemple de la topologie NPC, le calibre en tension des transistors est divisé par deux. Un gainest 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 actifset d’une commande complexe. [36][37]
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Figure 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 l’ondulation de tension de sortie et des pertes dans les composants de puissance et dans lescomposants passifs. Le choix de la topologie se fait en fonction du cahier des charges. Un état del’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 triphaséLes 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 parun pont de diodes triphasé. Cette topologie est représentée sur la Figure 1.19 (a). Elle permetun contrôle de la tension de sortie mais le courant d’entrée présente une distorsion harmoniqueimportante à cause du pont de diodes. Cette topologie n’est donc pas recommandée en tant queCFP. Pour améliorer cette topologie, les inductances du convertisseur peuvent être placées enamont du convertisseur, ce qui permet de réduire le taux harmonique. Ce principe est représentésur la Figure 1.19 (b). Malgré la simplicité de ces topologies, le facteur de puissance associé estdégradé 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 completreprésentée sur la Figure 1.20 (b) dérivées des CFP en régime monophasé de type boost limitentles chutes de tension du pont de diodes. Elles réduisent également le nombre de composants depuissance. Dans ces topologies, la variabilité de commande est importante. Certaines commandespermettent de limiter le taux d’harmoniques dans le courant d’entrée et ainsi améliorer le correcteurde facteur de puissance. [42][43]
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Figure 1.19 – (a) CFP triphasé de type boost avec l’inductance côté convertisseur (b) CFP triphaséde type boost avec l’inductance en entrée du convertisseur
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(a) (b)Figure 1.20 – (a) CFP triphasé "bridgeless" de type boost (b) CFP triphasé pont complet de typeboost
Comme dans le cas monophasé, les topologies multi-niveaux triphasées réduisent les contraintessur les composants et améliorent le facteur de puissance. Elles sont intéressantes notamment dansle cas de convertisseurs à fortes tensions. Les redresseurs Vienna, Delta switch et NPC sontfortement cités dans la littérature [44][45][46][47]. Ces topologies impliquent toujours un nombreimportants de composants et une commande complexe.
Dans le cas des CFP triphasés il existe des solutions dites "modulaires". Dans ces solutions, lacorrection du facteur de puissance est réalisée par trois CFP monophasés connectés soit en étoile

Y soit en triangle ∆. La connexion en étoile est réprésentée sur la Figure 1.21 (a) et détailléedans [48] et la connexion en triangle est représentée sur la Figure 1.21 (b) et détaillée dans [49].
L’intérêt de ces topologies est de réaliser un système triphasé tout en bénéficiant des rechercheset développements réalisés pour les correcteurs de facteur de puissance en régime monophasé. Parcontre, ces convertisseurs doivent comporter un deuxième étage isolé pour pouvoir se connecterà la batterie. Les Y-rectifier (CFP connectés en étoile) impliquent un couplage de la commandedes trois modules. Les trois convertisseurs doivent être commandés ensemble. À l’inverse dans latopologie triangle, les trois modules peuvent être traités et commandés séparément, cependant latension d’entrée est plus importante car elle correspond à la tension entre phases plutôt que latension simple dans le cas du Y-Rectifier. [41][50].
Comme dans le cas monophasé, le choix des différents correcteurs de facteur de puissancetriphasés se fait par rapport au cahier des charges. Un état de l’art de ces différentes topologiesen régime triphasé est réalisé dans les références [41] et [51].
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Figure 1.21 – (a) CFP modulaire triphasé connecté en étoile Y (b) CFP modulaire triphaséconnecté en triangle ∆
1.3.3 Second étage : DC-DC isoléLe correcteur de facteur de puissance permet de corriger le facteur de puissance et de redresserla tension du réseau. La moyenne de cette tension est régulée à une valeur constante. L’adaptationde cette tension à la tension de batterie est réalisée par le second étage : le DC-DC. Suivant lescontraintes des constructeurs, le DC-DC peut être isolé galvaniquement à l’aide d’un transforma-teur ou non. Cet isolement apporte la sécurité d’exploitation, ainsi que la possibilité de connecterle convertisseur à différents systèmes non isolés du réseau. Cette adaptabilité se répercute sur lataille 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 à un coût qui peut parfois dépasser le prix d’untransformateur dans un convertisseur. Les topologies non-isolées ne sont pas détaillées dans cemanuscrit.
La tension de sortie du CFP est continue mais le fonctionnement alternatif d’un transformateuroblige à onduler cette tension. Les structures applicables sont donc du type DC-AC//AC-DC. Pouralterner la tension, il existe principalement deux types d’onduleurs : les demi-ponts représentéssur la Figure 1.22 (a) et les ponts complets représentés sur la Figure 1.22 (b).
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Figure 1.22 – (a) Demi-pont (b) Pont complet
Les demi-ponts possèdent 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 possèdentmoins de composants, les demi-ponts sont moins coûteux mais le stress sur leurs composants estplus 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 dansles chargeurs de VE.

Les différentes topologies isolées de DC-DC fréquemment rencontrées dans la littérature sontle Phase Shift Full Bridge (PSFB), le Dual Active Bridge (DAB) et le convertisseur résonnantLLC. 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 généralementd’un redresseur passif à diodes au secondaire. Cette topologie est représentée sur la Figure 1.23(a).
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Figure 1.23 – (a) Topologie du phase-shift full bridge (b) Formes d’ondes
L’intérêt 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 defuite Lf du transformateur et les capacités parasites Cp des transistors. La commande déphaseles deux bras de l’onduleur au primaire d’un temps D.Ts avec Ts la période de découpage. Cedéphasage est représenté par la zone 1 et 1’ sur la Figure 1.23 (b). Ce temps détermine le rapportde la tension d’entrée sur la tension de sortie. Les détails du fonctionnement de cette topologiesont analysés dans [53][54].
Cette structure est utilisée sur une large plage de puissance grâce au pont complet. Par contre,elle nécessite une importante valeur d’inductance de fuite Lf pour assurer la commutation douceZVS sur une large variation de charge. Dans notre application, la variation de charge correspondà la variation de tension de la batterie qui n’est pas négligeable. La charge et la décharge decette inductance induisent également des pertes nuisant aux performances du convertisseur. Unautre inconvénient de cette topologie est le courant de circulation. Lors des zones 1,2 et 1’,2’ sur laFigure 1.23 (b) les deux interrupteurs supérieurs ou inférieurs des bras sont passants. Le courantdans l’inductance qui correspond au courant de circulation, traverse une diode antiparallèle d’untransistor. Les pertes entrainées sont non négligeables car ces diodes ont des pertes par conductionplus élevée que les composants de puissance.
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1.3.3.2 Dual Active BridgeContrairement au PSFB, le DAB est constitué de deux ponts complets actifs connectés via untransformateur. Ces deux ponts sont déphasés l’un par rapport à l’autre afin de contrôler le transfertde puissance. Cette topologie ainsi que ses formes d"ondes sont représentées sur la Figure 1.24.
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Figure 1.24 – (a) Topologie du dual active bridge (b) Formes d’ondes pour un rapport cyclique
DP1 et DP2 de 0,5

L’inductance au primaire L1 limite le courant circulant dans le transformateur dû au déphasagedes tensions V1 et V2 et sert ainsi d’élément de stockage. Les trois degrés de commandabilité dusystème sont le rapport cyclique du pont primaire DP1, le rapport cyclique du pont secondaire DP2et le déphasage φDAB des tensions de ponts. Ces trois variables sont représentées sur la Figure1.24 (b). Elles influent sur la tension de sortie, la puissance transmise, les courants efficaces etles types de commutations ZVS ou ZCS des transistors.
Le DAB est un convertisseur bidirectionnel. Le sens de la puissance transmise est déterminépar le facteur φDAB . Quand φDAB〉0 la batterie se charge et lorsque φDAB〈0 la batterie transmet del’énergie au réseau. Tous ces avantages et cette liberté de contrôle se font au prix d’une commandecomplexe. De plus, les commutations douces sont difficilement opérationnelles sur toutes les plagesfonctionnement. [55][56][57]
Cette topologie est cependant mise en avant dans la littérature pour des DC-DC qui relient labatterie haute tension (400V ) à la batterie basse tension (12V ) avec un important ratio entre lestensions primaire et secondaire. [58]

1.3.3.3 Convertisseurs résonnantsStructures classiques Les convertisseurs résonnants comportent un circuit dit "résonnant", c’est-à-dire un circuit composé d’inductances et de capacités capables de rentrer en résonance à unefréquence particulière fr0. Deux exemples de circuit sont représentés sur la Figure 1.25. La fré-quence fr0 dépend des valeurs d’inductance Ls et de capacité Cs du circuit. Elle est définie parl’équation (1.4) pour le circuit de la Figure1.25 (a).
fr0 = 12 · π · √Ls · Cs (1.4)

Lorsqu’un circuit résonnant intervient dans la charge d’un onduleur, il est responsable d’undéphasage 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 fdec par rapport à la fréquencede découpage fr0 qui détermine le type de commutation des interrupteurs : ZVS ou ZCS. Lescircuits résonnants de base sont le circuit résonnant série représenté sur la Figure 1.25 (a) et lecircuit résonnant parallèle représenté sur la Figure 1.25 (b). [59][60][61]
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Figure 1.25 – (a) Circuit résonnant série (b) Circuit résonnant parallèle
Intégrés dans un convertisseur DC-DC, ces deux circuits amènent chacun des avantages commedes inconvénients. Le convertisseur série défini sur la Figure 1.26 (a) permet d’utiliser l’inductancede fuite du transformateur en tant qu’inductance de résonance. Dans le cas d’un circuit résonnantsérie, le secondaire du transformateur se comporte comme une source de courant, le filtre de sortiene nécessite pas d’inductance contrairement au PSFB (Figure 1.23 (a)). Par contre, le convertis-seur parallèle défini sur la Figure 1.26 (b) se comporte comme un onduleur associé à un redresseurde courant ; des inductances sont nécessaires à l’entrée et à la sortie.
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Figure 1.26 – (a) Convertisseur à résonance série (b) Convertisseur à résonance parallèle
Les convertisseurs résonnants sont commandés par variation de fréquence. Ce type de com-mande implique une pollution harmonique à large spectre qui doit être filtrée. De plus, à faiblecharge, la régulation de tension est difficile à obtenir avec la résonance série. La courbe de gainde ce convertisseur dépend de la charge et lorsque celle-ci est faible, la régulation de tension peutêtre difficile à réaliser. Le convertisseur à résonance parallèle, quant à lui, implique un courant decirculation important dans le circuit résonnant LC par rapport au courant nominal. Ce courant decirculation affecte le rendement du convertisseur.
Les composants résonnants subissent également de fortes contraintes. Le condensateur supportede fortes tensions dans le cas série et de forts courants dans le cas parallèle. Ces convertisseurssont de mauvais candidats lorsqu’ils doivent fonctionner respectivement à fortes tensions et fortscourants. Dans les convertisseurs à commutations dures, pour une même application, les tensionset courants dans les transistors sont de formes rectangulaires, alors qu’elles sont d’allures sinu-soïdales dans les convertisseurs à résonance parallèle et série. C’est l’ajout du circuit résonnantqui ondule ces grandeurs or les ondes sinusoïdales ont toujours une amplitude plus grande qu’unsignal rectangulaire à puissance donnée. Les transistors doivent donc être de calibres plus élevésque dans les convertisseurs à commutations dures.
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Convertisseur LLC Du principe des convertisseurs résonnants classiques qui ont des structuresde second ordre découlent de nombreuses topologies définies dans [62]. Les structures du troi-sième ordre ajoutent au circuit résonnant un élément de stockage supplémentaire (inductance oucondensateur). C’est le cas du LLC défini sur la Figure 1.27. Cette topologie tente de conserverles avantages des convertisseurs série et parallèle, tout en minimisant leurs inconvénients. Ceconvertisseur est détaillé dans [63][64][65].
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Figure 1.27 – Convertisseur résonnant LLC
En effet, le convertisseur à résonance série ne permet pas de conserver la commutation ZVSsur une large plage de variation de charge. Par contre, le convertisseur LLC grâce à l’inductanceparallèle l’assure sur une plus grande zone de fonctionnement. Le circuit résonnant du LLC peutintégrer l’inductance de magnétisation du transformateur en tant qu’inductance parallèle Lp etl’inductance de fuite en tant qu’inductance série Ls. Comme le convertisseur série, le secondairedu transformateur se comporte comme une source de courant, une inductance au niveau du filtrede sortie n’est donc pas nécessaire. Sur le même principe que dans les topologies résonnantesclassiques, de forts courants et de fortes tensions sont présents au sein du circuit résonnant. Ilsinduisent de fortes contraintes dans le convertisseur et peuvent nuire au fonctionnement de celui-ci.
Cette topologie qui présente de nombreux avantages est très représentée dans la littératureen 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 depuissance (DP) dans les chargeurs des véhicules électriques avec l’augmentation de la fréquencede découpage. Dans cette section, une comparaison sur les chargeurs de véhicules électriquescomposés de transistors à grand gap est réalisée. Les différents chargeurs étudiés sont renseignésdans la Table 1.4.
Les valeurs de rendement, de puissance et de fréquence de la Table 1.4 sont données pourun même essai. La valeur de rendement mesurée est définie pour une puissance notée Pnom ren-seignée dans la table. L’intérêt de ce tableau est de comparer les topologies, les fréquences etpuissances 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 avecun faible rendement est peu compétitif.
Même 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-bridgelessboost converter» ainsi que le PSFB (Section 1.3.3). Les auteurs ont préféré bénéficier de toutesles études déjà réalisées et d’adapter les topologies aux CGG plutôt que d’en créer de nouvelles.Point important, ces composants sont spécialement compatibles avec les topologies adaptées auxcomposants MOSFET plutôt qu’aux IGBT car comme avec les MOSFET la commutation ZVS estla plus intéressante pour les composants à grand gap.

Table 1.4 – Comparaison de chargeurs de VE intégrant des composants grands gapComposants Pnom Vineff Vbat Topologie Topologie Rendement DP RefkW V V CFP DC-DC η % kW/LGaN N-Off 1 125 250 Pont complet DAB 94,2 [67]350V/20A 500kHz 500kHzMOSFET 3,1 220 220 PSSB Pont complet 93,9 0,83 [68]SiC [69] 430 200kHz (ZVS) 250kHzMOSFET 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 dépendantesde la fréquence. À pertes égales dans les composants de puissance, ces étages peuvent commuterà une fréquence de découpage plus élevée (Table 1.4) lorsqu’ils utilisent des CGG. Ce qui permetéventuellement un gain sur les filtres et les composants passifs.
Dans ces articles, différentes mesures à fréquences différentes ont été réalisées. Le rendementassocié est plus faible lorsque la valeur de fréquence est la plus élevée. Par exemple, dans lesecond étage du chargeur [70] composé de SiC, différentes mesures à 500kHz ont été réalisées. Acette fréquence le rendement de cet étage ne dépasse pas 94% pour une puissance de 3kW. Lorsquel’auteur augmente la puissance à 4,1kW en conservant la fréquence de 500kHz, le rendement estdégradé d’un point. Pour les deux étages du chargeur GaN [67], les tests à 500kHz sont réalisésà une puissance de 1kW avec un rendement global de 94,2%.
Le fait que le rendement soit plus faible à fréquence élevée est cohérent car les pertes parcommutation 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 limitedépend 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. Cettecapacité qui lisse la tension de sortie du CFP, est très volumineuse. L’augmentation de l’ondulationdu courant de sortie dégrade le rendement à 92% mais diminue le poids et la taille du chargeurcar la capacité DC est minimisée. Dans [70], la densité de puissance est très élevée. Elle estprise en compte dès le cahier des charges initial. Le packaging est réalisé dans un but de très
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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 puissancedes chargeurs de VE. Ce chargeur ne fait aucunement mention du filtre d’entrée. En effet, dansles chargeurs de VE, un filtre pour la compatibilité électromagnétique (CEM) est nécessaire pourrespecter les normes et ainsi ne pas absorber ou rejeter de perturbations. Comme ce filtre estcomposé en particulier de composants magnétiques, il représente une partie non négligeable duvolume du chargeur.

Comparer les chargeurs de VE est une tâche complexe, particulièrement si le cahier des charges(tension du réseau, tension de batterie, puissance de charge) n’est pas le même. Dans cette section,la comparaison sert, ici, de base au dimensionnement d’un chargeur à forte compacité. Elle permetde comprendre que pour agir sur la densité efficacement, il faut prendre en compte les aspectsthermiques, électriques et électromagnétiques dès le choix de la topologie.
1.5 Intégration des composants GaN et augmentation de la densité depuissance

Augmenter la densité de puissance sans dégrader le rendement correspond à 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 à adopter pour l’intégrationdes transistors GaN dans le dimensionnement. Étudier et concevoir un chargeur dans sa totalitéreprésente un travail conséquent à l’échelle de la durée de la thèse. L’effort a donc été concentrésur un seul étage du chargeur. Dans cette section, nous expliquons le choix de l’étage pour laréalisation d’un prototype à haute densité de puissance.
1.5.1 Cahier des charges

Pour faire un choix sur l’étage étudié dans le cadre de la thèse, il est nécessaire d’analyser lecahier des charges imposé par Renault. Ce cahier des charges est décrit de manière simplifiée etpermet de comprendre les choix de conception de la thèse.
Le chargeur doit pouvoir s’adapter au réseau triphasé et monophasé 230V . Les différentesrecharges possibles dépendent des modes définis dans la Table 1.3. Seuls les modes 2 et 3 sont àprendre en compte dans le cahier des charges. La puissance nominale du chargeur, constante durantla charge, varie donc de 1,8 à 22kW . Des critères de performance en fonction de la puissancesont spécifiés par Renault. Ils sont représentés sur la Figure 1.28. La puissance maximale defonctionnement 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’unetenue en tension minimale de 1200V si la topologie adoptée n’est pas de type multi-niveaux. Cettevaleur haute de tension est spécifiée par le constructeur pour résister aux chocs de foudre.
Le DC-DC doit être isolé galvaniquement comme nous l’avons évoqué précédemment. Sa tensiond’entrée notée Vin est fixée à 450V et sa tension de sortie est définie par l’excursion de tensionde 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 àla batterie correspond au transfert classiquement réalisé afin de charger la batterie. Le deuxièmetransfert permet à la batterie de fournir de l’énergie au réseau. Différentes applications découlentde 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 stockageet d’une source d’énergie pour lisser la courbe de consommation/production notamment pendantles pics de consommation. Ce stockage est réalisé par les batteries des VE. Par ce biais, lespropriétaires peuvent également percevoir une rémunération pour l’utilisation de leur batterie. LeV2H se base sur le même principe mais à l’échelle d’une habitation. Pour répondre à ces nouvellesapplications, les chargeurs peuvent être bidirectionnels. Le cahier des charges Renault n’imposaitpas ce type de transfert. Dans le cadre de la thèse, nous avons choisi d’imposer la bidirectionnalitépour répondre à un potentiel besoin futur. L’ensemble des données principales du cahier des chargessont renseignées dans la Table 1.5.

Table 1.5 – Données du cahier des charges du chargeur
Pmax Pmax Rendement Tension Tension de Bidirectionnalitémonophasé triphasé minimal Vin batterie7kW 22kW 95 % 450 V 200V -400V Oui

1.5.2 Cas du correcteur de facteur de puissanceL’enjeu critique au niveau du CFP est la réduction des pertes tout en minimisant le volume deséléments magnétiques qui le composent. La plupart des topologies de CFP détaillées dans l’étatde l’art opèrent avec des commutations dures induisant des pertes par commutation importante.Pour réduire ces pertes, d’autres topologies telles que les topologies multi-niveaux réalisent descommutations douces mais nécessitent le double de composants actifs.
Il est également possible de réaliser des commutations douces avec un fonctionnement en modediscontinu. Ce fonctionnement n’a pas été détaillé précédemment mais il sera expliqué plus loindans le manuscrit. Il implique une forte ondulation de courant dans les transistors ce qui nécessiteun filtre important, c’est-à-dire un volume supplémentaire. C’est pourquoi les topologies CFP encommutations dures restent encore largement utilisées comme celles renseignées dans la Table1.4. Ces topologies sont donc limitées en fréquence à cause des pertes par commutation.
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Les matériaux magnétiques basse fréquence ont aujourd’hui une saturation magnétique plushaute que les matériaux magnétiques prévus pour un fonctionnement haute fréquence. Les induc-tances des CFP nécessitent généralement une forte induction limitant ainsi la haute fréquencedans les matériaux magnétiques associés. Ces composants sont potentiellement volumineux etl’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 transistorsGaN 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 importantsdans les transistors du CFP. Il est aujourd’hui difficile de se prononcer sur la tenue en sur-courantdes composants GaN.
Ces différent points limitent l’intérêt de l’intégration des composants GaN dans les CFP ainsique des fonctionnements en haute fréquence. Le transformateur du DC-DC étant habituellementvolumineux, le deuxième étage du chargeur (DC-DC isolé) a été choisi comme sujet d’étude. Cetétage présente un potentiel plus intéressant (réduction de la taille du transformateur, nombres desolutions 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 fréquencepermet éventuellement de réduire la taille des éléments de stockage (inductance et condensateur)et du transformateur. Mais il existe une fréquence de découpage limite au-delà de laquelle leséchauffements 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 letransformateur est deux fois plus petit, mais que son système de refroidissement est quatre foisplus grand, il n’y a pas de gain global.
Pour améliorer la densité de puissance, une seconde solution évoquée précédemment consisteà réduire les contraintes des éléments passifs tel que le transformateur. Les contraintes au seinde ce composant sont la variabilité de tension et la variabilité de courant et sont illustrées sur laFigure 1.29.
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Figure 1.29 – Représentation de la variabilité de tension et de courant en fonction de l’état decharge de la batterie
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Dans le cas d’un DC-DC isolé de chargeur de véhicule électrique, la tension de sortie duconvertisseur 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. Dansun cas général, si la tension aux bornes du transformateur augmente, les pertes dans le matériaumagnétique, dépendantes de cette tension, augmentent. Pour limiter ces pertes, il faut augmenterle nombre de spires ou la section du circuit magnétique ce qui se traduit dans les deux cas parune augmentation de la taille du transformateur.
La deuxième problématique de cette variabilité est liée à la valeur du courant à faible puis-sance. Lors de la charge de la batterie, la puissance est quasiment constante. Lorsque la batterieest déchargée, la tension est faible. Dans cette zone, la valeur du courant est deux fois plus grandeque lorsque que la batterie est chargée. Les enroulements doivent donc être dimensionnés pour lesvaleurs de courant de toute la zone de charge. Le point de fonctionnement à 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 uneinductance de stockage d’énergie. Ce stockage est assurée par l’inductance de sortie LPSFB dansle PSFB (Figure 1.23), par l’inductance L1 dans le DAB (Figure 1.24) et par l’inductance parallèle

Lp du transformateur dans le convertisseur résonnant LLC (Figure 1.27). Ces éléments augmententla taille du transformateur s’ils sont intégrés à celui-ci et la taille du convertisseur complet s’ilsne le sont pas.
1.6 Nouvelle structure pour l’amélioration de la densité de puissance

Pour diminuer les contraintes citées dans la section précédente, plusieurs solutions sont envi-sageables. [72] propose de gérer l’évolution de la tension de la batterie par le CFP. Le second étageDC-DC ne stocke pas d’énergie et fournit sa tension d’entrée de manière directe aux bornes de labatterie. En supprimant le problème du stockage d’énergie dans le DC-DC, les contraintes sur leconvertisseur sont minimisées. Cependant cette méthode n’empêche pas le surdimensionnement dutransformateur lié à la variation de tension de la batterie.
Les deux fonctions principales du DC-DC isolé sont de fournir une isolation galvanique etde s’adapter à la variation de tension de la batterie. Pour diminuer les contraintes au sein dutransformateur, une seconde solution consiste à 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’étageB correspond uniquement à l’isolement galvanique, la tension de sortie ne varie pas (égale à latension d’entrée). Le transformateur est dimensionné pour une seule tension et donc un seul courantà puissance donnée, c’est-à-dire un unique point de fonctionnement. L’étage C gère l’adaptationde la tension de batterie. Cette solution à deux étages a déjà été étudiée notamment dans le casde convertisseurs appliqués à 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 limiterles contraintes sur le coupleur magnétique et réaliser des commutations douces. Vicor utilise cettesolution pour ses convertisseurs afin d’augmenter la densité de puissance [76] [77].
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Figure 1.30 – Structure de chargeur de VE à trois étages
Avec la minimisation des contraintes dans le transformateur, l’augmentation de la densité depuissance est challengée dans le convertisseur DC-DC. En choisissant cette méthode, l’idée est defaire un convertisseur à deux étages plus petit et aussi efficace que les convertisseurs DC-DC à unétage classiquement utilisés dans les chargeurs de VE. Encore non-utilisée pour une applicationà haute densité de puissance dans un chargeur de véhicule électrique, c’est cette solution qui aété retenue dans le cadre de la thèse.
Ce chapitre a permis de comprendre le fonctionnement des chargeurs de véhicules électriquesainsi 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 à troisétages a été sélectionnée dans le but de réduire son volume.
Dans le cadre de la thèse, 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 à l’étage B. Dans le chapitre 3, une étude paramétrique pour le dimensionnement dutransformateur est analysée ainsi qu’une vérification expérimentale. Ensuite dans le chapitre 4, leprototypage complet de l’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’étagecomplet du DC-DC.
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Dans la structure à trois étages proposée, la tension constante entre l’entrée et la sortie duDC-DC isolé minimise les contraintes sur le convertisseur. Cette structure est rappelée sur laFigure 2.1.
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Figure 2.1 – Structure de chargeur de VE à trois étages
Dans ce chapitre, l’étage B est étudié. Différentes topologies isolées sont analysées dans l’ap-plication où la tension d’entrée est équivalente à la tension de sortie. Dans ce cas idéal, unecomparaison au niveau du volume et des différents types de commandes possibles de topologiesisolées est réalisée. La topologie finale sera choisie suite à cette comparaison. Les topologies quifont l’objet de l’étude sont le DAB, le LLC et le convertisseur à résonance série. Ces trois topologiesont 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 contrainteque nous nous sommes imposée dans le cahier des charges du chargeur de VE (Table 1.5).
2.1 Paramètres de comparaison

Avant de commencer les comparaisons, il est important de rappeler les différentes contraintesdu convertisseur. La tension d’entrée du convertisseur est notée Vin et est fixée à 450V . La tensionde sortie notée Vout n’a pas besoin de s’adapter à la tension de batterie. L’étage C (Figure2.1)réalise cette fonction. La tension de sortie est donc égale à la tension d’entrée au rapport detransformation près. Elle est définie par la relation (2.1) avec m le rapport de transformation définipar (3.18).
Vin = Vout

m (2.1)
L’étage C réalise l’adaptation de la tension de la batterie dont la valeur maximale est 400V .Cet étage correspond à un hacheur dévolteur. Le rapport de transformation peut donc être fixé àun pour faciliter les calculs et le dimensionnement du transformateur.
Bien que le cahier des charges du chargeur spécifie une puissance de fonctionnement de 22kW ,la puissance d’étude maximale dans la comparaison est fixée à 7,3kW . Il s’agit, ici, uniquementd’une comparaison entre différentes topologies et la valeur de cette puissance sera justifiée dansle chapitre suivant. De la même manière, la fréquence de fonctionnement est fixée à 500kHz.
Les transistors utilisés pour cet étage sont des transistors GaN. Ces transistors sont perfor-mants d’après le détail de leur fonctionnement réalisé dans la section 1.2. Cependant comme lesMOSFET, ces transistors possèdent des capacités parasites. Ces capacités peuvent générer despertes 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. Lesdifférents choix de commande des topologies permettent de réaliser ces commutations dans le butde réduire les pertes.
Le transistor utilisé dans la comparaison est le transistor de GaN System GS66508B. Sescaractéristiques sont renseignées en Annexe G.1. Pour ce composant, des pertes lors de la commu-tation peuvent être induites par la charge et la décharge de la capacité Coss au travers d’élémentsrésistifs. Cette capacité est une combinaison des capacités parasites Cgd et Cds représentées surla Figure 1.8. Elle n’est pas linéaire et dépend de la tension à ses bornes, sa valeur n’est doncpas utilisable directement pour déterminer les pertes. Les constructeurs de composants définissentdans la datasheet deux autres valeurs de cette capacité pour tenir compte de cette non-linéarité :

Co(er) et Co(tr). Ces deux valeurs sont renseignées dans la Table G.1 pour le composant GS66508B.
Co(er) correspond à la valeur de capacité linéaire qui donnerait une énergie stockée identique àcelle du composant GaN polarisé sous 400V . De la même manière, Co(tr) est la capacité équi-valente du point de vue temporel. Ces deux valeurs sont renseignées dans la Table 2.1 et serontutilisées pour les différentes topologies comparées.
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Pour les pertes par conduction, la résistance à l’état passant considérée correspond à la résis-tance lorsque le composant possède une température de 100°. Cette résistance notée RDSon,100°Cest déterminée grâce 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 topologiesPuissance de Tensions V Rapport de Fréquence de Capacité Capacité Résistancecharge kW Vin ' Vout transformation découpage kHz Co(er) pF Co(tr) pF RDSon,100°C mΩ7,3 450 1 500 88 142 95
Différents résultats définis dans la comparaison sont vérifiés par simulation via le logicielLTspice. Ces simulations sont détaillées en Annexe B.2.

2.2 DAB
Le convertisseur DAB (Dual Active Bridge) est un convertisseur composé d’un onduleur primaireet d’un onduleur secondaire. Il est représenté sur la Figure 2.2.
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Figure 2.2 – Topologie du Dual Active Bridge
Ce convertisseur est naturellement bidirectionnel et peut être contrôlé par trois paramètres : lesrapports cycliques notés DP1 et DP2 des ponts primaires et secondaires et le déphasage noté φDABentre les deux ponts. Ces grandeurs sont représentées sur la Figure 2.3. La variation de ces diffé-rents paramètres permet une grande liberté de régulation, par contre cela complexifie la commande.
Dans notre exemple, seule la commande appelée modulation par déphasage ou "phase shiftmodulation" est détaillée. L’asservissement de puissance est réalisé par variation du déphasage

φDAB entre les deux ponts. Les rapports cycliques DP1 et DP2 définis sur la Figure 2.3 sontconstants et valent 50%. Cette régulation présente l’avantage d’avoir un seul paramètre de contrôlece qui simplifie la commande.
Son principal inconvénient est la zone restreinte de fonctionnement en commutation doucepar rapport à la puissance. Les commutations douces permettent de réduire les pertes dans lestransistors, avec ce type de commande elles ne sont pas assurées pour toutes les valeurs de puis-sance imposées par le cahier des charges. Le deuxième inconvénient est un courant efficace deforte valeur dans le transformateur lorsque le convertisseur est soumis à de larges variations de
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Figure 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 opère àtension d’entrée et à tension de sortie égales. C’est la raison pour laquelle cette modulation estétudiée.
2.2.1 Équations du système dans un cas classique

Les formes d’ondes associées à ce fonctionnement sont représentées sur la Figure 2.3. La miseen équations du convertisseur commandé par déphasage est détaillée dans [74]. L’équation de lapuissance en fonction du déphasage φDAB est exprimée par la relation (2.2). Les tensions V1 et V2représentent les valeurs maximales des tensions des ponts primaires et secondaires. fdec représentela fréquence de commutation des onduleurs et LDAB l’inductance du convertisseur représentée surle Figure 2.2.
P(φDAB) = m · V1 · V2 · φDAB · (π − |φDAB|)2 · π2 · fdec · LDAB − π < φDAB < π (2.2)

Cette valeur de puissance peut être négative ou positive. Lorsqu’elle est négative, la batterietransmet de l’énergie au réseau et lorsqu’elle est positive, c’est le réseau qui fournit de l’énergie.D’après cette équation, la puissance transmise est maximale lorsque le déphasage entre les on-duleurs vaut ±π/2. Cette valeur de puissance notée Pmax,DAB est définie suivant l’équation (2.3).
Pmax,DAB = m · V1 · V28 · fdec · LDAB φDAB = ±π/2 (2.3)

Le courant à l’instant t = 0 noté iP,L(0) est défini par l’équation (2.4) détaillé dans [74]. Cecourant correspond à l’inverse du courant à l’instant t = Ts/2 avec Ts la période de découpage.Ce courant est représenté sur la Figure 2.3.
iP,L(0) = π · (m · V2 − V1)− 2 · φDAB · m · V24 · π · fdec · LDAB − π < φDAB < π (2.4)
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2.2.2 Équations pour notre applicationDans notre application, les tensions primaire et secondaire sont identiques et définies suivantla relation (2.1). Les formes d’onde dans cette configuration sont illustrées sur la Figure 2.4.
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DP2

IP,L

V2

V1

Ts/2 Ts

 

IP,L(0)

Figure 2.4 – Formes d’ondes du Dual Active Bridge dans une modulation par déphasage pourl’étage B
Les valeurs de puissance et de fréquence permettent de définir la valeur de l’inductance duconvertisseur LDAB d’après l’équation (2.3). Si la puissance maximale Pmax,DAB est fixée à la puis-sance de charge qui est de 7,3kW , l’inductance LDAB vaut 7µH . Dans cette comparaison, le butest d’analyser les différentes topologies en fonction de leur volume. Pour diminuer cette valeurd’inductance, nous pouvons choisir une puissance Pmax,DAB plus élevée. Cela réduit la plage devariation du déphasage mais l’inductance est plus faible.
Dans notre étude, nous choisissons une puissance Pmax,DAB de 20kW , l’inductance LDAB asso-ciée vaut donc 2,5µH .Une fois cette valeur connue, le profil de puissance en fonction du paramètredu déphasage est tracé sur la Figure 2.5. Cette figure détermine la valeur du déphasage en fonctionde la charge. Le maximum de puissance se situe effectivement lorsque le déphasage vaut ±π/2.Un déphasage φDAB compris entre [−φDAB,7kW ;φDAB,7kW ] permet au convertisseur de fonctionnersur toute la plage de puissance du cahier des charges soit de -7,3kW à 7,3kW . Cette figure nouspermet donc de définir deux zones de fonctionnement : la Zone n pour un transfert de puissancenégatif et la Zone p pour un transfert de puissance positif.
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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 GaNsélectionnés, les formes d’ondes sont représentées sur la Figure 2.6 et le schéma du bras d’onduleurest représenté sur la Figure 2.7. Une commutation peut être décomposée en quatre phases.
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Figure 2.6 – Formes d’ondes du Dual Active Bridge lors de la commutation
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Figure 2.7 – Schéma d’un bras de pont lors de la commutation
Dans la première phase, le courant dans l’inductance IP,L circule dans le transistor T1 et T2est bloqué. Dans la phase (2), T1 se bloque et le transistor T2 n’est pas encore amorcé. Comme lecourant dans l’inductance ne peut pas être discontinu, ce sont les capacités Ct,1 et Ct,2 qui assurentla continuité du courant. Ct,2 se décharge et Ct,1 se charge, ce qui permet la décroissance et lacroissance respective des tensions aux bornes des transistors T2 et T1. Lorsque ces deux capacités
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sont chargées et déchargées, le transistor T2 est toujours bloqué et nous entrons dans la phase(3). Avec des transistors MOSFET, le courant traverserait la diode en anti-parallèle. Dans notrecas avec des transistors GaN, cette diode n’est pas présente. Le courant traverse en inverse letransistor en créant une chute de tension aux bornes du composant. Cette chute de tension dépendde la tension appliquée par le driver comme cela est représenté sur la Figure G.10. Lors de laphase (4), la tension aux bornes du transistor T2 est quasi-nulle et le transistor s’amorce. Il se pro-duit un amorçage avec aucune tension aux bornes du composant soit une commutation de type ZVS.

La réalisation cette commutation ZVS dépend de différents paramètres tels que la valeur ducourant commuté notée IP,L,com, le temps mort noté ∆tm pendant lequel cette commutation se réaliseet la valeur de la capacité parasite du transistor. Ces valeurs sont représentées sur les Figures 2.6et 2.7. La commutation ZVS est assurée lorsque l’inégalité définie par la relation (2.5) est vérifiéeavec ∆tm2 la durée de la phase (2). La capacité parasite du transistor n’est pas linéaire. Dansle paragraphe précédent, nous avons défini deux valeurs équivalentes linéaires. Dans l’inégalité(2.5), c’est la capacité Co(tr) qui est utilisée.
IP,L,com ≥ 2 · Co(tr) ∆V∆tm2 (2.5)

Les différentes durées des phases sont décrites par l’équation (2.6) avec ∆tm3 la durée de laphase (3).
∆tm = ∆tm2 + ∆tm3 (2.6)

Pour éviter les pertes dues à la conduction en inverse du transistor GaN, le temps ∆tm3 doitêtre de valeur la plus faible possible. Cependant la dispersion des composants ne nous assure pasla valeur Co(tr) identique pour tous les composants. Un temps ∆tm3 non nul permet de s’assurer dela réalisation d’une commutation ZVS malgré la dispersion des valeurs de capacités.
Pour la valeur de capacité Co(tr) renseignée dans la Table G.1 et pour un temps mort ∆tm2de 25ns, le courant minimal à commuter noté iP,L,com,min pour assurer le ZVS vaut 5,28A. Letemps mort ∆tm associé est fixé à 40ns. Le courant iP,L,com,min est défini pour une valeur depuissance notée Pmin,com. En deçà de cette puissance, la commutation ZVS n’est plus assurée. Laconvertisseur fonctionne à la puissance Pmin,com lorsque le déphasage vaut φDAB,min. Ce déphasageest déterminé par l’équation (2.7) à l’aide de la relation (2.4).

φDAB,min = iP,L,com,min · 4 · π · fdec · LDAB2 · m · V2 − π < φDAB < π (2.7)
En faisant le même raisonnement pour des valeurs négatives de déphasage, une zone où lacommutation douce n’est pas assurée est définie sur la Figure 2.8.
Cette zone est restreinte notamment grâce aux faibles valeurs des capacités Co(tr) des tran-sistors GaN. Les valeurs de ces capacités ont uniquement été déterminées via la datasheet, ilfaut donc analyser ces résultats de manière critique. Il est possible que ces capacités ne reflètentpas 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 legain potentiel grâce au composant GaN.
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Figure 2.8 – Puissance du convertisseur en fonction du déphasage φDAB 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 lerendement maximal est attendu pour des valeurs de puissance supérieures à 1,8kW en monophasé.Dans ce fonctionnement, les commutations douces sont assurées pour des puissances proches de1,8kW (Figure 2.8) car la puissance minimale Pmin,com est de 2,10kW . Cette modulation n’estdonc pas critique du point de vue des commutations douces.

2.2.2.2 ConductionLes pertes par conduction pour des puissances positives sont déterminées à l’aide du courantefficace au sein des transistors. Ce courant est noté Ieff,T . D’après les formes d’ondes représentéessur la Figure 2.6, le courant efficace est équivalent pour chaque transistor car le rapport de trans-formation est fixé à un. Les pertes par conduction sont donc identiques pour tous les transistorsdu 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 Ieff,T est déterminé grâce à la relation (2.8). Il dépend du courant quitraverse l’inductance iP,L(t) sur une demi période Ts2 (Figure 2.6). Dans notre configuration, cecourant est défini par les relations (2.9) et (2.10) avec tφ qui correspond à l’équation (2.11) d’après[74].

Ieff,T = √ 2
Ts

∫ Ts2
0 i2P,L(t) (2.8)

iP,L(t) = iP,L(0) + (V1 +m · V2)
LDAB

· t 0 < t < tφ (2.9)
iP,L(t) = −iP,L(0) tφ < t < Ts2 (2.10)
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tφ = φDAB2 · π · fs (2.11)

Comme le courant iP,L(t) est continu sur l’intervalle de temps, la valeur efficace Ieff,T est définiepar la relation (2.12). Cette valeur nous permet de déterminer les pertes par conduction à l’aidede la résistance à l’état passant RDSon,100°C renseignée dans la section 2.1 par la relation (2.13).Cette valeur efficace a été calculée sur une période de conduction soit Ts2 . Pour déterminer lespertes sur toute la période de découpage, il faut tenir compte des rapports cycliques DP1 et DP2.Ces rapports ont été fixés à 0,5, ce qui permet d’expliquer ce facteur dans l’expression (2.13). Lerésultat est tracé sur la Figure 2.9
Ieff,T = √iP,L(0)2 + (V1 +m · V2)2

L2
DAB

·
2 · t3φ3 · Ts + iP,L(0) · (V1 +m · V2)

LDAB
·
2 · t2φ
Ts

(2.12)
Pon = 0, 5 · RDSon,100°C · I2eff,T (2.13)
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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 à résonance série
Le deuxième convertisseur étudié pour la comparaison est le convertisseur à résonance sériereprésenté 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. Cestrois zones sont représentées sur la Figure 2.11. Elles sont définies en fonction de la valeur de lafréquence de découpage notée fdec par rapport à la fréquence de résonance du circuit LC notée

fr0. En effet, l’excitation d’un circuit résonnant série par une fréquence fdec est responsable d’undéphasage entre le courant résonant I1 et la tension à la sortie de l’onduleur Vond. Ce sont lesdifférentes valeurs de ce déphasage noté φCRS qui définissent les trois zones de fonctionnement.
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Figure 2.10 – Convertisseur à résonance série
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fdec est égale à fr0 en fonction du temps (d) Gain de tension en fonction de la fréquence normalisée
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Lorsque φCRS est positif, fdec est supérieure à la fréquence de résonance fr0, le courant esten 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 commutationdouce rencontrée est une commutation ZVS. Lorsque φCRS est négatif, fdec est inférieure à fr0, lacommutation douce rencontrée est de type ZCS. Le courant résonnant est en avance sur la tensionet ce fonctionnement correspond à la zone 3 sur la Figure 2.11 (b). Enfin lorsque le déphasage estnul, la tension et le courant sont parfaitement en phase. Les commutations douces sont de typeZCS 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. Ellepermet de mettre en évidence le fonctionnement abaisseur. La tension de sortie au rapport detransformation près sera toujours plus faible que la tension d’entrée. Pour une fréquence de dé-coupage égale à la fréquence de résonance, le gain est unitaire quelle que soit la valeur de lacharge Rc .
Cette courbe de gain se définit avec l’approximation au premier harmonique du circuit résonnant.Dans cette approximation, toutes les grandeurs sont supposées sinusoïdales et les valeurs crêtesassociées correspondent aux valeurs maximales des signaux fondamentaux. Dans ces conditions, leconvertisseur simplifié est représenté par la Figure 2.12. La résistance notée Rac est équivalenteau pont de diodes chargé par Rc . Le calcul de cette résistance est détaillé dans [60] et dépend de
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la relation (2.16). Les impédances XLs et XCs définies par les relations (2.14) (2.15) correspondentaux réactances associées aux composants Cs et Ls.

XLs = ω · Ls ω = 2π · fdec (2.14)
XCs = 1

ω · Cs
ω = 2π · fdec (2.15)

Rac = 8
π2 · Rc (2.16)

Vout

Rac

jXLs-jXCs

I1Vond

Figure 2.12 – Modélisation au premier harmonique du convertisseur à résonance série
A l’aide de ce circuit, le rapport des tensions d’entrée et de sortie est déterminé. Il correspondà l’équation (2.17) et définit la courbe de gain sur la Figure 2.11 (d). Une version normalisée ducalcul de cette courbe est détaillée dans [60].

m · Vout
Vin

= 11 + j · (XLsRac −
XCs
Rac ) (2.17)

Pour la suite de l’étude, le convertisseur sera étudié avec les contraintes de notre applicationuniquement dans le cas des zones 2 et 3 représentées sur la Figure 2.11. Les formes d’ondes duconvertisseur dans un fonctionnement en zone 1 sont détaillées en Annexe B.3.1.
2.3.1 Fonctionnement en hyper résonance avec commutations ZVSDans cette configuration, les formes d’ondes du système sont représentées sur la Figure 2.13.La tension VT r1 correspond à la tension aux bornes du transformateur coté primaire. Le déroulementd’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 T1 est passant, il conduit le courant résonnant I1. Le composant T2 est bloquéavec la tension Vin à ses bornes. Lors de la phase (2), la commande bloque T1. A t = t1, uncourant Icom = I1(t1) est commuté. Ce courant charge la capacité Ct,1. La capacité Ct,2 se déchargepour assurer la continuité du courant résonnant I1 dans l’inductance. A t = t2, Ct,1 et Ct,2 sontrespectivement chargée et déchargée complètement. Dans la phase (3) pour assurer la continuité ducourant résonnant, I1 circule en inverse dans le transistor T2 car les composants GaN ne possèdentpas de diode en anti-parallèle. La tension aux bornes du transistor T2 est donc quasi-nulle. Dansla phase (4) est imposée la fermeture du transistor T2 qui s’amorce avec aucune tension à cesbornes. Il s’agit d’une commutation de type ZVS.
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Figure 2.13 – Formes d’ondes lors d’une commutation ZVS d’un CRS en fonctionnement hyperrésonnant
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Figure 2.14 – Schéma d’un bras d’onduleur lors de la commutation d’un CRS en fonctionnementhyper résonnant
La courbe de gain représentée sur la Figure 2.11 (d) met en lumière la dépendance de latension de sortie avec la fréquence de découpage fdec . Dans notre application, le convertisseurfonctionne avec un gain unitaire en tension. La variation de la fréquence va donc faire varierla tension de sortie impactant le fonctionnement du convertisseur. Dans cette comparaison, nousallons donc nous intéresser à un fonctionnement par variation de fréquence uniquement dans lebut d’assurer la commutation ZVS. Une fois que nous aurons déterminé la zone fréquentielle defonctionnement, nous vérifierions que le gain en fonction de la fréquence est proche de un et neremet pas en cause le fonctionnement du convertisseur.
Pour déterminer cette zone, nous devons calculer l’inductance résonnante et fixer le courant à
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commuter Icom car l’énergie associée à la charge et décharge des capacités parasites est stockée ausein de l’inductance lors de la commutation. Si l’énergie stockable dans l’inductance est plus faibleque l’énergie induite par les capacités, la commutation douce ne sera pas complète. C’est pourquoidans l’étude du fonctionnement du CRS, c’est la valeur du courant Icom 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 Icom a été déterminé par la relation (2.5). Cetterelation était valable car la valeur d’inductance LDAB est très élevée et les valeurs des capacités
Co(tr) très faible. L’énergie stockable était donc bien supérieure à l’énergie induite par les capacités.Dans le cas du CRS, nous aurions pu fixer une valeur d’inductance Ls très grande et dans ce cas, larelation (2.5) était valable. Cependant le but de l’étude est de comparer les différents convertisseursd’un point de vue volumique, il est donc nécessaire d’étudier un convertisseur à résonance sérieavec une valeur minimale d’inductance résonnante.
2.3.1.1 Zone de commutation ZVSD’après le cahier des charges, le rendement doit être maximal lorsque la puissance est supé-rieure à 1,8kW . Le courant commuté Icom est donc spécifié en fonction de cette puissance car nouscherchons à minimiser les pertes sur la zone de fonctionnement nominale. Icom est fixé à la valeurdu courant maximal résonnant lors d’un fonctionnement à 1,8kW ce qui correspond à la valeurcrête du courant.

La valeur crête d’un courant en fonction de la puissance dépend du déphasage du courant parrapport à la tension. Dans le cas où Icom est le courant crête, le déphasage associé est de π2 .L’expression du courant commuté Icom est donc définie par les relations (2.18) et (2.19) avec Pin lapuissance d’entrée et Imoy,1,8kW le courant moyen à 1,8kW . Le calcul du courant moyen pour unevaleur de déphasage de π2 est renseigné en Annexe B.1.1.2.
Imoy,1,8kW = Î1,8kW · 2

π Pin = Imoy,1,8kW · Vin (2.18)
Icom = Î1,8kW Î1,8kW = Pin · π2 · Vin (2.19)

Pour que la commutation soit complète, l’inductance doit pouvoir stocker l’énergie des capacitésparasites lors de la commutation. Lors de la commutation, le courant dans les capacités parasitescorrespond au courant résonnant divisé par deux comme cela est présenté sur la Figure 2.14. Pourque la commutation ZVS soit complète, la condition (2.20) doit être vérifiée. Cette condition estdétaillée dans [54].
12 · Ls · ( Icom2 )2 > ECo(er) (2.20)

ECo(er) représente l’énergie dissipée par une capacité parasite Co(er) qui représente la capacité
Ct,1 ou Ct,2 en parallèle du transistor sur la Figure 2.14. C’est Co(er) qui est utilisée car nouscalculons des énergies. ECo(er) est définie par l’expression (2.21).

ECo(er) = 12 · Co(er) · V 2
in (2.21)
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Sur le même principe que dans la commutation ZVS du DAB, il y a une durée minimale decommutation à respecter. Cette durée ∆tmin,CRS correspond au temps de la phase (2) qui estreprésentée sur la Figure 2.13. Durant cette phase, chacune des capacités parasites entre enoscillation avec l’inductance Ls. La tension aux bornes de ces capacités évolue telle une portionde sinusoïde de fréquence fcom définie par la relation (2.22).

fcom = 12 · π√Ls · Co(er) (2.22)
Pour que le commutation soit complète, le temps ∆tmin,CRS doit être supérieur au quart dela période de l’ondulation de tension. Ce temps est défini par la condition (2.23). Le quart de lapériode correspond au temps pour le signal sinusoïdal d’atteindre sa valeur crête en partant dezero.

∆tmin,CRS > π2 ·√Ls · Co(er) (2.23)
La Figure 2.15 représente le temps ∆tmin,CRS dans deux configurations différentes lorsque lacondition (2.23) est vérifiée et lorsqu’elle ne l’est pas.
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Figure 2.15 – Tension du transistor T1 lors d’une commutation ZVS lorsque le temps mort est :(a)supérieur à sa valeur minimale ∆tmin,CRS (b) inférieur à sa valeur minimale ∆tmin,CRS
Pour tenir compte de la dispersion des composants et s’assurer de la commutation ZVS com-plète, le temps ∆tmin,CRS ne correspond pas exactement avec la valeur du temps mort. Un tempssupplémentaire est ajouté. Il correspond à la durée de la phase (3) (Figure 2.13) et il est noté∆tp3,CRS . Le temps mort ∆tm,CRS total est déterminé par la relation (2.24).

∆tm,CRS = ∆tmin,CRS + ∆tp3,CRS (2.24)
Maintenant que nous avons établi les précédentes relations, nous pouvons déterminer la va-leur d’inductance résonnante. Cette inductance est calculée à 1,8µH . A la fréquence de résonanceétablie dans la section 2.1, la capacité résonnante associée vaut 56nF .
Dans cette configuration, le temps mort ∆tm,CRS est très faible. Les formes d’ondes correspon-
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dantes sont définies par la Figure 2.16.
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Figure 2.16 – Formes d’ondes lors d’une commutation ZVS pour le fonctionnement spécifié
La plage fréquentielle associée au fonctionnement du convertisseur peut être déterminée àl’aide de la Figure 2.17. Sur cette figure sont représentés deux courants I1 et Ireso. Le courantnoté Ireso correspond au courant qui circule dans le circuit résonnant lors d’un fonctionnement àla fréquence de résonance fr0. Le courant noté I1 correspond au courant qui circule dans le circuitrésonnant lors d’un fonctionnement à la fréquence de découpage fdec supérieure à fr0.
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Figure 2.17 – Formes d’ondes Ireso du courant résonnant dans un fonctionnement à la fréquencede résonance fr0 et du courant I1 pour un fonctionnement à la fréquence fdec
Sur une demi-période, le courant I1 correspond à une portion de sinusoïde d’équation (2.25)avec ω0 qui représente la pulsation reliée à la fréquence de résonance fr0. A l’instant t = t1, lavaleur du courant correspond au courant Icom. La durée de conduction de t = 0 à t = t1 correspondégalement à une demi-période de découpage. Le courant Icom est donc défini par les équations(2.26) et (2.27).

I1(t) = Î1 sin(ω0t) ω0 = 1√
Ls · Cs

(2.25)
Icom = Î1 sin(ω0t1) t1 = 12 · fdec (2.26)

Icom = Î1 sin(π · fr0fdec
) (2.27)
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Nous souhaitons conserver fixe la valeur de Icom sur toute la zone de fonctionnement afin des’assurer de la commutation ZVS. La fréquence de découpage associée est donc définie par larelation (2.28).

fdec = π · fr0
π − arcsin( Icom

Î1 ) (2.28)
La fréquence fdec dépend du courant crête Î1. La valeur de ce courant varie en fonction de lapuissance. Son expression correspond à la relation (2.29) avec θCRS la demi-période angulaire.

Î1 = Pin · θCRS
Vin · (1− cosθCRS) θCRS = ω0 · t1 θCRS = π · fr0fdec

(2.29)
Le courant Î1 et la fréquence fdec sont donc interdépendants ce qui complexifie la déterminationde fdec . Dans le cas d’un fonctionnement à faible puissance (1,8kW ), la demi-période angulaire

θCRS est connue et vaut π2 ce qui permet d’en déduire facilement fdec . Pour les autres valeurs depuissance, le calcul est plus compliqué. Dans notre comparaison, nous cherchons essentiellement àdéterminer la plage de fréquence de fonctionnement. Nous allons donc nous intéresser uniquementà la fréquence de découpage pour la puissance maximale de 7,3kW .
A forte puissance, le courant Icom est faible devant la valeur du courant crête. Le déphasageentre le courant et la tension est donc faible. Dans ces conditions pour une puissance de 7,3kW ,nous supposons que le courant crête pour un déphasage nul (fonctionnement à la fréquence derésonance) est environ égal au courant crête avec un déphasage non nul et un courant Icom lorsde la commutation. Ce qui nous permet de calculer la valeur de fréquence pour le fonctionnementà forte puissance. Les valeurs de fréquences fdec permettent de définir la zone de fonctionnementdu convertisseur entre la puissance minimale et la puissance maximale. Cette zone est bornée parles points [540kHz ;7,3kW ] et [1MHz ;1,8kW ].
Pour vérifier le fonctionnement du convertisseur, le gain est calculé pour les deux cas fré-quence/puissance précédents. À l’aide de l’expression (2.17), le gain associé à ces deux couplesde valeurs vaut respectivement 0,9999 et 0,9998. Ces valeurs très proches de l’unité valident lefonctionnement du convertisseur avec un gain unitaire.

2.3.1.2 ConductionLes pertes par conduction pour un transistor sur une période de commutation dépendent del’équation (2.30). La conduction du courant se fait sur la moitié d’une période de commutation cequi explique le facteur 12 dans la relation (2.30). Le calcul du courant efficace Ieff,θCRS dépend dela fréquence de découpage qui détermine le déphasage entre le courant résonnant et la tension del’onduleur. Les fréquences de commutations ont été définies dans le section précédente pour deuxvaleurs de puissance : la puissance minimale et la puissance maximale. Nous allons donc calculerles pertes par conduction pour ces deux puissances. La valeur du courant efficace des courantstraversant les interrupteurs dépend de l’expression (2.31). Le calcul de cette expression est détailléen Annexe B.1.2. Les formes d’ondes de ces courants sont représentées sur la Figure 2.16.
Pon = 12 · RDSon,100°C · I2eff,θCRS (2.30)
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Ieff,θCRS = Î1√2 ·
√1 + sin(2 · θCRS)

θCRS
θCRS = π · fr0fdec

(2.31)
Les pertes par conduction pour les puissances d’1,8kW et de 7,3kW sont respectivement 1Wet 13,5W .

2.3.2 Fonctionnement à la fréquence de résonanceLe fonctionnement à la fréquence de résonance correspond à la zone 2 sur la Figure 2.11. Danscette zone, la fréquence de découpage fdec correspond à la fréquence de résonance fr0. Le courantrésonnant I1 est parfaitement sinusoïdal et la tension d’entrée est toujours égale à la tension desortie divisée par le rapport de transformation. La courbe présentée sur la Figure 2.11 (d) permetde montrer le gain unitaire dans cette zone lorsque la charge varie. Les formes d’ondes associéesà ce fonctionnement sont représentées sur la Figure 2.19. Le comportement des différents courantsau sein d’un bras d’onduleur est représenté sur la Figure 2.18. Le courant au sein des transistorscorrespond au courant résonnant sur une demi-période.
2.3.2.1 CommutationLe fonctionnement de ce convertisseur peut être décomposé en trois phases. Ces trois phasessont représentées sur les Figures 2.19 et 2.18. Dans la phase 1, le courant résonnant I1 traversele transistor T1. Le transistor T2 est bloqué et la tension à ses bornes est la tension d’entrée Vin.Dans la phase 2, le courant résonnant I1 s’annule et le transistor T1 se bloque. Dans la phase 3,le transistor T2 s’amorce. Les tensions aux bornes des transistors varient brutalement entrainantla charge et la décharge des capacités parallèles parasites. Durant cette phase, deux courantscapacitifs circulent à travers le transistors T2 lorsqu’il s’amorce. Ce principe génère des pertes lorsde la commutation qui n’apparaissent pas dans les commutations ZVS détaillées précédemment.
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Figure 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. Lechoix de cette inductance est indépendant de la commutation, elle peut être choisie de faiblevaleur afin de ne pas impacter le volume du convertisseur.
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Figure 2.19 – Formes d’ondes pour un fonctionnement à la fréquence de résonance
2.3.2.2 Conduction

Le courant circulant dans les transistors correspond au courant résonnant. C’est-à-dire à unedemi-sinusoïde comme la Figure 2.19 le présente. Les pertes associées sont définies par l’équation2.32. Le courant efficace Ieff,z2 correspond à la valeur efficace d’un signal sinusoïdal. Cette valeurexprimée en fonction de la puissance d’entrée est définie par l’expression 2.33. Le facteur 0,5correspond au rapport cyclique des signaux de commande. Le transistor conduit sur la moitié dela période de découpage.
Pon = 12 · RDSon,100°C · I2eff,z2 (2.32)
Ieff,z2 = Î1√2 Î1 = Pin · π

Vin · 2 (2.33)
Les pertes par conduction pour les puissances d’1,8kW et 7,3kW valent respectivement 1Wet 15W .

2.4 LLC
2.4.1 Principes de fonctionnement

Le convertisseur LLC est également un convertisseur résonnant comme le CRS. Son circuitrésonnant est du troisième ordre, c’est-à-dire qu’il comporte un circuit LC série et une inductanceparallèle. Ce convertisseur est représenté sur la Figure 2.20.
Comme le convertisseur à résonance série, ce convertisseur fonctionne dans différents modesdéfinis sur la courbe de gain du convertisseur (Figure 2.21). Cette courbe dépend de la fréquencenormalisée fn définie par la relation (2.34).
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Figure 2.20 – Convertisseur LLC résonnant
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Figure 2.21 – Courbe de gain d’un convertisseur LLC en fonction de la fréquence normalisée
fn = fdec

fr0 (2.34)
Deux fréquences sont caractéristiques : la fréquence fnr et la fréquence fnm. Ces deux fréquencessont définies par les relations (2.35) et (2.36) et dépendent des éléments résonnants Ls, Cs et Lm.

fnr = fr0
fr0 fr0 = 12 · π√Ls · Cs (2.35)

fnm = fm
fr0 fm = 12 · π√(Ls + Lm) · Cs (2.36)

Les formes d’ondes associées à trois de ces zones sont représentées sur la Figure 2.22. Leséquations permettant de tracer cette courbe sont définies dans [66].
Dans la zone 1, le convertisseur fonctionne en dessous de la fréquence de résonance fr0. Cettezone présente divers avantages. Le courant magnétisant représente une part non négligeable ducourant résonnant. Lors de la commutation, le courant commuté est égal au courant magnétisant.Ce courant dépend de la tension Vond appliquée au convertisseur. Il est donc indépendant de lacharge Rc . Si ce courant est dimensionné pour assurer la charge et la décharge des capacités, lacommutation ZVS est assurée sur toute la plage de puissance.



50 Chapitre 2. Étude de l’étage DC-DC isolé
Vond

I1

Vond

I1

Vond

I1

Zone 1

(a) (b)

Zone 2 Zone 3

(c)

1/fr0

Figure 2.22 – Courbe de gain d’un convertisseur LLC en fonction de la fréquence normalisée
Avec un convertisseur CRS, le gain était strictement inférieur à 1 quelle que soit la valeurde fréquence. Dans la zone 1, le convertisseur peut fonctionner comme un élévateur de tension.Ce fonctionnement ne correspond pas à celui de notre application avec un gain unitaire. C’est laraison 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 à un fonctionnement hyperrésonnant du convertisseur CRS. C’est pourquoi ce fonctionnement n’est pas détaillé dans le casdu LLC.
Dans la zone 2, la fréquence de découpage du convertisseur est fixée à la fréquence de ré-sonance. Dans cette zone de fonctionnement, le gain est unitaire quelle que soit la charge. Uncontrôle 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 pourdécharger 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 à la fréquence de résonanceDans cette zone de fonctionnement, le courant résonnant I1 est parfaitement sinusoïdal. Il estdéphasé par rapport à la tension d’onduleur Vond. Ce déphasage est lié à la présence du courantmagnétisant Im. Les formes d’ondes associées à ce fonctionnement sont détaillées sur la Figure2.23 et la commutation sur la Figure 2.24.
2.4.2.1 CommutationSur les formes d’ondes, nous pouvons distinguer trois phases de fonctionnement. Dans la phase(1) représentée sur la Figure 2.24 (1), le composant T1 est passant, il conduit le courant résonnant
I1. Le composant T2 est bloqué avec la tension Vin à ses bornes. Lors de la phase (2) représentéesur la Figure 2.24 (2), la commande bloque T1. A cet instant, le courant résonnant n’est pas nulet sa valeur correspond au courant magnétisant pic noté Im,max . Ce courant charge la capacitéparasite Ct,1. La capacité Ct,2 se décharge pour assurer la continuité du courant I1. La durée
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de cette phase correspond au temps mort ∆tm,LLC . Lorsque ces deux capacités sont chargée etdéchargée, la tension aux bornes de T2 est nulle. Dans la phase (3) correspondant à la Figure2.24 (3), la fermeture du transistor T2 est imposée. Ce transistor s’amorce avec aucune tension àses bornes. La commutation est de type ZVS.
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Figure 2.23 – Formes d’ondes lors de la commutation du convertisseur LLC pour un mode defonctionnement à 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 unmode de fonctionnement à la fréquence de résonance
Dans la phase (2), le courant magnétisant permet de charger et décharger les capacités para-sites. Ce courant possède une valeur minimale en deçà de laquelle la commutation ZVS n’est pasréalisée complètement. Lors de la commutation le courant traversant les capacités parasites cor-respond au courant Im,max/2 car les capacités d’un bras d’onduleur sont considérées en parallèle.La valeur minimale du courant magnétisant pic est déterminée grâce à la relation 2.37.

Im,max2 = Co(tr) · Vin∆tm,LLC (2.37)
Cette valeur pic permet de définir la valeur de l’inductance de magnétisation Lm nécessaire
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pour réaliser les commutations ZVS. Cette inductance est définie par la relation 2.38. Le détail decette expression est défini en Annexe B.1.3.

Lm = Vin
Im,max · 4 · fdec (2.38)

Pour une valeur de temps mort de 40ns, l’inductance de magnétisation nécessaire est de 70µH .Cette valeur de temps mort correspond à la même 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 résonnantprimaire. Ce courant est défini par l’expression 2.39 avec φm le déphasage dû au courant magné-tisant.
I1,LLC (t) = √2 · Ieff,LLC · sin(2πfr0 · t + φm) (2.39)

À l’instant t0 représenté sur la Figure 2.23, le courant résonnant est égal à la valeur négativedu courant magnétisant pic. Le déphasage φm dépend donc de la relation 2.40.
√2 · Ieff,LLC · sin(φm) = − Vin

Lm · 4 · fdec (2.40)
Le courant moyen de sortie est exprimé suivant la relation 2.41. Ce courant correspond à lamoyenne d’un courant redressé parfaitement sinusoïdal car le courant secondaire I2 à la fréquencede résonance correspond à un signal parfaitement sinusoïdal. Le courant magnétisant est respon-sable d’un déphasage φm entre I1 et I2. Ce courant secondaire correspond donc à la différencedu courant résonnant I1 avec le courant magnétisant. Sa valeur moyenne peut donc être expriméesuivant la relation 2.41 avec Tdec la période de découpage.

2
Tdec

·
∫ 2

Tdec

0 I1(t)− Im(t)dt = Pin
Vin

(2.41)
D’après [78], l’association de ces deux équations permet de déterminer la valeur du courantefficace. Ce courant noté Ieff,LLC est défini par l’expression 2.42.

Ieff,LLC = Pin
Vin · 8 ·

√2 · V in4 · T 2
dec

P2
in

+ 8 · π2 (2.42)
Les pertes par conduction sont définies par l’expression 2.43. La facteur 0,5 correspond à lavaleur du rapport cyclique qui est fixé à 50%. Avec la valeur d’inductance magnétisante Lm définieprécédemment, le pertes par conduction pour un transistor pour les deux points de puissance7,3kW et 1,8kW valent respectivement 15,6W et 1,2W

Pon = 0, 5 · RDSon,100°C · I2eff,LLC (2.43)
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2.5 Comparaison

Les trois topologies qui sont le dual active bridge, le convertisseur à résonance série et leconvertisseur LLC ont été évaluées lors de la comparaison au niveau des commutations et des pertespar conduction. Dans cette section, la Table 2.2 récapitule les différents résultats de comparaisonafin de faire un choix sur la topologie du DC-DC.
Table 2.2 – Valeurs pour la comparaison des topologiesType de Commutation Pon Pon Régulation Composant Impacttopologie à 1,8kW à 7,3kW supplémentaire transformateurZVS sur toute InductanceDAB la plage de 0,8W 33,3W Déphasage LDAB Pas d’impactfonctionnementZVS sur toute Variation de InductanceCRS - zone 3 la plage de 1W 13,5W fréquence résonnante Pas d’impactfonctionnement LsZCS - pertes Pas de Pas deCRS - zone 2 capacitives 1W 15W régulation contrainte Pas d’impact

ZVS sur toute Pas de Pas deLLC - zone 3 la plage de 1,2W 15,6W régulation contrainte Entreferfonctionnement

2.5.1 Explication du tableau
Dans cette table, les deux zones considérées pour le convertisseur à résonance série sontreprésentées sur la Figure 2.11. De même, 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 typede commutation rencontrée et sur sa plage d’opération. Les pertes par conduction Pon ont été dé-terminées pour chaque topologie pour deux valeurs de puissances pour un transistor primaire. Cesdeux puissances correspondent aux puissances minimales et maximales de la zone où le rendementdoit être maximal.
Dans la colonne "composant supplémentaire", les composants nécessaires au fonctionnement duconvertisseur possédant un volume important sont renseignés. Par exemple, l’inductance résonnante

Ls pour le convertisseur à résonance série opérant dans la zone 3 doit être supérieure à une valeurminimale afin de garantir la commutation ZVS. À l’inverse, ce même convertisseur lorsqu’il opèredans la zone 2 n’a pas de contrainte particulière sur les éléments résonnants. Ce composant peutêtre réduit à une faible valeur pour minimiser son volume. Dans ce cas, la mention renseignéedans le tableau est "pas de contrainte". Lorsque la mention, "pas d’impact" est renseignée dans lacolonne sur le transformateur, cela signifie que le transformateur peut être dimensionné de manièreoptimale (inductance de magnétisation maximale et inductance de fuite minimale). Son volume peutdonc être minimisé. Dans le cas du CRS opérant dans la zone 3, l’inductance résonnante peut êtreréalisée par l’inductance de fuite du transformateur. Dans cette configuration, la contrainte decette inductance est reportée sur le transformateur.
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2.5.2 BidirectionnalitéDans cette comparaison, la réversibilité des topologies étudiées n’a pas été mentionnée. Lebut de cette comparaison était dans un premier temps d’étudier le comportement unidirectionnelde 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 lecadre de notre comparaison, les convertisseurs DAB et CRS (Zone 2) permettent un fonctionnementbidirectionnel sans modification des commutations.
Dans le cadre du DAB, la modulation se fait avec un déphasage négatif. Le convertisseur CRS(Zone 2) est complètement symétrique. Il fonctionne donc de manière équivalente lors d’un fonc-tionnement réversible.
Dans le cas des convertisseurs CRS (Zone 3) et LLC (Zone 3), une étude supplémentaire estnécessaire la plage de fonctionnement des commutations.

2.6 Topologie finale
Dans la Table 2.2, les trois premières colonnes permettent d’évaluer les pertes au sein desdifférentes topologies. Les deux dernières évaluent le volume du convertisseur. Dans cette confi-guration, nous pouvons constater que la commutation ZVS est réalisable grâce à la présence d’unélément de stockage. Cet élément est représenté par l’inductance LDAB dans le cas du Dual activebridge ou l’inductance de magnétisation via l’entrefer dans le cas du LLC. Cet élément représenteun volume supplémentaire au niveau du convertisseur.
Dans notre application, le principal enjeu est la densité de puissance. Dans cette optique, leconvertisseur CRS opérant dans la zone 2 représente le meilleur choix. Il n’impose pas de contraintesur le transformateur et sur les éléments résonnants, le volume du convertisseur est donc minimisé.De plus, il fonctionne à la fréquence de résonance et ne nécessite pas de régulation lors d’unevariation de puissance. Cette topologie est également réversible car la structure est entièrementsymétrique. Par contre, ce convertisseur réalise des commutations ZCS qui induisent des perteslors de la commutation à cause de la capacité parasite des transistors.
Le transistor GaN est une technologie encore récente. Dans les années à venir, cette techno-logie va potentiellement s’améliorer. À l’inverse, les matériaux magnétiques sont une technologieéprouvée. Les améliorations attendues sont moindres que pour les composants GaN. Dans le cadrede la thèse, le convertisseur CRS opérant dans la zone 2 a été sélectionné malgré les pertes duesaux capacités parasites. L’avantage de cette structure est de minimiser la taille des composantsmagnétiques sur lesquels nous n’attendons que peu d’évolution. Par contre, la capacité parasitedes transistors GaN peut diminuer lors de nouvelles améliorations du composant. Cette topologiepeut ainsi devenir très 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 enphase. Ils sont également identiques, ce qui simplifie la structure d’ensemble.
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Figure 2.25 – Topologie finale du convertisseur
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Dans ce chapitre, nous allons dimensionner et concevoir le transformateur du convertisseurprésenté 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 problématiquesassociées. Les transformateurs peuvent être modélisés de différentes manières. La modélisationélectrique du transformateur utilisée dans l’étude du dimensionnement est détaillée dans cettepremière 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 à tous les systèmes. Le dimensionnement dépend principalement du cahier des charges, dutype de refroidissement et du rendement. Ces points sont spécifiques à 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 dernières doivent être réduitesafin de minimiser le volume du système de refroidissement, toujours dans cette optique de compa-cité.
Dans le cadre d’un dimensionnement, différentes optimisations peuvent être réalisées. Ces op-timisations permettent de sélectionner les paramètres du transformateur comme la fréquence ou lapuissance de fonctionnement en fonction des points que l’on cherche à optimiser (coût, volume...).Dans notre application, nous avons choisi de réaliser une étude paramétrique plutôt qu’une opti-misation. Le but de cette étude est d’observer les tendances des pertes en fonction de différentsparamètres plutôt que de définir un point optimal. Les paramètres de type puissance et fréquenceont aussi un impact sur les autres composants du convertisseur comme les transistors. L’intérêt dedéfinir une zone plutôt qu’un point permet une plus grande marge de manœuvre dans le choix desparamètres afin de s’adapter aux autres composants.
Dans la deuxième section, un dimensionnement de transformateur pour un cas général est,d’abord, analysé. Par la suite, les limites de ce dimensionnement sont évoquées permettant dejustifier de l’intérêt 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, lemodèle de simulation construit pour l’étude est expliqué dans son ensemble. Les différents résultatsde l’étude et les conclusions associées sont, dans un troisième temps, analysés. Pour vérifier cesrésultats et le modèle, des tests expérimentaux sont, ensuite, effectués. Finalement, des améliora-tions sont discutées et proposées afin de déterminer le transformateur final pour le convertisseurDC-DC.

3.1 Généralités sur les transformateurs
3.1.1 Principe des transformateursUn 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 commel’enroulement secondaire. Une représentation idéale du fonctionnement d’un transformateur à deuxenroulements est définie par la Figure 3.1 avec le flux mutuel noté φm qui traverse les deux en-roulements. Sur cette figure, nous pouvons comprendre le principe du transfert d’énergie qui peutêtre décomposé en deux transformations : l’énergie électrique apportée à l’enroulement primaireest d’abord convertie en énergie magnétique. Cette énergie magnétique est ensuite convertie en
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énergie électrique au niveau de l’enroulement secondaire, lequel le transfère en aval. Ce transfertd’énergie se fait sans contact entre les deux enroulements par induction magnétique. Le transfor-mateur réalise une isolation galvanique.

Figure 3.1 – Schéma d’un transformateur idéal
Sur la Figure 3.1 qui représente un transformateur idéal, la tension induite u1 aux bornesde l’enroulement primaire est définie suivant la relation (3.1) avec n1 le nombre d’enroulementsprimaires. Dans cette configuration idéale, le flux φm est identique pour les deux enroulements. Latension induite u2 aux bornes de l’enroulement secondaire est donc exprimée suivant la relation(3.2) avec n2 le nombre d’enroulements secondaires. Ces deux équations permettent de définirl’expression (3.3) qui relie les deux tensions de l’enroulement. Le rapport entre les nombres n1 et

n2 définit le rapport de transformation entre les tensions primaire et secondaire. Ce rapport peutêtre très faible ou très grand dans le cas où l’on cherche à réaliser une forte variation de tensionentre primaire et secondaire.
u1 = n1 · dφmdt (3.1)
u2 = n2 · dφmdt (3.2)
u2 = n2

n1 · u1 (3.3)
Dans notre application, le transformateur est utilisé pour réaliser une isolation galvaniqueentre 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 circuitpermet de gérer le flux magnétique tandis que le bobinage constitue les enroulements connectés aucircuit électrique extérieur. Dans cette section divers circuits et divers bobinages de l’électroniquede 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 différentstypes : les alliages (FeSi, FeNi), les rubans amorphes, les matériaux nano-cristallin et les poudresde ferrite. Ces matériaux sont choisis en fonction de l’application. Deux paramètres importants dansle choix du matériau sont l’induction à saturation Bsat et les pertes par unité de volume Pv au seindu matériau. Ces pertes sont extrêmement dépendantes de la fréquence. Dans un dimensionnementde composant magnétique, la fréquence est donc limitée par les pertes du composant. L’inductionde saturation correspond à la valeur limite d’induction magnétique du composant.
De manière générale, les alliages possèdent une forte induction de saturation mais sont li-mitées en fréquence à cause des pertes. Certains matériaux amorphes peuvent fonctionner à desfréquences plus élevées, ils possèdent cependant une inductance de saturation plus faible. Lesmatériaux nano-cristallins peuvent fonctionner avec une forte induction de saturation et avec desfréquences élevées, du même ordre que certains matériaux amorphes. Les matériaux ferrites, quantà eux, possèdent une faible induction de saturation mais peuvent fonctionner avec des fréquencestrès élevées sans induire des pertes volumiques considérables. Une comparaison de ces différentsmatériaux 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 être réalisé sanscircuit magnétique. Les différents domaines d’application associés correspondent à des utilisationshautes fréquences ou des systèmes de charge sans contact. En haute fréquence, les pertes dansle matériau magnétique peuvent être considérables. La suppression de ce matériau permet d’éviterces pertes et les échauffements associés. Par contre, il est nécessaire d’utiliser des géométries debobinage 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’intérêt de ce dispositifest de pouvoir charger sa voiture sans branchement électrique. Le primaire du transformateur estsitué hors de la voiture et le secondaire dans la voiture. Deux types de charges inductives sontpossibles : les chargeurs statiques qui permettent de charger sa voiture à l’arrêt et les chargeursdynamiques 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 matériaumagnétique. Le choix de ce matériau est expliqué dans la suite du chapitre.

3.1.2.2 Bobinage
Le bobinage du transformateur se fait à partir de conducteurs qui constituent les enroulementsprimaire et secondaire. Ces conducteurs peuvent être de forme rectangulaire ou circulaire. Lematériau classiquement utilisé est le cuivre mais des conducteurs d’aluminium moins couteux etplus légers existent également mais se soudent difficilement.

Effet de peau La densité du courant n’est pas toujours uniforme au sein des conducteurs lorsqu’ilssont traversés par un courant alternatif. Suivant l’épaisseur de cuivre, le courant ne circule passur toute la section mais dans une partie réduite dont l’épaisseur correspond à l’épaisseur de
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peau notée δ . Cette épaisseur dépend de la fréquence et est définie par l’équation 3.4 avec σ laconductivité électrique du cuivre, µ0 la perméabilité du vide et f la fréquence du courant.

δ = 1√
σ · µ0 · π · f (3.4)

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

(c) (d)

(a) (b)

surface de circulation

du courant

epeau

epeau

epeau

epeau

Figure 3.2 – (a) Répartition simplifiée du courant dans un conducteur circulaire de surface Scircpour 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 desurface Srec pour une fréquence de f (d) Répartition du courant dans un conducteur rectangulairede surface Srec pour une fréquence 10 · f

Pour tenter de surmonter cette problématique, un conducteur de cuivre circulaire peut êtredivisé en différents conducteurs. C’est le principe du fil de Litz représenté sur la Figure 3.3. Lesbrins sont torsadés pour former des torons. Les torons sont eux mêmes torsadés en plusieursopérations.

Figure 3.3 – Bobinage en fil de Litz
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Au sein de ce fil, le diamètre 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. Ladifférence au niveau de la densité du courant entre un fil plein et un fil de Litz est illustrée sur laFigure 3.4.

(a) (b)

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 à des fréquences élevées. Cependant plus cette fréquenceest élevée, plus le diamètre des brins est fin ce qui complexifie sa fabrication. De plus, les brinssont connectés en parallèle, ils sont donc isolés entre eux. La section du conducteur est importantedevant 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 l’épaisseur de peau, l’épais-seur de cuivre peut être réduite à 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 filde Litz qui peut potentiellement coûter cher à la fabrication suivant l’épaisseur et le nombre debrins. Cependant, la section du cuivre est limitée car la longueur doit s’adapter à une section debobinage.
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epeau

Figure 3.5 – (a) Répartition du courant dans un conducteur rectangulaire pour une fréquence f etune section de cuivre Srec (b) Répartition du courant dans un conducteur rectangulaire pour unefréquence 10 · f et une section de cuivre Srec
Effets de proximité Lorsqu’un conducteur est soumis au champ magnétique provoqué par d’autresconducteurs, l’effet de proximité apparait. Cet effet peut se traduire par une forte dégradation de larépartition du courant. Son influence est différente en fonction du déphasage des courants. Lorsqueles courants dans deux conducteurs sont de même signe, les effets s’ajoutent. Dans le cas contraire,lorsque les courants sont de signes opposés, les effets se retranchent.

Dans le cas général, où les enroulement sont traversés par des courants de signes contraires,des entrelacements entre les conducteurs sont possibles afin de minimiser les effets de proximitéet d’optimiser la surface de conduction des conducteurs. Ce type de bobinage avec entrelacementcorrespond 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 effetsde 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, lecouplage entre les deux enroulements n’est pas parfait. Des flux appelés flux de fuite apparaissentet sont représentés sur la Figure 3.6. Ils participent à la diminution du couplage magnétique.Nous distinguons trois sortes de flux de fuite, le flux de fuite noté φf1,1 généré uniquement parl’enroulement primaire, le flux de fuite noté φf2,2 généré uniquement par l’enroulement secondaireet le flux de fuite commun noté φfc commun aux deux enroulements.

Figure 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 φf1 et φf2 correspondent aux flux de fuite desenroulements primaire et secondaire et le flux commun φfc est compris dans ces valeurs. Ces fluxsont principalement dans l’air, le milieu associé dans lequel se situe les fuites est supposé linaire.Cette hypothèse nous permet d’utiliser le théorème de superposition pour définir ces deux flux àl’aide des équations (3.7) et (3.8) où l1, l2, m2,1 et m1,2 sont les coefficients de proportionnalitééquivalents à des inductances. Les tensions notées u1 et u2 aux bornes des enroulements peuventdonc être exprimées par les relations (3.9) et (3.10).

φ1 = n1 · φm + φf1 (3.5)
φ2 = n2 · φm + φf2 (3.6)

φf1 = l1 · i1 +m2,1 · i2 (3.7)
φf2 = l2 · i2 +m1,2 · i1 (3.8)
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u1 = n1 · dφmdt + l1 · di1dt +m2,1 · di2dt + R1 · i1 (3.9)
u2 = n2 · dφmdt + l2 · di2dt +m1,2 · di1dt + R2 · i2 (3.10)

Dans [81], les coefficients mutuels m2,1 et m1,2 sont démontrés égaux. Une équivalence descoefficients des équations (3.7) et (3.8) y est également définie permettant de réécrire les tensionsinduites u1 et u2 sous les formes (3.11) et (3.12).
u1 = n1 · dφmdt + Lc ·

di1dt + Lc ·
n2
n1

di2dt + Lf1 · di1dt + R1 · i1 (3.11)
u2 = n2

n1
(
n1 · dφmdt + Lc ·

di1dt + Lc ·
n2
n1

di2dt
)+Lf2 · di2dt + R2 · i2 (3.12)

Ces deux expressions des tensions aux bornes des enroulements du transformateur permettentde définir un schéma électrique du transformateur qui tient compte de son comportement. Ce schémaest défini sur la Figure 3.7.
Lf1 Lf2

Lm

R1 R2

Lc

m=n2/n1

Figure 3.7 – Modélisation d’un transformateur
Les inductances Lf1 et Lf2 correspondent respectivement aux inductances de fuite partiellesprimaire et secondaire. L’inductance Lc correspond à l’inductance générée par le flux de fuite com-mun. L’inductance Lm correspond à l’inductance de magnétisation qui traduit l’influence du circuitmagnétique et du stockage d’énergie au sein du transformateur. Cette inductance est parcourue parle courant magnétisant Im. Les résistances R1 et R2 sont les résistances parasites des enroulementsprimaire et secondaire. L’inductance de magnétisation est grande devant l’inductance générée parle flux commun. Dans la suite de l’étude, l’inductance parallèle sera uniquement composée de l’in-ductance de magnétisation Lm.
Une autre représentation du transformateur définit les inductances propres primaire et secon-daire L1 et L2 et les inductances mutuelles M2,1 et M1,2. Ces deux inductances mutuelles sontdéfinies égales et notées M [81]. En considérant que le matériau est linéaire, le théorème desuperposition appliqué aux flux globalisés primaire et secondaire permet de définir ces paramètressuivant les relations (3.13) et (3.14). Le modèle électrique associé est représenté sur la Figure 3.8avec k le coefficient de couplage.
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k

Figure 3.8 – Modélisation d’un transformateur à l’aide des inductances propres
Par identification avec le modèle précédent et à l’aide des équations des tensions induites,ces paramètres peuvent être identifiés avec l’inductance de magnétisation et les inductances defuite. 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.

φ1 = L1 · i1 +M2,1 · i2 (3.13)
φ2 = L2 · i2 +M1,2 · i1 (3.14)
L1 = Lf1 + Lm (3.15)
L2 = Lf2 +m2 · Lm (3.16)
M = m · Lm (3.17)
m = n2

n1 (3.18)
3.1.3.2 Modélisation appliquée à la topologie choisie

La topologie sélectionnée dans le chapitre 2 correspond à un convertisseur à résonance sériereprésentée sur la Figure 2.25. La comparaison avec le modèle du transformateur défini sur la Fi-gure 3.7 permet d’identifier les équivalences entre les impédances de résonance du convertisseur etles éléments du convertisseur. Les inductances de résonance peuvent correspondre aux inductancesde fuite. L’inductance de magnétisation, quant à elle, correspond à une inductance parallèle qui nefait pas partie du circuit résonnant du convertisseur. L’inductance de magnétisation du transforma-teur doit donc posséder une importante valeur afin d’être supposée infinie dans le circuit résonnant.
Lorsque la valeur de Lm est très élevée, le courant magnétisant Im est très faible. Le schémaélectrique de la Figure 3.7 peut être simplifié par la Figure 3.9.

Lf1 Lf2R1 R2

m=n2/n1

I1 I2

Figure 3.9 – Modélisation d’un transformateur dont la valeur d’inductance de magnétisation esttrès élevée
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Dans cette configuration, les courants primaire et secondaire sont définis par la relation (3.19).Le théorème d’Ampère exprime le champ magnétique en fonction de la somme des ampères toursavec la relation (3.20) avec H le champ magnétique et l la longueur de fer considérée. Dans lecas où l’inductance de magnétisation Lm est très élevée, les relations (3.20) et (3.19) permettentde montrer que le champ magnétique tend vers zéro car la perméabilité du matériau est supposéeinfinie. Le transfert d’énergie est direct ce qui correspond au convertisseur à résonance série.

n1 · i1 ≈ −n2 · i2 (3.19)
H · l = n1 · i1 + n2 · i2 (3.20)Supposer une valeur d’inductance de magnétisation infinie n’est qu’une approximation car laperméabilité magnétique d’un matériaux n’est pas infinie. Cependant cela permet d’approcher lesystème en simplifiant certains calculs lors du dimensionnement. C’est la raison pour laquelle dansla suite de l’étude, les représentations des Figures 3.9 et 3.10 seront utilisées. Lors de calculsavec 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 transformateursera modélisé suivant la Figure 3.10.

Lf1 Lf2

Lm

R1 R2

m=n2/n1
I1 I2

Im

Figure 3.10 – Modélisation d’un transformateur avec un courant magnétisant non nul
3.2 Principes généraux de dimensionnement

De manière générale, pour dimensionner un transformateur, les constructeurs fournissent dansles datasheets le produit des aires Ae · Aw ou "area product" qui correspond au produit entre lasurface effective du matériau magnétique notée Ae et la surface de bobinage notée Aw . Les calculsdes surfaces Ae et Aw se font à partir du cahier des charges.
Dans un premier temps, il est nécessaire d’évaluer les pertes volumiques acceptables notées

Pv ou pertes fer Pfer par unité de volume du transformateur. La limite acceptable de ces pertes estfixée en fonction du type de refroidissement. Les pertes volumiques Pv sont renseignées d’aprèsles abaques des constructeurs. Un exemple d’abaque est présenté en Annexe C.1 sur la FigureC.6. Ces abaques expriment les pertes Pv en fonction de l’induction magnétique pour différentesvaleurs de fréquences. La fréquence étant définie par le cahier des charges, le choix des pertespermet de définir l’induction maximale du système notée B.
L’expression de la tension induite aux bornes de l’enroulement primaire u1 est définie par larelation (3.21) avec n1 le nombre de spires primaires. Le flux magnétique φ à travers une surfacefermée S correspond à l’équation (3.22). Ces deux expressions permettent de définir la relation
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(3.23) dont la surface Ae dépend. Dans notre application, le transformateur est excité par unetension carrée Vtr1 (+Vin/−Vin) à la fréquence f et possède un nombre n1 de spires au primaire et
n2 au secondaire. Pour simplifier l’expression 3.23, la tension d’entrée carrée Vtr1 est approximéepar son fondamental. L’induction B dérivée par rapport à cette tension sinusoïdale permet de définirl’expression de Ae en fonction des grandeurs du système (3.24).

u1 = n1 · dφdt (3.21)
φ = ∫

S
B ds (3.22)

u1 = n1 · Ae · dBdt (3.23)
V̂in = Vin · 4

π Ae = V̂in
n1 · B · 2 · π · f (3.24)

La surface de bobinage totale Aw est déterminée suivant l’expression (3.25) avec n1 et n2le nombre de spires primaires et secondaires, Scu,1 et Scu,2 les surfaces de cuivre effectives desconducteurs primaires et secondaires et λr un coefficient appelé coefficient de remplissage. Cecoefficient permet de rendre compte de la section utile du cuivre par rapport à la surface bobinabletotale. Les deux surfaces de cuivre dépendent des densités de courant J1 et J2. Ces densités sontfixées en fonction du type de refroidissement et du courant efficace primaire I1eff et secondaire
I2eff traversant les conducteurs de cuivre (3.26).

Aw = (n1 · Scu,1 + n2 · Scu,2) · 1
λr

(3.25)
Scu,1 = I1eff

J1 Scu,2 = I2eff
J2 (3.26)

Dans l’application visée, l’inductance de magnétisation est supposée infinie, ce qui permetde négliger le courant magnétisant. D’après le théorème d’Ampère et la section 3.1.3.2, cetteapproximation définit les courants efficaces primaires I1eff et secondaires I2eff suivant l’équation(3.27). Grâce à cette équation, l’expression de la surface bobinable Aw (3.25) est simplifiée par larelation (3.28). Les densités de courant J1 et J2 sont supposées égales pour répartir au mieux lespertes cuivre. Ce point sera détaillé plus loin dans le chapitre. Le rapport de transformation étantproche de 1, les courants I1eff et I2eff sont presque égaux.
n1 · I1eff ≈ n2 · I2eff (3.27)
Aw = 2 · n1 · I1effJ1 · λr (3.28)

Suite au calcul des deux surfaces Ae et Aw , le produit des aires est déterminé par la relation(3.29). Cette valeur est ensuite comparée aux valeurs définies par les constructeurs afin de statuersur une géométrie de transformateur.
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Aw · Ae = I1eff · V̂in

J1 · π · f · B̂ · λr (3.29)
Dans ce type de dimensionnement, les paramètres du convertisseur (tension Vin, courant I1eff ,fréquence f , nombres d’enroulements n1 ...) sont fixés. Les pertes volumiques sont imposées parle type de refroidissement. Ensuite, une géométrie est déterminée à l’aide du produit des aires(3.29). À la suite de ce choix, un bobinage adapté est statué et les pertes dans les conducteursde cuivre sont évaluées. Si ces pertes sont trop importantes par rapport aux limites fixées par lecahier des charges, le calcul est réinitialisé en modifiant un des paramètres de départ comme parexemple la fréquence. Les pertes fer et une nouvelle géométrie sont ensuite spécifiées. Les pertescuivre sont à nouveau calculées. Le processus est réalisé de manière itérative jusqu’à validationde la géométrie finale avec des pertes cuivre et fer acceptables. Cette méthode de design limite lenombre de paramètres variables car plus il y a de paramètres plus l’itération est complexe. Pourpallier à cette complexité, des optimisations ou des études paramétriques peuvent être réalisées.Dans chacune de ces deux méthodes, plusieurs paramètres varient simultanément. Les résultatsdéfinissent ainsi plusieurs dimensionnements. Le choix final se porte sur celui qui est le plus adaptéaux spécifications du cahier des charges.
Comme cela a été défini en introduction du chapitre, le dimensionnement est réalisé à l’aided’une étude paramétrique. Cette étude permet de faire varier différents paramètres afin de di-mensionner un transformateur possédant une forte densité de puissance avec le moins de pertespossibles. Les principales variables du système sont donc le volume du transformateur et la puis-sance de fonctionnement. La fréquence de fonctionnement, qui a un impact direct sur les pertes, estégalement évaluée en tant que variable. Le nombre de variables n’est pas limité, il augmente justela complexité de l’étude. Dans notre étude, seuls quatre paramètres variables ont été sélectionnés.Leur choix est détaillé plus tard dans le chapitre. Les caractéristiques fixes qui permettent dedéfinir 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. Ellessont 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 estégalement proposée. Cette méthode est adaptée au bobinage et au noyau magnétique et elle a étédéfinie dans une logique de compacité. La tension d’entrée Vin est fixée par le cahier des charges.

3.3.1 Matériaux magnétiquesLe choix du matériau magnétique se porte sur un matériau ferrite qui possède de bonnesperformances à fréquence élevée [79]. Au sein de ces matériaux, différents types existent. Pourdéterminer lequel est optimal en fonction de l’application, les constructeurs spécifient le facteurde performance noté Fperf (3.30). Ce facteur permet de choisir le matériau le plus performant enfonction 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 à des fréquences allant de 300 kHz à 1 MHz. Dans cette configuration, lematériau le plus intéressant pour notre application est le 3F35 d’après la Figure 3.11. La dernièreversion de ce matériau, le 3F36, est sélectionnée pour le dimensionnement du transformateur. Lespropriétés de ce matériau sont présentées en Annexe C.1.

Fperf = f · B̂ (3.30)

Figure 3.11 – Facteur de performance en fonction de la fréquence pour différents matériaux deferrite Ferroxcube
3.3.2 Types de noyau magnétique

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

(b) ( ) ( ) (f )

Figure 3.12 – Géométrie de noyau : (a) E planar (b) P (c) RM (d) torique (e) U (f) ER
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Surface d'échange(a) (b)

0.6�

Figure 3.13 – Vue du dessus (a) d’un demi-noyau de planar E38/8/25 (b) d’un demi-noyau de EE42/21/15
3.3.3 Bobinage3.3.3.1 Types de bobinages rencontrés dans les noyaux de type planarDans 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 detype feuillard. Ces trois bobinages sont représentés sur la Figure 3.14.

(a) (b) (c)

Figure 3.14 – Types de bobinages d’un noyau ferrite planar : (a) bobinage intégré dans un circuitimprimé (b) bobinage feuillard (c) bobinage en méplat sur champ
Le bobinage de type PCB est rencontré le plus fréquemment. Les spires du transformateur sontroutées directement sur un circuit imprimé. Il s’agit d’une solution simple et économique à mettreen œuvre. Le PCB du bobinage peut également faire partie du PCB du circuit de puissance. Celapermet de faciliter l’intégration du transformateur dans le convertisseur. Par contre, l’inconvénientde ce bobinage et qu’il doit répondre aux contraintes de standardisation industrielles (épaisseurde cuivre, épaisseur d’isolation) limitant la flexibilité du design. Par exemple, les épaisseurs decuivre sont limitées et la liaison entre les couches est complexe. [80]
Le bobinage méplat sur champ est principalement utilisé pour des fortes puissances et desfaibles fréquences. Comme les épaisseurs sont importantes, à forte fréquence, les pertes dues auxeffets de proximité et à l’effet de peau sont considérables. Ce bobinage n’est donc pas intéressantdans notre application.
Le bobinage feuillard est constitué de rubans de cuivre dont l’épaisseur peut varier suivantl’application. Contrairement au bobinage méplat sur champ, les rubans peuvent être flexibles et sebobiner 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 l’épaisseur de cuivreà 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 feuillardest 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 : leseffets de peau et de proximité. L’effet de peau limite la conduction du courant sur toute la sectionde cuivre disponible. Les effets de proximité modifient la surface de circulation du courant lorsqu’auminimum deux conducteurs de cuivre sont proches. Ces effets sont différents entre les inductanceset les transformateurs.
Dans les inductances, les spires sont parcourues par un courant de même signe, ce qui impliqueque les effets de proximité s’ajoutent de façon néfaste pour le rendement. Dans un transformateur,les courants peuvent être différents voire égaux et de signes opposés, les effets de proximité peuventêtre utilisés. C’est pourquoi les bobinages rencontrés dans les transformateurs de "type" planar réa-lisent, fréquemment, des imbrications primaire/secondaire. Ces imbrications peuvent imposer desassociations de spires série-parallèle pour limiter le nombre de spires adjacentes traversées par uncourant de même signe [83]. Idéalement, les spires doivent être imbriquées finement et parcouruespar des courants identiques en sens inverse.
L’avantage de l’imbrication est la diminution notoire de l’inductance de fuite et des pertesdans le cuivre mais cela se fait au détriment d’une forte capacité entre les conducteurs primaireset secondaires. Cette capacité est appelée capacité inter-enroulements ou capacité inter-spires.Dans certaines applications, comme dans le cas du convertisseur à résonance série l’inductance defuite 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 étudestentent 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-parallèle, les constructeursutilisent différentes couches de PCB. Ces couches sont reliées par des via. Ces via sont à l’origined’inductances parasites et de pertes. De plus, la capacité parasite inter-enroulements est trèsélevée dans ce type de bobinage. La montée en fréquence visée dans notre application augmentel’influence 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 surdes couches internes du PCB sont confinées entre d’autres couches du routage et sont difficilementrefroidissables. Ces raisons invalident ce type de bobinage pour notre application.
Le bobinage feuillard présente peu de souplesse pour le choix du nombre de spires maisplus de souplesse pour le choix de l’épaisseur de cuivre et le choix de l’isolant. Par contre, dansle cas d’un entrelacement des spires ou d’une association série-parallèle, la capacité parasiteinter-enroulements est également élevée. Cette dernière dépend de l’isolant entre les différentsconducteurs. Dans le bobinage feuillard, cette isolation est généralement réalisée par un rubande polyimide (Kapton). L’épaisseur de cet isolant peut varier aisément, notamment, si différentsrubans de polyimide sont superposés. L’épaisseur de cuivre est définie par le constructeur du bo-binage feuillard et n’est pas limitée à l’inverse du PCB. Cette flexibilité sur l’épaisseur d’isolationet du cuivre permet de bien maitriser les éléments parasites (capacité inter-spires, inductances de
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fuite). Aux fréquences prévues (300kHz à 1MHz), ces éléments parasites sont déterminants dansle dimensionnement.

Par contre, la connexion en parallèle de spires dans un bobinage feuillard est difficile à réa-liser. Ce point est limitant pour une association série-parallèle.. Dans notre application, cetteassociation n’est pas nécessaire car le premier étage du DC-DC recopie la tension d’entrée à lasortie. Un entrelacement strict des spires primaires et secondaires est donc possible, c’est-à-diresans connexion parallèle. 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 fortintérêt si les conducteurs primaires et secondaires sont entrelacés de manière stricte. Cependantles spires peuvent réaliser cet entrelacement de différentes manières. Dans cette section, le butest 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 aunoyau magnétique : le bobinage orienté horizontalement et le bobinage orienté verticalement. Cesdeux bobinages sont représentés sur la Figure 3.15.
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Figure 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 manière indus-trielle sur des conducteurs de cuivre ayant une importante épaisseur. Dans le cas d’un bobinagefeuillard, l’orientation choisie est verticale pour des raisons pratiques de réalisation. L’orientationhorizontale est utilisée dans le cas d’un bobinage méplat sur champ. Les pistes de cuivre empiléessur un PCB planar s’apparentent également à 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 première imbrication entrelaceun nombre total pair de spires primaires et secondaires. Cette imbrication est représentée surla Figure 3.16 (a). La seconde utilise un nombre impair total de spires. Cette configuration estreprésentée sur la Figure 3.16 (b).
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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 etimpair de spires secondaires
Sur la Figure 3.16, les deux imbrications considérées sont étudiées pour un conducteur avecune épaisseur correspondant à deux fois l’épaisseur de peau. Dans cette configuration, le courantcircule sur l’épaisseur de peau en regard de chaque conducteur lors d’une imbrication paire despires. La circulation n’est pas uniforme. Dans la seconde imbrication représentée sur la Figure3.16 (b), l’amplitude de l’induction B au sein des spires centrales est plus faible. La densité decourant de ces spires centrales est quasi uniforme, ce qui n’est pas le cas dans la première confi-guration. C’est pourquoi, le type d’imbrication représenté sur la Figure 3.16 (b) est choisi pour ledimensionnement.
L’intérêt de ce principe est de pouvoir augmenter l’épaisseur du cuivre par rapport à l’épaisseurde peau sans accroitre les pertes cuivre dans les conducteurs. A la suite de ce résultat, une étude aété menée pour déterminer quelle épaisseur de cuivre en fonction de l’épaisseur de peau est la plusintéressante en fonction des pertes. Des simulations pour différentes épaisseurs de cuivre ont étéréalisées sur le logiciel FEMM dans les deux configurations précédentes. Les valeurs d’épaisseurde cuivre utilisées correspondent à un multiple de l’épaisseur de peau. Lors de ces différentessimulations, les résistances des conducteurs ont été calculées. Le détail complet de l’étude estrenseigné en Annexe D.1.1. Les résultats sont renseignés dans la Table 3.1.
Ces résultats montrent l’intérêt d’une structure avec un bobinage impair. La résistance ACengendrée par l’augmentation de la fréquence est plus faible. Ce résultat se vérifie lorsque l’épais-seur de cuivre augmente par rapport à l’épaisseur de peau. Dans cette configuration, nous pouvonsdonc augmenter l’épaisseur de cuivre notamment lorsque la valeur du courant est importante sansaccroitre considérablement les pertes dues à 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 FEMMpour deux types d’imbrications et pour différentes épaisseurs de cuivreEssai pour un nombre Courant crête Pertes moyennes Rapportimpair de conducteurs primaire Iac (A) par spire à 500kHz (W ) RAC /RDC

ecu = δ 24,4 0,85 1,04
ecu = 2 · δ 24,4 0,5 1,4
ecu = 3 · δ 24,4 0,58 2,1Essai pour un nombre Courant crête Pertes moyennes Rapportpair de conducteurs primaire Iac (A) par spire à 500kHz (W ) RAC /RDC
ecu = δ 24,4 0,83 1,1
ecu = 2 · δ 24,4 0,65 2
ecu = 3 · δ 24,4 0,81 3,2

Au sein du bobinage impair, le choix final de l’épaisseur se porte sur une épaisseur de cuivrevalant deux fois l’épaisseur de peau. Avec un courant de 24A crête soit une puissance de 7,3kWdans notre application, les pertes moyennes par spire sont plus faibles comparées aux autres va-leurs d’épaisseur de cuivre. Les variables de puissance de l’étude paramétrique, qui seront définiesplus loin, varient de 3,6kW à 11kW . A 11kW , l’épaisseur de cuivre correspondant à trois fois δest plus intéressante en terme de pertes par spire. Par contre, ce n’est pas le cas des puissancesinférieures à 7,3kW . C’est la raison pour laquelle celle valant deux fois l’épaisseur de peau estvalidée pour l’étude paramétrique car elle représente un juste milieu entre toutes les valeurs depuissances. Dans la suite du chapitre, l’appellation du bobinage utilisé est noté FEIS (Feuillardsde cuivre Entrelacés avec un nombre Impair de Spires).
3.3.5 RefroidissementLes conducteurs de cuivre, les isolants entre spires et le matériau magnétique possèdent chacunune température limite. Au-delà de cette température, le fonctionnement correct du transformateurn’est plus garanti. L’intérêt d’un système de refroidissement est de dissiper les échauffements lemieux possible pour pouvoir augmenter la valeur limite des pertes en accord avec ces températuresmaximales. Il y donc un niveau de pertes acceptable qui permet de statuer sur le dimensionnementd’un transformateur. Cette valeur limite de pertes est déterminée par le système de refroidissement.

Cependant les systèmes de refroidissement destinés aux transformateurs sont volumineux. Pouraméliorer la compacité du transformateur complet, l’étude du système de refroidissement doit êtreanalysée dans cet objectif.
Les différents systèmes de refroidissement rencontrés sont, souvent, dimensionnés en fonctiondes 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 etles spires situées sur des couches internes sont difficilement atteignables. Certains systèmes derefroidissement utilisent donc des via thermiques pour minimiser les points chauds au sein descouches internes [86].
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Dans notre application, nous avons choisi de refroidir le transformateur sur une seule face afinde minimiser la taille du refroidissement. Il s’agit d’un refroidissement sur une surface plane. Danscette section, une comparaison entre les deux orientations de bobinage feuillard en fonction durefroidissement adopté est réalisée afin de justifier le choix du bobinage vertical que nous avonsfait précédemment.
Dans le cas d’un bobinage orienté horizontalement, le refroidissement des spires n’est pasuniforme. Cette configuration est représentée sur la Figure 3.17. La spire du bas proche du systèmede refroidissement peut facilement dissiper ses calories. À l’inverse, les pertes dissipées par la spiresupérieure doivent traverser les différentes épaisseurs d’isolation et autres spires de cuivre avantd’être évacuées par le système de refroidissement. Pour refroidir la totalité des spires uniformément,il est nécessaire de mettre en place un système de refroidissement spécifique [87] [86].
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Figure 3.17 – (a) Vue de côté d’un transformateur planar avec un bobinage horizontal refroidi parla surface basse (b) Vue de dessus d’un transformateur planar avec un bobinage horizontal (c) Vuede face d’un transformateur planar avec un bobinage horizontal
Lorsque les feuillards de cuivre sont disposés verticalement, chaque spire dispose d’une surfaced’échange avec le système de refroidissement. La surface correspond à l’arrête de chaque conduc-teur. Le bobinage est donc refroidi uniformément. Cette configuration correspond à la Figure 3.18.

Figure 3.18 – (a) Vue de côté d’un transformateur planar avec un bobinage vertical refroidi par lasurface basse (b) Vue de dessus d’un transformateur planar avec un bobinage vertical (c) Vue deface d’un transformateur planar avec un bobinage vertical
À partir de cette configuration, plusieurs méthodes peuvent être envisagées pour améliorer cerefroidissement qui est limité par l’épaisseur de l’isolant des conducteurs de cuivre. En effet, pourrespecter l’isolation entre chaque spire et l’isolation envers les éléments du convertisseur (élémentsmagnétiques, base d’aluminium destinée au refroidissement), une couche d’isolant est nécessaire.Cette couche possède généralement une faible conductivité thermique qui limite le refroidissement.Pour limiter ces effets, deux solutions sont proposées.
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Une première solution représentée sur la Figure 3.19 (a) consiste à ajouter un film isolantélectrique sur le dissipateur appelé pad thermique. Cet isolant possède une meilleure conductivitéthermique que l’isolant situé entre les spires. Par l’ajout de ce pad, la base aluminium est isoléedu 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 à la spire isolée par le ruban, elledispose également d’une surface de contact avec le refroidisseur mais la chaleur doit traverser lepad thermique et le ruban isolant.
La deuxième solution représentée sur la Figure 3.19 (b) consiste à isoler les deux spires avecdu ruban isolant. Il n’y a pas de pad thermique mais l’épaisseur d’isolation ein,alu est réduite à sadistance minimale pour assurer l’isolation entre les conducteurs de cuivre et la base aluminium.L’épaisseur d’isolation entre spires ein, quant à elle, peut être supérieure pour minimiser la capa-cité parasite inter-enroulements qui est néfaste pour le fonctionnement du convertisseur.
Une pâte thermique dans les deux solutions peut être ajoutée pour améliorer le contact et ladissipation thermique. Ces deux solutions ont fait l’objet d’un dépôt de brevet dans le cadre dela thèse pour le compte de Renault sous le N°18 − 52004. Pour la suite de l’étude, la premièresolution avec l’ajout d’un pad thermique a été sélectionnée comme système de refroidissement(Figure 3.19 (a)).

Figure 3.19 – (a) Solution de refroidissement avec pad thermique (b) Solution de refroidissementsans pad thermique
3.4 Paramètres variables

Les paramètres variables ont pour but de définir différents dimensionnements de transforma-teur. C’est parmi ces différents dimensionnements que le transformateur final sera sélectionné. Lesprincipales attentes sont une haute densité de puissance et de faibles pertes. Les paramètres va-riables sont donc des paramètres qui modifient la géométrie du transformateur afin d’atteindre aumieux les objectifs. Ils sont choisis au nombre de quatre : la dimension du noyau planar Xnoy, lafréquence de découpage ftr , la puissance Ptr,mp de fonctionnement du convertisseur et l’épaisseurd’isolation entre spires ein.
Le nombre de spires ne fait partie des paramètres variables, car il dépend de la géométriedu transformateur, de la fréquence et de l’épaisseur d’isolation. Sa valeur sera détaillée dans lessections suivantes.
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3.4.1 Dimensions de noyau planarDans les paramètres fixes, nous avons spécifié dans la section 3.3.2 le type de géométriequi est la géométrie planar. Mais tous les noyaux planar n’ont pas les mêmes dimensions. Troisdimensions notées Xnoy sont évaluées dans le cadre de l’étude paramétrique. Ces dimensions sontle double noyau planar E43/10/28 XE43 représenté sur la Figure 3.20, le double noyau E38/8/25
XE38 représenté sur la Figure 3.21 et le double noyau E36/6/20 XE32 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 choixfinal a été réalisé pour obtenir le transformateur le moins volumineux qui possède un niveau depertes acceptables en fonction du refroidissement.
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3.4.2 Puissances de fonctionnementLa puissance maximale du chargeur Pch renseignée dans la Table 1.5 est fixée à 22kW . Théo-riquement cette puissance ne devrait pas faire partie des paramètres variables puisqu’elle est fixéepar le cahier des charges. Par contre, si le convertisseur DC-DC est divisé en différents modulesconnectés en parallèle, 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 ceprincipe, chaque puissance symbolisée Ptr,mp correspond à un multiple de la puissance du chargeur
Pch avec 1

mp le multiple en question. Les différentes valeurs de Ptr,mp sélectionnées pour l’étudeparamétrique sont représentées dans la Table 3.2 et sur la Figure 3.23.
Table 3.2 – Valeurs de puissance Ptr,mputilisées en simulationModules Puissance Figure
mp Ptr,mp en kW2 11 3.23 (a)3 7,3 3.23 (b)4 5,5 3.23 (c)6 3,6 3.23 (d)
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Figure 3.23 – Configuration du convertisseur DC-DCen fonction du nombre de modules mp en parallèle



78 Chapitre 3. Dimensionnement et test du transformateur
3.4.3 Fréquence du convertisseurLa fréquence du convertisseur n’est pas imposée par le CDC. Ce paramètre est donc sélectionnécomme une variable du dimensionnement. D’après la Table 1.2, le comportement dynamique destransistors GaN promet des performances intéressantes à haute fréquence comparé aux autrestransistors. Grâce à cet avantage, les valeurs de fréquence notées ftr sont sélectionnées dans lafenêtre (300kHz,1MHz). Les précédents paramètres sont définis au maximum pour quatre valeurs.La fréquence est un paramètre très influant sur les pertes du transformateur, c’est pourquoi 14valeurs de fréquences espacées chacune de 50kHz sont sélectionnées.
3.4.4 Épaisseurs d’isolationPour éviter les courts-circuits entre deux spires, un isolant est situé entre chaque spire. L’épais-seur d’isolation ein minimale à respecter dépend de la tenue en tension du matériau isolant et dela tenue en tension imposée par le cahier des charges. L’entrelacement du bobinage correspondà 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 dépendantede l’épaisseur d’isolation et du matériau isolant. L’impact de cette capacité sur le convertisseursera détaillé plus loin.

Pour évaluer son influence dans le dimensionnement, deux épaisseurs différentes ein,1 et ein,2sont 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) etle PTFE (Polytétrafluoroéthylène) ou Téflon. Les données de ces deux matériaux sont renseignéesdans la datasheet [88] et la note applicative [89]. Le matériau Kapton présente une moins bonnepermittivité relative εr déterminante sur la valeur de la capacité parasite. Il présente égalementune moins bonne conductivité thermique. Il n’a pas été retenu dans la thèse pour ces deux raisons.
Table 3.3 – Paramètres des rubans isolants utilisésIsolant Tenue en tension Permittivité relative Conductivité thermique ein,1 ein,2

kV /mm εr λ en W/m · K µm µmPTFE1 95 2,3 0,25 204 408Kapton 205 3,5 0,12 140 280
1 Polytétrafluoroéthylène ou Téflon

3.5 Simulation du transformateur
Les quatre paramètres définis précédemment sont le cœur de l’étude paramétrique. Pour défi-nir leur influence, un modèle de transformateur est réalisé. Ce modèle est construit via le logicielFEMM qui réalise des simulations à l’aide des éléments finis. Les résultats extraits des simula-tions FEMM définissent des grandeurs appelées grandeurs de comparaison comme les pertes oules éléments électriques du transformateur (inductances, capacités...). Ces grandeurs, comparéesentres 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 premiertemps. 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 à l’aide de valeurs quiretranscrivent les performances du transformateur. Les différentes grandeurs de comparaison rete-nues sont les pertes dans le transformateur, la capacité parasite inter-enroulements et l’inductancede fuite.
Les pertes dans le transformateur comprennent deux types de pertes : les pertes cuivre et lespertes fer. Les pertes cuivre notées Pcu,tr correspondent aux pertes dans les conducteurs de cuivreet les pertes fer notées Pfer,tr correspondent aux pertes dans le matériau magnétique. Ces pertespermettent de définir l’efficacité du transformateur. Dans le choix final, nous chercherons à lesminimiser.
La capacité parasite inter-enroulements est néfaste pour le fonctionnement du transformateuret du convertisseur car elle peut causer des pertes supplémentaires. Dans cette étude, elle estnotée Cp,tr et nous chercherons à 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 volumeglobal du convertisseur. Toutefois, la valeur de cette inductance n’est pas fixée par le circuit depuissance. La commutation sélectionnée est une commutation ZCS. Elle ne nécessite pas de stockerl’énergie des capacités parasites des transistors. Ce point est détaillé dans la section 2.6. Cetteinductance peut donc être très faible. Les valeurs minimales de cette inductance seront discutéesplus loin dans le chapitre. Nous cherchons donc à définir un transformateur avec l’inductance defuite la plus élevée. Mais cette grandeur n’est pas critique dans le choix du dimensionnement. Elleest notée Lftr et correspond à l’inductance totale vue du primaire.
Dans cette section, les grandeurs sont déterminées soit par simulation soit par expressionanalytique. Dans certains cas, les deux méthodes sont utilisées afin de comparer les deux typesde 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’après le choix final de la topologie du DC-DC, le convertisseur sélec-tionné est un convertisseur à résonance série. Cela signifie qu’il n’y a pas d’inductance en paral-lèle du transformateur, c’est-à-dire que l’inductance de magnétisation Lm est supposée infinie. Enréalité, le transformateur comporte une inductance Lm d’une valeur très grande impliquant la circu-lation d’un faible courant magnétisant Im. Ce courant est pris en compte dans la simulation FEMMafin de calculer les pertes dans les conducteurs de cuivre. Par contre lors du calcul analytique despertes cuivre dont la valeur est notée Pcu,ana,tot , ce courant est supposé nul.



80 Chapitre 3. Dimensionnement et test du transformateur
Pour vérifier cette assertion, le rapport entre le courant magnétisant et le courant primaireefficace est tracé sur la Figure 3.24. Cette courbe est définie pour un noyau XE38, une épaisseurd’isolation ein1, et pour les quatre valeurs de puissance Ptr,mp. Elle est tracée en fonction desvaleurs de fréquence ftr sélectionnée dans les paramètres variables.
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Figure 3.24 – Rapport du courant magnétisant Im sur le courant efficace primaire I1eff en fonctionde la fréquence ftr pour 54 points de fonctionnement
Nous pouvons observer sur cette figure que le rapport entre ces deux grandeurs est très 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 les280 autres points de fonctionnement, cette approximation est également validée car ce rapport estfaible. 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.2pour vérifier que ces courants ont peu d’influence sur la densité de courant. Le courant magnétisantest donc supposé nul pour le calcul analytique des pertes cuivre.
Dans la suite des calculs analytiques, les courants primaires et secondaires sont donc simplifiéspar l’expression (3.31) avec I1 et I2 les valeurs des courants primaire et secondaire.

n1 · I1 = −n2 · I2 (3.31)
Calculs analytiques et entrelacement Les pertes cuivre Pcu,tr et l’inductance de fuite Lftr sontdéterminées par simulation. Ces résultats sont comparés à ceux issus d’expressions analytiques
Pcu,ana,tot et 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 primaireset 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. Cesexpressions analytiques permettent d’évaluer les résultats de simulation en donnant une estimationhaute.



3.5. Simulation du transformateur 81
3.5.1.2 Pertes cuivre
Calcul analytique Lorsqu’un courant continu IDC traverse un conducteur de cuivre, la résistancequi s’oppose au passage de ce courant est appelée résistance DC notée RDC . Cette résistanceest la cause de pertes notées Pcu,DC . Ces pertes sont définies par la relation (3.32) avec ρ quicorrespond à la résistivité du cuivre, lcu la longueur totale du conducteur de cuivre, hcu la hauteurdu conducteur et ecu son épaisseur. Ces paramètres géométriques sont représentés, plus loin, surla Figure 3.37 (b).

RDC = ρ · lcu · n
hcu · ecu

Pcu,DC = RDC · I2DC (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. Cetterésistance est appelée résistance AC notée RAC . Ce phénomène est dû aux effets de proximité (s’ily a plusieurs conducteurs) et l’effet de peau. Il fait apparaitre dans la formule des pertes cuivre

Pcu,AC le facteur de résistance Fr . Dans le cas d’un courant parfaitement sinusoïdal, ce facteur estexprimé suivant la relation (3.33) avec Ieff le courant efficace traversant les conducteurs.
Fr = RAC

RDC
Pcu,AC = Fr · RDC · I2eff (3.33)

Dans le cas où le courant alternatif est non-sinusoïdal, chaque harmonique de rang n estresponsable de pertes cuivre avec un facteur de résistance associé Fr,n. La somme des pertescuivre induites par chaque harmonique détermine les pertes cuivre totales dans les conducteurs.Ces pertes sont définies de manière approchée par la relation (3.34).
Fr,n = RAC,n

RDC
Pcu,AC = N∑

n=1 Fr,n · RDC · I
2
eff,n (3.34)

Dans le cas d’un transformateur composé de ns spires totales, les pertes cuivre dépendent dela position des spires primaires notées n1 et secondaires notées n2. Deux méthodes sont définiesdans cette section. Elles se basent sur les équations précédentes et définissent les pertes cuivrede conducteurs rectangulaires au sein d’un transformateur.
La première méthode détaillée dans [90] définit des portions de bobinage de spires primaires etsecondaires afin de simplifier le calcul des pertes. Le découpage de ces portions est représenté surla Figure 3.25. Par cette méthode, le calcul des pertes cuivre notées Pcu,ana1,p dans une portion

p est exprimé suivant (3.35) avec Ip,eff le courant efficace traversant les spires de la portion p.La résistance DC notée RDC,p est définie suivant la relation (3.36). Dans cette expression lmsreprésente la longueur moyenne d’une spire de la portion considérée, nmp le nombre moyen despires dans la portion p et ecu,p l’épaisseur de cuivre des spires dans la portion p. Les différencesd’épaisseur sont représentées sur la Figure 3.25. Le facteur de résistance Fr1,p associé à ces pertesest exprimé suivant la relation (3.38). Il dépend du coefficient de pénétration ∆p représenté par(3.37) avec δ l’épaisseur de peau.
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Figure 3.25 – (a) Disposition des spires dans un transformateur avec un entrelacement primaireet secondaire (b) Modélisation du bobinage en portion
Pcu,ana1,p = Fr1,p · RDC,p · I2p,eff Pcu,ana1,tot =∑

p
Pcu,ana1,p (3.35)

RDC,p = ρ · lms · nmp
hcu · ecu,p

(3.36)
∆p = ecu,p

δ (3.37)
Fr1,p = ∆p · [ sinh(2∆p)± sin(2∆p)cosh(2∆p)− cos(2∆p) + 23 · (n2

mp − 1) · sinh(∆p)− sin(∆p)cosh(∆p)± cos(∆p) ] (3.38)
Dans [81], une deuxième méthode définit le calcul des pertes cuivre notées Pcu,ana2,tot dansdes conducteurs rectangulaires. Cette méthode consiste à faire intervenir le paramètre k associéà une zone d’étude. La valeur de ce paramètre est définie par le nombre de spires situées entrel’axe de symétrie d’une zone et la spire considérée pour le calcul de pertes. Les différents axesde symétrie correspondent à des valeurs d’induction nulle. Ce principe est détaillé sur la Figure3.26. La paramètre k diffère en fonction de la position de la spire considérée. Cela permet de tenircompte des effets de proximité dus à la juxtaposition de spires conduisant un courant de mêmesigne. 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 Is,eff le courant efficace traversant laspire s. La résistance continue RDC,s définie par (3.40) dépend de la spire s car toutes les spiresprimaires n’ont pas la même épaisseur que les spires secondaires, ce qui correspond à l’exemple surla Figure 3.26. Le facteur de résistance Fr2,s dépendant du paramètre k de la spire s considéréeest défini suivant (3.42).
Pcu,ana2,s = Fr2,s · RDC,s · I2s,eff Pcu,ana2,tot = s=ns∑

s
Pcu,ana2,s (3.39)
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Figure 3.26 – Modélisation du paramètre k et de l’axe de symétrie
RDC,s = ρ · lms

hcu · ecu,s
(3.40)

∆s = ecu,s
δ (3.41)

Fr2,s = ∆s ·
(k2 + (k + 1)2)) · (sinh(2∆s) + sin(2∆s))− 4k · (k + 1) · (sin(∆s) · cosh(∆s) + sinh(∆s) · cos(∆s))cosh(2∆s)− cos(2∆s) (3.42)

Dans le cas idéal d’un entrelacement strict entre les conducteurs primaires et secondaires,les deux méthodes précédentes aboutissent au même résultat. La modélisation graphique de cetentrelacement avec les deux méthodes est représentée sur la Figure 3.27. L’épaisseur de cuivre ecuest identique pour tous les conducteurs, le coefficient de pénétration ∆ associé est défini suivantla relation (3.43). Avec la première méthode [90], le bobinage est représenté par un nombre deportions p valant le nombre de spires totales ns (Figure 3.27 (b)). Le nombre moyen de spires parportion nmp est donc unitaire. L’expression Fr1,p se simplifie par la relation (3.44) qui est notée Fr1pour toutes les portions. Avec la seconde méthode [81], chaque spire est à une distance de zérod’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 Fr2.

∆ = ecu
δ (3.43)

Fr1 = ∆ · sinh(2∆)± sin(2∆)cosh(2∆)− cos(2∆) (3.44)
Fr2 = ∆ · (sinh(2∆) + sin(2∆))cosh(2∆)− cos(2∆) (3.45)
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Figure 3.27 – (a) Bobinage de feuillard de cuivre strictement entrelacé (b) Représentation avec laméthode des portions (c) Représentation avec la méthode du paramètre k
Dans ce cas idéal, les deux méthodes nous mènent au même facteur de résistance qui seranoté pour la suite des calculs Fr,ana. Dans notre application, les courants primaires et secondairessont différents car le rapport de transformation n’est pas exactement unitaire. La valeur des pertescuivre analytiques Pcu,ana,tot est donc définie par la relation (3.46) en fonction des deux valeursde courant. Le facteur de résistance Fr,ana utilisé dans ce calcul surévalue les pertes cuivres. Cerésultat permettra de vérifier les résultats de la simulation. La résistance DC RDC,ana associée aucalcul de ces pertes est définie par l’équation (3.47).

Fr,ana = ∆· (sinh(2∆) + sin(2∆))cosh(2∆)− cos(2∆) Pcu,ana,tot = n1·Fr,ana·RDC,ana·I21eff+n2·Fr,ana·RDC,ana·I22eff(3.46)
RDC,ana = ρ · lms

hcu · ecu
(3.47)

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 élémentde surface en fonction de la profondeur du système. La profondeur est un paramètre défini dans lecode de simulation. Ce paramètre dépend de la géométrie du transformateur planar et des chinionsde cuivre. Ce paramètre est défini ainsi car FEMM est un logiciel en deux dimensions (2D). Pourdéterminer la densité de courant sur un élément de surface, FEMM s’appuie sur les équations deMaxwell dans le cas où l’induction B est variable suivant [91].
Les surfaces des conducteurs considérées au niveau du transformateur lors de la simulationsont représentées en vert sur la Figure 3.28. Les éléments de surface considérés pour le calculdépendent du maillage lors de la simulation. Ils doivent être bien inférieurs à l’épaisseur de peaupour obtenir des pertes cohérentes.

3.5.1.3 Pertes ferPour calculer les pertes dans le matériau magnétique Pfer,tr , différentes formules empiriquesbasées sur l’équation de Steinmetz [92] ont montré des résultats cohérents avec les pertes réelles[93][94]. Dans notre application, la tension primaire Vtr1 est carrée et centrée en zéro. Elle estapproximée dans les calculs par son fondamental.
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Figure 3.28 – Calcul des pertes cuivre sur les zones sélectionnées pour un transformateur dedimension XE32
Dans cette configuration, la formule généralisée de Steinmetz (FGS) [93] représente un com-promis intéressant entre la précision et la simplicité (3.48) où T est la température du matériauen ° C, Vfer le volume du matériau magnétique en cm3, Cm, Ct2, Ct1, Ct , x et y des coefficientssans dimension définis dépendant de la fréquence et du type de matériau. Ces coefficients sontrenseignés dans les datasheet [95]. Pour notre application, ils sont décrits dans la Table C.2. Pourle calcul des pertes, la température du matériau magnétique est fixée à 100°C . La valeur de l’in-duction crête B̂ est déterminée à l’aide de la tension induite primaire u1 suivant l’équation (3.24)car la tension d’entrée carrée est approximée par son fondamental. Elle correspond à l’expression(3.49).

Pfer,tr = Cm · f xtr · B̂y · (C2
t2 · T 2 − Ct1 · T + Ct) · Vfer (3.48)

V̂in = Vin · 4
π B̂ = V̂in

n1 · Ae · 2 · π · ftr (3.49)
Ces pertes ainsi que les coefficients associés sont déterminés à partir d’un matériau magnétiquede forme torique avec une tension alternative sinusoïdale. C’est la raison pour laquelle l’induction

B̂ utilisée dans le calcul correspond également au fondamental de l’induction. Dans l’applicationchoisie, le matériau magnétique est de forme planar et la tension est carrée. Ces pertes sont doncsous-évaluées par rapport aux pertes réelles. Dans le choix final, il faudra tenir compte de ce point.
3.5.1.4 Inductance de fuiteCalcul analytique L’énergie dWm dans un élément de volume dV hors matériau magnétique estdéfinie par la relation (3.50). Dans notre application, le courant magnétisant est négligé. C’est-à-dire que l’énergie magnétique Wm fournie au système dépend principalement de l’inductance defuite et non de l’inductance magnétisante. L’expression Wm est donc définie par la relation (3.51).

dWm = 12 · B2
µ0 · dV (3.50)

Wm = 12 · Lftr,ana · I21 (3.51)
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L’égalité qui relie ces deux équations permet d’exprimer l’inductance de fuite Lftr,ana suivant(3.52) avec µ0 la perméabilité magnétique du vide. Par intégration du carré de l’induction B etdans le cas d’un entrelacement strict, l’expression de l’inductance de fuite correspond à l’équation(3.53). Plus de détails sur ce calcul sont renseignés dans [81]. Comme pour le calcul analytique despertes cuivre, ce calcul permet de donner une estimation haute de l’inductance de fuite déterminéepar simulation.

Lftr,ana = 1
µ0 · I21 ·

∫
B2 · dV (3.52)

Lftr,ana = µ0 · lms
hcu

· (2 · ecu3 + ns · ein) (3.53)

Calcul par simulation Pour calculer l’inductance de fuite par simulation, deux méthodes existentla méthode de l’énergie magnétique et la méthode des flux. Ces deux méthodes sont comparéesdans cette section.
Méthode de l’énergie magnétique Sur le même principe que le calcul analytique, le logicielFEMM calcule l’énergie magnétique Wm,simu sur tout le volume d’étude lorsque que le courantmagnétisant est fixé à zéro. Pour fixer ce courant à zéro, les courants primaires et secondairessont fixés suivant la relation i1 = −m · i2. L’inductance de fuite correspondante est définie parl’équation (3.54).

Lftr = 2 · Wm,simu

I21 (3.54)
Pour simplifier le temps de calcul sur FEMM, le volume d’étude pour le calcul de Wm,simu peutnégliger le volume du matériau magnétique, comme cela est défini sur la Figure 3.29. Le volumedans le matériau magnétique peut ne pas être pris en compte car l’induction magnétique y esttrès faible comparée à celle contenue dans le volume sélectionné dans la Figure 3.29. Le nouveauvolume 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 φ de l’enroulement sur le courant le traversant. Dans le cas où lescourants primaires et secondaires sont fixés suivant la relation i1 = −m· i2. Les équations des fluxdétaillées dans la section 3.1.3.1 deviennent (3.55).

i1 = −m · i2
φ1 = i1 · (L1 − M

m )
φ2 = i2 · (L2 −m · M) (3.55)

D’après 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 i1 = −m·i2 est vérifiée.Elles sont définies par les expressions (3.56).
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Figure 3.29 – Calcul de l’énergie magnétique sur les zones sélectionnées pour un transformateurde dimension XE32

Figure 3.30 – Induction magnétique pour un transformateur de dimension XE32

i1 = −m · i2

Lf1tr = φ1

i1 Lf1tr = L1 − M
m

Lf2tr = φ2
i2 Lf2tr = L2 −m · M (3.56)

L’inductance de fuite totale vue du primaire utilisée comme paramètre de dimensionnement estdéfinie par la relation (3.57).
Lftr = Lf1tr + Lf2tr

m2 (3.57)
Comparaison Afin de vérifier cette méthode, l’inductance de fuite est calculée pour deuxpoints de simulation pft,A et pft,B renseignés dans la Table 3.4. Pour ces deux points, les deuxméthodes (méthode de l’énergie magnétique et méthode des flux) sont simulées pour être ensuitecomparées. Les différentes valeurs d’inductances de fuites sont définies dans la Table 3.5. Cesvaleurs sont proches ce qui permet de valider les deux méthodes de calcul.
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Table 3.4 – Point de fonctionnement pft,A et pft,BPoint de Puissance du Fréquence Géométrie de Epaisseurfonctionnement module Ptr kW ftr kHz noyau Xnoy d’isolation ein µm

pft,A 7,3 500 XE38 204
pft,B 7,3 800 XE38 204

Table 3.5 – Détermination de l’inductance de fuite pour deux méthodes de calculPoint de Inductance de fuite nH Inductance de fuite nHfonctionnement méthode des flux méthode de l’énergiemagnétique
pft,A n1 = 15 48 45
pft,B n1 = 17 51 48

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

Figure 3.31 – Profondeur de la simulation
Cette profondeur a été choisie pour éviter de réaliser deux simulations une pour la partiematériau magnétique et une pour la partie des chignons de cuivre. Cependant le logiciel considèreque le matériau magnétique s’étend sur toute la profondeur. L’énergie simulée avec un volumed’étude négligeant le matériau magnétique est proche de l’énergie simulée totale. L’approximationd’une profondeur correspondant à la Figure 3.31 ne modifie pas la valeur d’énergie simulée. Pourle calcul de l’inductance, nous choisissons la méthode énergétique pour cette raison.

3.5.1.5 Capacité parasiteL’entrelacement total des spires primaire et secondaire réduit considérablement les pertescuivre dues aux effets de proximité contrairement à une structure non entrelacée. Par contre, cetype d’entrelacement augmente considérablement la capacité parasite entre les conducteurs pri-maire et secondaire. Cette capacité située entre les conducteurs primaires et secondaires au niveaude l’isolant est définie sur la Figure 3.32. Elle est schématisée sur la Figure 3.33.
La capacité électrique notée Ciso entre deux plans séparés par un isolant appelé iso estdéfinie suivant (3.58). Dans cette équation, ε0 représente la permittivité électrique du vide, εr
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la permittivité relative de l’isolant, Siso la surface des deux plans séparés par l’isolant et eisol’épaisseur d’isolation. Si nous transposons cette expression à notre application, la capacité parasite
Cp,s entre une spire primaire et une spire secondaire s’exprime suivant la relation (3.59) avec lmsla longueur moyenne d’une spire (Figure 3.32). Ces deux spires sont séparées par un isolantd’épaisseur ein. Pour connaitre la capacité parasite totale Cp,tr , il faut calculer le nombre decouches d’isolation entre une spire primaire et une spire secondaire dans tout le bobinage. Cenombre correspond à ns − 1, la capacité parasite totale est donc définie suivant (3.60).

Figure 3.32 – Vue du dessus du transformateur
Figure 3.33 – Représentation schématique dela capacité parasite inter-enroulements

Ciso = ε0 · εr · Siso
eiso

(3.58)
Cp,s = ε0 · εr · hcu · lms

ein
(3.59)

Cp,tr = (ns − 1) · Cp,s (3.60)Au niveau de la représentation du modèle de transformateur, la capacité parasite totale peutêtre séparée en deux capacités parasites notées Cp,tr1 et Cp,tr2 valant chacune Cp,tr/2. Le modèleélectrique du transformateur associé est défini de manière simplifiée sur la Figure 3.34.
Lf1 Lf2

Lm

R1 R2
I1 I2

Im

Cp,tr2

Cp,tr1

Figure 3.34 – Modèle électrique du transformateur avec la capacité parasite inter-enroulements
3.5.2 Modélisation sous FEMMLe transformateur est modélisé via le logiciel FEMM couplé à une routine Matlab afin d’au-tomatiser les différents calculs. Le principe de simulation se déroule en six étapes. Les quatrepremières étapes définissent la déclaration des paramètres de l’étude. Lors de la première étape,la routine Matlab code sur le logiciel FEMM une des dimensions Xnoy du transformateur planarainsi que les propriétés du matériau magnétique 3F36. Cette phase est représentée sur la Figure3.35.
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3F36

Air

Air
Air

Figure 3.35 – Déclaration des dimensions du noyau XE32 sous FEMM lors de la première phasede modélisation
Lors de la seconde étape, le second paramètre de l’étude qui correspond à la puissance dumodule Ptr,mp est défini. Cependant ce paramètre n’est pas spécifié directement dans le logicielFEMM car ce logiciel fonctionne avec des valeurs de courant et non de puissance. La variable decourant définie correspond au courant crête noté Îtr,mp et cette variable est exprimée en fonctionde la puissance Ptr,mp à l’aide de relation (3.61). Le courant magnétisant Im défini par la relation(3.62) est ajouté dans la modélisation pour une meilleure estimation des pertes cuivre. La variablefinale du courant a donc deux composantes : une composant réelle définie par le courant crête

Îtr,mp et une composante complexe définie par le courant magnétisant Im. Le calcul de ces deuxvaleurs de courant est détaillé en Annexe B.1.3.
Îtr,mp = Ptr,mp · π

Vin · 2 (3.61)
Im = Vin4 · ftr · Lm (3.62)

Lors de la troisième étape, une valeur de fréquence ftr est fixée dans les paramètres du logicielFEMM. L’épaisseur de cuivre est également définie car elle dépend de cette valeur de fréquence.Cette épaisseur notée ecu est fixée à deux fois l’épaisseur de peau epeau. Le choix de cette épais-seur est détaillé en Annexe D.1.
Lors de la quatrième étape, une des deux épaisseurs d’isolation ein,1 ou ein,2 est fixée. Suiteau 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 dutransformateur. Il s’agit de la cinquième phase. Le but de la routine est de maximiser l’utilisationde la section de bobinage Sbob. Le nombre de spires ns défini par la simulation correspond donc aunombre maximum de spires que peut contenir cette section. À cet état de l’étude, le transformateurmodélisé sur FEMM est représenté sur la Figure 3.36
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Figure 3.36 – Déclaration des dimensions du noyau XE32 et son bobinage sous FEMM pour unefréquence de 500kHz et une épaisseur d’isolation ein,1
Les quatre premières étapes ont chacune spécifié un paramètre variable de l’étude. Elles défi-nissent un point de fonctionnement noté pft . Chaque point de fonctionnement pft est donc carac-térisé pour une dimension de noyau Xnoy, une valeur de puissance Ptr,mp , une valeur de fréquence

ftr et une épaisseur d’isolation ein.
Dans la sixième et dernière étape, les pertes cuivre Pcu,tr et les pertes fer Pfer,tr sont évaluéesainsi que la capacité inter-spires Cptr . Pour calculer la valeur d’inductance de fuite totale vue duprimaire Lftr du transformateur, le courant magnétisant Im spécifié dans la phase deux est fixé àzéro. Une nouvelle simulation est relancée pour déterminer la valeur de l’inductance. La raison dece 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 à l’étape quatre en modifiant l’épaisseur d’isolation ein,1 pour la valeur ein,2 et, à nouveau,les quatre grandeurs de comparaison sont déterminées. Une fois que le calcul a été réalisé pourtoutes les épaisseurs d’isolation ein,1 et ein,2, la routine remonte à l’étape trois en modifiant, cettefois-ci, la fréquence. Le processus se termine lorsque toutes les grandeurs de comparaison ont étécalculées pour tous les points de fonctionnement pft ce qui correspond à 336 points.
Le résumé du processus de simulation pour une dimension de noyau est schématisé sur laFigure 3.37 (a). Le processus de remplissage de spires pour maximiser la surface de bobinage Sbobest représenté sur la Figure 3.37 (b).

3.6 Résultats
3.6.1 Analyse des résultats

À chaque point de fonctionnement pft et pour chaque dimension Xnoy, les valeurs Cp,tr , Lftr ,
Lftr,ana, Pfer,tr , Pcu,ana,tot et Pcu,tr sont déterminées par simulation et pour certaines par calcul
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ftr,1    .....    ftr,14

X_noy

Ptr,4Ptr,3Ptr,2Ptr,1

ecu1=2.δ(ftr,1)

ein2ein1

ecu14=2.δ(ftr,14)

Nombre de spires N1 N2

Calcul des valeurs

Lf,tr Cp,tr Pfer,tr Pcu,tr

hcu

ecu ein

Ferrite

Surface bobinable : Lbob x hcu

(b)

N1

N2

Lbob

(a)

Figure 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 XE38 sontreprésentées sur les Figures 3.38 et 3.39. Ces pertes sont proportionnelles au carré du courantefficace qui traverse les conducteurs. C’est-à-dire que plus la puissance est élevée, plus les pertesdans 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 etD.3.3.1.
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Figure 3.38 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence et de la puissance pour un noyaude type E38/8/25 et une épaisseur d’isolation
ein,1 = 204µm
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Figure 3.39 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence et de la puissance pour un noyaude type E38/8/25 et une épaisseur d’isolation
ein,2 = 408µm

Les pertes cuivre analytiques correspondent à une estimation haute des pertes déterminéespar simulation. Elles permettent de vérifier leurs valeurs. Sur les Figures 3.40 et 3.41, les pertesanalytiques Pcu,ana,tot sont comparées avec les valeurs de Pcu,tr pour les puissances de 3,6kW et5,6kW et pour une épaisseur d’isolation ein,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 pertesdéterminées par simulation, ce qui nous permet une première validation du modèle FEMM.
Les pertes fer Pfer,tr pour les deux épaisseurs d’isolation ein sont représentées sur les Figures
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3.42 et 3.43. Les pertes sont plus importantes lorsque la fréquence est minimale. Généralementlorsque la fréquence diminue, les pertes volumiques fer ont tendance à diminuer également, commenous pouvons le constater sur la Figure C.6 de la datasheet du matériau 3F36.
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Figure 3.40 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction de lafréquence pour un noyau de type E38/8/25 etune épaisseur d’isolation ein,1 = 204µm
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Figure 3.41 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction de lafréquence pour un noyau de type E38/8/25 etune épaisseur d’isolation ein,1 = 204µm
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Figure 3.42 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 et uneépaisseur d’isolation ein,1 = 204µm
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Figure 3.43 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 et uneépaisseur d’isolation ein,2 = 408µm
Dans notre configuration, l’induction magnétique n’est pas constante. L’influence de la fréquenceet de l’induction sur les pertes se vérifie en remplaçant la valeur de l’induction B̂ par son expression(3.49) dans l’équation des pertes fer. L’équation des pertes devient la relation (3.63). Les pertesfer 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.
Pfer,tr = Cm ·

f xtr
fytr
·
(

V̂in
n1 · Ae · 2 · π

)y
· (C2

t2 · T 2 − Ct1 · T + Ct) · Vfer (3.63)
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La différence des pertes fer entre les résultats pour deux épaisseurs d’isolation ein,1 et ein,2,s’explique par le nombre de spires primaires n1. Ce nombre est plus faible dans le cas d’uneépaisseur ein,2 plus grande que l’épaisseur ein,1. La valeur des pertes fer est donc plus élevéelorsque 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’après l’expression (3.60), la capacité inter-enroulements Cp,tr est fortement dépendante del’épaisseur d’isolation et du nombre de spires. L’épaisseur d’isolation ein,2 vaut le double de l’épais-seur ein,1. Le nombre de spires que peut contenir la surface de bobinage Sbob est inférieur dans lecas d’une épaisseur ein,2 que dans le cas d’une épaisseur ein,1. La capacité parasite attendue avecune épaisseur ein,2 est donc significativement plus faible que pour une épaisseur ein,1. Les Figures3.44 et 3.45 qui représentent la capacité parasite pour une dimension de noyau XE38 permettentde 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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Figure 3.44 – Capacité inter-enroulements enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein,1 =204µm
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Figure 3.45 – Capacité inter-enroulements enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein,2 =408µm
L’inductance de fuite Lf ,tr dépend du nombre de spires. Mais elle est également dépendante del’épaisseur d’isolation ein d’après l’équation (3.53). Pour une même dimension de noyau, sa valeursera plus importante dans la configuration ein,2. Les Figures 3.46 et 3.47 représentent l’inductancede fuite pour un noyau de dimension XE38. Sur ces deux figures, la valeur de l’inductance Lf ,tr estplus importante dans la configuration ein,2 à la fois avec le calcul analytique et avec les résultatsde la simulation. L’ensemble des valeurs d’inductances est donné en Annexe D.3.1.2, D.3.2.2 etD.3.3.2.

3.6.2 Modèle thermique simplifié du transformateur
Pour sélectionner un dimensionnement de transformateur, il faut statuer sur le niveau de pertesacceptables. Dans la section 3.3.5, nous avons discuté de la dépendance de ce niveau avec le sys-tème de refroidissement choisi. Pour conclure sur cette valeur limite de pertes, un modèle thermiquesimplifié du transformateur et de son système de refroidissement sélectionné est réalisé. Le butde ce modèle est d’estimer la valeur de la température la plus élevée de l’isolant du cuivre et
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Figure 3.46 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein,1 =204µm
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Figure 3.47 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein,1 =408µm
du matériau ferrite pour chaque point de fonctionnement. Les points de fonctionnement où cettetempérature dépasse les valeurs maximales ne seront pas retenus pour le dimensionnement dutransformateur.

D’après 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 sontsituées sur la surface supérieure puisque c’est la surface non refroidie. Ces températures notées
Th,cu et Th,fer ne doivent pas dépasser les valeurs critiques notées Tct,cu et Tct,fer afin d’éviterd’endommager le transformateur.

La température critique du cuivre Tct,cu est de 180°C . Cette température correspond à 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-delà de 180°C mais pour des raisons defiabilité cette température est fixée à 180.
La température critique du matériau ferrite Tct,fer correspond à la température de Curie. Au-delà de cette température, ce matériau perd ses propriétés magnétiques. La valeur d’induction àsaturation est fortement diminuée lorsque la température du matériau approche cette températurede Curie. Dans notre application, l’induction crête est faible devant la valeur de saturation. Unemarge entre la température de Curie et la température critique est, tout de même, prise pours’assurer du fonctionnement du transformateur. La courbe de perméabilité initiale du matériau3F36 représentée sur la Figure C.2 définit la température de Curie aux alentours de 200°C . Pourrespecter cette marge de sécurité, la température critique de la ferrite Tct,fer est fixée à 180°Cégalement. Les points de fonctionnement dont les pertes impliquent des températures supérieuresaux températures critiques ne seront pas retenus. Le modèle thermique permet de faire un premierchoix de dimensionnent en éliminant ces points de fonctionnement critiques.
Pour simplifier ce modèle, le transformateur et le système de refroidissement sont représentés
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en deux dimensions pour être ensuite schématisés par les résistances thermiques associées. Letransformateur 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 partiessont utilisées dans le calcul des résistances thermiques.

(a) (b)

Figure 3.48 – (a) Vue du dessus d’un transformateur planar (b) Vue du dessus de la partie consi-dérée pour le calcul de Th,cu (c) Vue du dessus de la partie considérée pour le calcul de Th,fer
Le modèle thermique équivalent du transformateur et du système de refroidissement est repré-senté sur la Figure 3.49 (a). Il ne tient pas compte de l’influence des conducteurs de cuivre surle noyau de ferrite et inversement, c’est-à-dire que la résistance thermique Rth,cu,fer est négligée.La conductivité thermique du cuivre définie dans la Table E.1 est très élevée comparée à celledu matériau ferrite. Nous supposons que la quasi-totalité des pertes dans les conducteurs sontdissipées par les parties du cuivre hors ferrite définies par les chignons de cuivre. Ces chignonssont représentés sur la Figure 3.48 (a).
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Figure 3.49 – (a) Modélisation thermique 2D simplifiée du transformateur à l’aide de résistancesthermiques (b) Vue 2D du bobinage cuivre sur le refroidissement (c) Vue 2D du la géométrie planarsur le refroidissement
Les équations (3.64) et (3.65) basées sur le modèle thermique de la Figure 3.49 (a) permettentde déterminer l’élévation de température entre la base du refroidissement et les surfaces hautes.Les résistances thermiques des différents matériaux qui composent le transformateur et le systèmede refroidissement sont déterminées dans la Table E.1 de l’Annexe E.1.1.

∆Th,cu = Th,cu−Teau ∆Th,cu = Pcu,tr ·(Rth,cu+Rth,iso+Rth,pad,cu)+(Pcu,tr+Pfer,tr)·(Rth,alu+Rth,ref ) (3.64)
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∆Th,fer = Th,fer−Teau ∆Th,fer = Pfer,tr · (Rth,fer +Rth,j,fer +Rth,pad,fer)+ (Pcu,tr +Pfer,tr) · (Rth,alu+Rth,ref )(3.65)

Dans cette étude, ce sont les valeurs de températures maximales qui nous intéressent. Pourdéterminer les températures Th,cu et Th,fer dans un cas critique, la température d’eau utilisée cor-respond donc à la température critique du système de refroidissement. Dans notre application, ellecorrespond à 60°C . Les valeurs des températures maximales considérées sont représentées sur lesFigures 3.50 et 3.52 pour une épaisseur d’isolation de 208µm et sur les Figures 3.51 et 3.53 pourune épaisseur d’isolation de 408µm. Les résultats pour tous les points de fonctionnement et toutesles géométries sont donnés en Annexe E.1.2.
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Figure 3.50 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquence pourun noyau de type E38/8/25 et une épaisseurd’isolation ein,1 = 204µm
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Figure 3.51 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquence pourun noyau de type E38/8/25 et une épaisseurd’isolation ein,2 = 408µm
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Figure 3.52 – Température de la surface hautedu matériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 et uneépaisseur d’isolation ein = 204µm

300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

100

150

200

250

300

350

T
em

p
ér

a
tu

re
 T

h
,f
er
 e

n
 °

C

3.6kW

5.5kW

7kW

11kW

N1 = 9 N1 =10 N1 =11

Figure 3.53 – Température de la surface hautematériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 et uneépaisseur d’isolation ein = 408µm
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Dans la modélisation, l’hypothèse réalisée impose que les pertes fer et cuivre se dissipent àpartir de la surface haute non-refroidie à la surface basse refroidie, ce qui n’est pas exactementle cas. Les pertes fer définies comme des pertes volumiques ne sont pas localisées sur un pointparticulier mais sur tout le volume du matériau magnétique. Les pertes dans les conducteurs decuivre sont dues à la circulation du courant (résistance). Le bobinage FEIS utilisé permet uneconduction presque uniforme du courant dans les spires centrales et une diminution de la surfacede conduction sur les spires extérieures (Figure 3.16 (b)). Les pertes ne sont pas concentrées surune spire ou un élément de surface. En réalité, les pertes au sein des conducteurs et de la ferritesont localisées de manière quasi homogène sur tout leur volume. Cette approximation surestime lestempératures. Cette modélisation permet toutefois de faire un premier choix de dimensionnementqui sera ensuite validé ou invalidé expérimentalement.

3.6.3 Premier choix de dimensionnementSuite aux résultats donnés par le modèle thermique, les températures de la surface haute Th,ferdépassent la valeur critique Tct,fer dans le noyau de dimension XE32 pour les deux épaisseurs d’iso-lation (Figure E.5 et E.6) et dans le noyau de dimension XE38 pour l’épaisseur d’isolation ein,2(Figure 3.53). Le noyau de dimension XE32 n’est donc pas retenu pour le dimensionnement finalainsi que le noyau de dimension XE38 pour une épaisseur d’isolation ein,2.
Les températures Th,fer et Th,cu ne dépassent pas les valeurs critiques pour le noyau XE38avec une épaisseur d’isolation ein,1 et pour le noyau XE43. Le choix se porte sur le noyau le moinsvolumineux des deux : le noyau XE38 avec une épaisseur ein,1 afin d’obtenir la meilleure densitéde puissance.
Lors du calcul des pertes fer (3.48), la température de fonctionnement T a été fixée à 100°C . Lespoints de fonctionnement impliquant une température Th,fer supérieure à 100°C ne sont donc paspréférables car ils s’éloignent de l’estimation des pertes fer. Cela nous permet d’éliminer les pointsde fonctionnement opérant à la puissance de 11kW dans le noyau sélectionné (Figure 3.52). Dansce même noyau, les pertes fer sont élevées lorsque la fréquence est proche de 300kHz (Figure3.42). 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 500kHzet 700kHz correspond à 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 fonctionnementqui répond à ces critères est défini par le point pft,A. Ce point est renseigné dans la Table 3.4.

3.7 Vérification expérimentale
Suite au choix de dimensionnement, un transformateur de géométrie XE38 avec les caractéris-tiques du point de fonctionnement pft,A (Table 3.4) est réalisé. Ce premier transformateur construitest représenté sur la Figure 3.55. Il possède un volume de 27cm3 pour un fonctionnement prévu à7,3kW . Les longueurs de câblages sont représentées par les longueurs lin,1 et lin,2. Le but de cettesection est d’évaluer les performances attendues de ce transformateur par rapport aux résultats desimulation.
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Figure 3.54 – Somme des pertes cuivre et pertes fer en fonction de la fréquence pour un noyaude type E38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein,1 = 204µm
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Figure 3.55 – Photographie du transformateur testé pour la vérification expérimentale
La mesure des grandeurs du transformateur telles que l’inductance de fuite, la résistance ACet 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 longueurde feuillard notées lin,1 et lin,2. Ces longueurs sont inductives et résistives. Durant la phase demesure, les résistances de ces longueurs et les inductances des boucles associées seront mesuréespour être retranchées aux mesures du système entier afin d’isoler uniquement le transformateur.Le but est de mesurer les valeurs internes du transformateur afin de comparer avec les valeursdéterminées par simulation qui ne prennent pas en compte le câblage.
La mesure de la résistance DC est réalisée par une mesure quatre points. Un courant continuest injecté aux bornes du primaire et la tension de l’enroulement est mesurée. Le principe de lamesure est représenté sur la Figure 3.56.
La résistance DC du primaire est ensuite déterminée grâce à la loi d’Ohm. La même méthodeest appliquée au niveau de l’enroulement secondaire. De la même manière, les résistances DC deslongueurs lin,1 et lin,2 sont mesurées séparément. La résistance RDC est ensuite calculée suivantla relation (3.66). La valeur finale est renseignée dans la Table 3.6. Le dispositif de mesure estdécrit en Annexe F.1.
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RDC,1
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Transformateur

RDClin,1 RDClin,2

Figure 3.56 – Schéma du principe de mesure de la résistance RDC,1

RDC = RDC1 − RDC,lin1 +(n1
n2
)2
· (RDC2 − RDC,lin2) (3.66)

L’inductance de fuite et la résistance AC sont mesurées à l’aide d’un impédance-mètre. Pourdéterminer ces valeurs, le secondaire du transformateur est mis en court-circuit. Les valeurs d’in-ductance série Lmes,s et de résistance série Rmes,s sont relevées pour une fréquence de 500kHzce qui correspond à la fréquence d’étude. La Figure 3.57 (a) détaille le principe de cette mesure.
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Transformateur
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Figure 3.57 – Schéma du principe de mesure de l’inductance Lf ,tr,mes et de la résistance RAC,mes
Pour isoler les paramètres du transformateur seul, des mesures d’impédances sont réalisées surun conducteur de cuivre représentant les longueurs de câblage lin,1, lin,2 et limp du transformateur.Ces longueurs sont représentées sur la Figure 3.58 et le principe de mesure de ce câble estreprésenté sur les Figures 3.57 (b) et (c). La longueur limp permet la connexion du transformateurà l’impédance mètre. Ces valeurs sont ensuite retranchées à l’inductance série Lmes,s suivant larelation (3.67) et à la résistance série Rmes,s suivant la relation (3.68). Les valeurs d’inductancede fuite Lf ,tr,mes et la résistance RAC,mes au sein du transformateur sont renseignées dans la Table3.6. Le détail du dispositif de mesure est décrit en Annexe F.2.

Lf ,tr,mes = Lmes,s − Llin1 −
(
n1
n2
)2
· (Llin2)− Llimp (3.67)
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lin,1 lin,2

limp

lin,2

Figure 3.58 – Photographie du transformateur testé pour la vérification expérimentale des induc-tances de fuite et de la résistance AC
RAC,mes = Rmes,s − RAC,lin1 −

(
n1
n2
)2
· (RAC,lin2)− RAC,limp (3.68)

Différentes valeurs de capacité Cp,tr sont mesurées à l’aide de l’impédance-mètre pour desfréquences faibles jusqu’à la fréquence de fonctionnement 500kHz. Sur cette zone fréquentielle, lavaleur de la capacité Cp,tr est constante. Cette mesure est constante car elle est réalisée avec leprimaire et le secondaire en court-circuit. Le schéma de cette mesure est représenté sur la Figure3.59.

Cp,tr2

Cp,tr1

M

TransformateurFigure 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 quiexplique sa constance. C’est la raison pour laquelle, cette capacité sera mesurée, par la suite dansun souci de simplicité, à l’aide d’un multi-mètre. La valeur est renseignée dans la Table 3.6.
Dans cette Table, les valeurs données par la simulation et par la mesure sont très proches,ce qui nous permet de valider le modèle. La différence entre la capacité parasite Cp,tr calculéeet mesurée dépend des hypothèses de calculs. Dans la simulation, la surface entre primaire etsecondaire 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 capacitémesurée plus faible que celle calculée.
Table 3.6 – Comparaison d’un transformateur planar de géométrie E38 au point de fonctionnement
pft,A en simulation et expérimentalement pour un volume de 27cm3

Inductance Capacité Spires Résistance Résistance Pertes Pertesde fuite nH parasite nF primaires DC mΩ cuivre mΩ fer W cuivre W
Lftr 500kHz Cp,tr n1 RDC 500kHz Pfer,tr Pcu,trSimulation 45 2,5 15 32 49 4 14,5Test 41 2,14 15 34 51 15,11

1 Ces pertes ont été déterminées à l’aide de la mesure de RAC et de l’équation R · i2eff
3.8 Points d’amélioration du dimensionnement

Après un premier choix de dimensionnement intéressant, une corrélation du modèle par desmesures a été réalisée. Le transformateur dimensionné possède un rendement de 99,7% à 7,3kWdans un volume de 27cm3. Malgré ses résultats prometteurs, les valeurs d’inductance de fuiteet de capacité parasite inter-enroulements peuvent poser des problèmes pour le fonctionnementdu convertisseur et du chargeur. Dans cette section, les problématiques liées à ces valeurs sontanalysées.
3.8.1 Capacité parasite inter-enroulementsLa capacité parasite inter-enroulements Cp,tr dans l’application en feuillard de cuivre entrelacépossède une valeur élevée, comme nous pouvons le voir dans la Table 3.6. Cette valeur importantese répercute, notamment sur les courants de mode commun et le filtrage de mode commun duchargeur de la voiture.
3.8.1.1 Impact sur le filtrage de mode communLes chargeurs de VE sont équipés de filtres de mode commun. Ces filtres comprennent deséléments inductifs L et capacitifs C. La capacité de filtrage de mode commun notée Cmc connectéeau châssis de la voiture (carter) est limitée en valeur. Elle est limitée car elle ne doit pas induiredes courants élevés appelés "courants de toucher". Ces courants peuvent présenter un risque pourl’utilisateur qui touche la voiture pendant la charge. Ces courants de toucher sont générés parl’excitation de la capacité du filtre de mode de commun et de toutes les capacités parasites notées
Cp,eq entre le carter et les éléments du chargeur. L’ensemble de ces capacités parasites sontschématisées sur la Figure 3.60.

Dans ces capacités, nous distinguons les capacités en amont du transformateur représentéespar la capacité équivalente Cp1,eq et les capacités en aval du transformateur représentées par lacapacité équivalente Cp2,eq. La capacité inter-enroulements du transformateur Cp,tr est en sérieavec la capacité Cp2,eq. La capacité équivalente Cp,eq totale est déterminée suivant la relation(3.69). La capacité Cp2,eq est bien supérieure à la capacité inter-enroulements du transformateur
Cp,tr , la mise en série de ces deux capacités revient à négliger la capacité Cp2,eq du calcul de
Cp,eq d’après (3.70).
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Figure 3.60 – Modélisation des capacités parasites reliées à la carrosserie de la voiture
Cp,eq = Cp1,eq + Cp2,eq · Cp,tr

Cp2,eq + Cp,tr
(3.69)

Cp2,eq >> Cp,tr
Cp2,eq · Cp,tr
Cp2,eq + Cp,tr

≈ Cp,tr (3.70)
La capacité parasite totale notée Ccp,tot est définie par la relation (3.71). Elle ne doit pasdépasser la valeur de la capacité notée Cp,max qui est déterminée par la valeur maximale decourant de toucher admissible.

Ccp,tot = Cmc + Cp,eq Ccp,tot < Cp,max (3.71)
Au regard de la relation (3.71), plus la valeur de Cp,eq est faible, plus la valeur de Cmc peut êtreélevée sans que Ccp,tot dépasse la valeur limite Cp,max . L’intérêt d’augmenter la valeur de Cmc estde pouvoir diminuer la taille des éléments inductifs volumineux du filtre. Dans notre application, lavaleur élevée Cp,tr augmente la valeur de Cp,eq, ce qui participe à la diminution de la valeur de Cmc .
Pour éviter l’augmentation de la partie inductive du filtre, la topologie du premier étage duchargeur doit être dimensionnée dans cette optique. Une des méthodes pour limiter les courants demode 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 pasbesoin d’être réalisé sur une large plage fréquentielle vu que les courants générés sont limités enfréquence. Par exemple, les topologies monophasées totem pole bridgeless et PSSB représentéessur la Figure 1.15 utilisent ce principe.
3.8.1.2 Impact des parasites générésLes impacts sur le filtrage de mode commun ne sont pas négligeables. Mais cette capacitépossède également un impact sur le fonctionnement du convertisseur. Elle est l’origine de pertescapacitives 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 synchronisationparfaite de l’onduleur primaire et secondaire. Dans cette configuration, les tensions aux bornesdes capacités Cp,tr1 et Cp,tr2 correspondent à la différence des tensions primaire V1 et secondaire

V2 qui sont représentées sur la Figure 3.61. Ces tensions sont quasiment égales car le rapport detransformation est proche de 1. La différence de potentiel aux bornes des condensateurs est donctrès faible. Dans cette configuration, ces deux capacités ne génèrent pas de courants parasites etdonc peu de pertes.
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Figure 3.61 – (a) Tension primaire et secondaire (b) Tension aux bornes de la capacité Cp,tr1
En réalité, lors de la mise ON d’une diagonale de l’onduleur, les deux transistors qui passentde l’état bloqué à passant peuvent ne pas commuter exactement au même moment créant des pulsescourts des tensions V1A et V1B . Ces deux tensions et le convertisseur associé sont représentés surla Figure 3.62. Ces pulses sont responsables de courants de mode commun qu’il est important defiltrer pour éviter des problèmes de CEM.
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Figure 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 extrêmement faible. Comme nous l’avonsvu dans la section 2.6, cette valeur ne pose pas de problème pour le fonctionnement du conver-tisseur avec des commutations ZCS. Par contre, d’autres problèmes impactant le convertisseurpeuvent survenir.
Si cette inductance de fuite est utilisée seule comme inductance résonnante Ls, le condensateurrésonnant Cs associé est d’environ 2,6µF pour une fréquence de résonance de 500kHz. Les ordres
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de grandeur de ces deux valeurs sont très impactant. Le courant normalement sinusoïdal lors d’unfonctionnement à la fréquence de résonance risque d’être amorti par les résistances parasites Rpara(transformateur, transistors) si la condition (3.72) n’est pas respectée. Différentes représentations decourants sinusoïdaux amortis sont représentées sur la Figure 3.63. Le phénomène d’amortissementaugmente la valeur efficace du courant, c’est-à-dire les pertes cuivre.√

Ls
Cs

>>
∑

Rpara (3.72)
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Figure 3.63 – (a) Courant sinusoïdal (b) Courant amorti (c) Courant fortement amorti
La faible valeur d’inductance implique également une forte dispersion des valeurs entre dif-férents transformateurs de même dimensionnement. Par exemple au niveau du bobinage, si lesfeuillards de cuivre sont un peu plus espacés entre deux versions, l’inductance de fuite peut varier.De même au niveau du câblage, si les feuillards aller et retour raccordés aux onduleurs ne sontpas correctement plaqués l’un contre l’autre, l’inductance risque de différer de quelques nH . Dansun transformateur en série avec une inductance résonnante de quelques µH , cette variabilité crééepeu de différence. Dans notre application, une dispersion de seulement 30nH est une part nonnégligeable de l’inductance totale. Pour limiter ces effets, il est important d’augmenter la valeurde l’inductance.

3.9 Ajout de deux inductances supplémentaires
Pour résoudre les problèmes cités précédemment, deux inductances identiques sont ajoutéesau niveau du transformateur, une au primaire et une au secondaire. Un effort important a été faitsur la compacité du transformateur. Si les inductances supplémentaires sont volumineuses, l’effortréalisé sur la compacité n’aura pas porté ses fruits. Pour minimiser l’impact, celles-ci doivent êtrecompactes et doivent s’adapter au bobinage feuillard. La solution proposée est une inductanced’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’intérêt de cette géométrie est de pouvoir réaliser une inductance résonnante à l’aide d’un entrefersur la jambe centrale et de se servir de cette même inductance pour filtrer des courants parasitesde 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 fenêtrede bobinage dépend de la hauteur de cuivre hcu. 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 3.65ainsi qu’en Annexe C.5. Comme ce composant fonctionne dans les mêmes conditions fréquentiellesque le transformateur, le matériau sélectionné est le 3F36 également (Annexe C.1).
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Figure 3.64 – (a) Fonctionnement de l’inductance supplémentaire lors du filtrage de courants demode commun (b) Fonctionnement de l’inductance supplémentaire en tant qu’inductance résonnante
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3.9.1 Inductance résonnantePour vérifier la valeur de l’inductance supplémentaire, une simulation sur le logiciel FEMM estréalisée et comparée avec un calcul théorique. En simulation, les paramètres électriques de cetteinductance sont calculées à l’aide de deux simulation FEMM. Le schéma de simulation associé estreprésenté sur la Figure 3.66. Le rapport de transformation est égal à 1.

La première simulation spécifie un courant crête î1 valant −î2. La deuxième simulation spécifieun courant crête î1 égal au courant crête secondaire î2. Les équations de flux associées sontexprimées suivant (3.73) et (3.74).
1ère simulation {

φ1,simu1 = (L1 −M) · i1
φ2,simu1 = (L2 −M) · i2 (3.73)

2ème simulation {
φ1,simu2 = i1 · (L1 +M)
φ2,simu2 = i2 · (L2 +M) (3.74)

L’inductance Lsimu,sup représente l’inductance de fuite totale. Sur le même principe que dansla section 3.5.1.4. Cette valeur d’inductance est définie par la relation (3.75) à l’aide du systèmed’équation (3.73) car le rapport de transformation est unitaire.



3.9. Ajout de deux inductances supplémentaires 107

Air

3F36

plaque_Cu

[Iac:1]

plaque_Cu

[Iac:-1]

(a) (b)

efer

lfer,s

conducteur primaire aller conducteur primaire retour

Figure 3.66 – (a) Géométrie de l’inductance supplémentaire (b) Induction magnétique B au seinde l’inductance supplémentaire pour un point de fonctionnement pft,A
Lsimu,sup = L1 − 2 · M + L2 (3.75)

Pour vérifier cette valeur par calcul théorique, la valeur analytique est déterminée grâce authéorème d’Ampère. Ce théorème est défini par la relation (3.76). La section du matériau magnétique
Ae est la même pour l’entrefer et le noyau, l’équation (3.76) devient (3.77).

H · l =∑n · i Bfer
µ3F36 · lfer,s + Bair

µ0 · efer = n · i (3.76)
φ = B · Ae

φ
µ3F36 · Ae · lfer,s + φ

µ0 · Ae · efer = n · i (3.77)
Cette expression peut, à nouveau, être simplifiée car l’épaisseur de l’entrefer efer est très faibledevant la longueur de ferrite lfer,s et que la perméabilité relative du matériau 3F36 µ3F36 estélevée devant la perméabilité magnétique du vide µ0. Ces deux longueurs sont représentées surla Figure 3.66 (a). L’expression (3.78) montre que le circuit magnétique est quasiment équivalentà son entrefer seul.

φ
µ0 · Ae · efer ≈ n · i (3.78)

L’expression du flux aussi définie suivant la relation (3.79) permet d’exprimer l’inductance sup-plémentaire théorique Lth,sup par l’expression (3.80) avec n le nombre de spires égal à 1.
n · φ = Lth,sup · i (3.79)

Lth,sup = n2 · µ0 · Ae
efer

(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 mêmeprincipe que dans la section 3.7. Les différentes valeurs sont proches ce qui nous permet de validerla simulation sur FEMM de cette inductance supplémentaire.

Table 3.7 – Valeurs de l’inductance supplémentaire résonnanteInductance Induction crête
nH mTSimulation Lsimu,sup = 95 0,17Analytique Lth,sup = 89 0,15Test Ltest,sup = 101

3.9.2 Inductance de filtrage de mode communL’inductance supplémentaire est ajoutée pour augmenter la valeur de l’inductance résonnante.Cette inductance peut être utilisée pour améliorer le filtrage de mode commun. Le but, ici, n’est pasd’optimiser le filtrage mais d’utiliser au mieux de son potentiel cette inductance. Pour calculer lavaleur d’inductance équivalente en mode commun, les simulations réalisées dans la section précé-dente sont utilisées. Pour comparer la simulation avec la théorie, une deuxième méthode utilisantl’inductance spécifique est utilisée.
L’inductance spécifique notée Al est définie par les constructeurs et s’exprime en nH/tr2 suivantla relation (3.81).

Al = µ0 · µfer · Ae
lfer,s

(3.81)
La valeur Al renseignée par le constructeur pour la géométrie sélectionnée est définie dansla Table C.10. Cette valeur est spécifiée pour une longueur de fer lfer,s et une surface effective

Ae. Lors d’un fonctionnement avec des courants de même signe, ces grandeurs sont différentes. Lalongueur de fer considérée correspond à la longueur notée lfer,mc représentée sur la Figure 3.67.De même, la surface de fer considérée notée Ae,mc correspond à la moitié de la surface de fer Ae.La valeur d’inductance spécifique Al,mc dans le cas d’un filtrage de mode commun doit donc êtredéterminée à l’aide de ces grandeurs. Elle est définie suivant (3.82). En fonction de la géométriede l’inductance et du rapport de transformation unitaire, sa valeur est déterminée à 220nH dansnotre application.
Al,mc = µ0 · µfer · Ae,mc

lfer,mc
Ae,mc = Ae2 (3.82)

La deuxième simulation de la méthode des flux définie par la relation (3.74) est utilisée pourdéterminer l’inductance de mode commun. Dans cette simulation, les courants sont égaux commedans le cas de la circulation de courants de mode commun. Ce principe est représenté sur laFigure 3.68. Les flux associés φ1,simu2 et φ2,simu2 sont égaux et correspondent au flux noté φmcassocié aux courants de mode commun. Cette égalité est définie par la relation (3.83). Ce fluxpermet de déterminer l’inductance de mode commun Lmc,simu par la relation (3.84) où le courant
imc correspond à la somme des courants i1 et i2.
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Figure 3.67 – (a) Géométrie de l’inductance supplémentaire (b) Induction magnétique B au seinde l’inductance avec deux courants de même signe
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L1

L2Figure 3.68 – Modélisation du passage d’un courant de mode commun au sein de l’inductancesupplémentaire
n · φmc = (L1 +M) · i1 i1 = i2 (3.83)

n · φmc = Lmc,simu · imc imc = i1 + i2 (3.84)Par égalité entre le flux φmc et le flux déterminé par simulation (3.74), l’inductance de modecommun est déterminée par la relation (3.85). Elle est évaluée à 250nH . La valeur d’inductancede mode commun définie par la méthode de l’inductance spécifique a été calculée à 220nH . Cesdeux valeurs sont très proches, ce qui permet valider l’inductance de mode commun.
Lmc,simu = (L1 +M)2 (3.85)

3.10 Choix final
Le transformateur testé en Table 3.6 dissipe 19,1W de pertes fer et cuivre pour un volume totalde 27cm3 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 très prometteurs.
Suite aux résultats de l’étude paramétrique et des premières mesures, un nouveau transforma-teur est dimensionné. La Table 3.6 met en avant le déséquilibre entre les pertes fer et les pertescuivre. 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. Dansce deuxième dimensionnement, le nombre de spires est réduit pour diminuer les pertes cuivre. Lespertes fer, quant à elles, deviennent plus importantes. Dans ce nouveau transformateur, l’induc-tance supplémentaire dimensionnée précédemment est ajoutée au primaire et au secondaire surles longueurs de raccordement.

Le choix final du transformateur se porte sur un transformateur noté T rf36F14 dimensionné pourun point de fonctionnement pft,A (Table 3.4) avec un nombre de spires primaires n1 = 13. Sonvolume est de 27cm3. La valeur de la capacité parasite proportionnelle au nombre de spires estégalement 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 T rf36F14 est utilisée à titre de comparaisonavec les valeurs mesurées. Ces différentes données sont renseignées dans la Table 3.8. Les mesuressont réalisées sur le même principe que celles détaillées dans l’Annexe F. L’inductance de fuitetotale comprend l’inductance de fuite interne au transformateur, les inductances supplémentaireset les inductances de raccordement. L’ensemble de ces inductances participe à l’inductance réson-nante.

Figure 3.69 – Transformateur T rf36F14 avec deux inductances supplémentaires
L’écart entre pertes cuivre et pertes fer a été réduit. Il reste cependant important malgré ladiminution du nombre de spires. Ce dimensionnement est, tout de même, validé car les chignonsde cuivre sortant de la ferrite présentent des facilités de refroidissement. De plus, le système derefroidissement sélectionné permet de refroidir les spires de manière quasi-uniforme facilitant ainsila 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 à ceschéma sont représentées dans la Table 3.9.
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Table 3.8 – Dimensionnement du transformateur T rf36F14 pour un point de fonctionnement pft,Aavec un nombre de spires primaires n1 = 13Inductance Capacité Inductance de Résistance Résistance Pertes Pertesde fuite nH parasite nF fuite totale nH DC mΩ cuivre mΩ fer W cuivre W500kHz Cp,tr Lftr 500kHz RDC 500kHz Pfer,tr Pcu,trSimu 42 1,8 256 30 45 4,8 13,6Test 37 1,5 270 32 43 131
1 Ces pertes ont été déterminées à l’aide de la mesure de RAC et de l’équation R · i2eff

Ls1 Ls2Cs1 Cs2

Lm

Rtr,1 Rtr,2

Cp,tr1

Cp,tr2Figure 3.70 – Modélisation électrique de la partie centrale du convertisseur incluant le transfor-mateur T rf36F14

Table 3.9 – Valeurs des éléments électriques du transformateur T rf36F14 pour le point de fonc-tionnement pft,AInductance Inductance Inductance Capacités Résistance Résistance Capacités parasites
Ls1 nH Ls2 nH Lm mH Cs1 et Cs2 µF Rtr,1 mΩ Rtr,2 mΩ Cp,tr1 et Cp,tr2 nF135 124 0,6 0,82 21,5 18,3 0,75
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Dans le chapitre 2, la topologie du convertisseur a été sélectionnée. Dans le chapitre 3, letransformateur associé a été dimensionné. Dans ce chapitre, les onduleurs primaire et secondairesont conçus toujours dans un souci de haute densité de puissance. Les différents choix de conceptionsont abordés ainsi que l’influence des éléments parasites. Ensuite le détail de la conception et descomposants utilisés est étudié. Dans un troisième temps, un étude analytique du rendement estréalisée. Ensuite, le prototype final est présenté et testé. Le rendement expérimental est mesurépuis 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 à haute densité de puissance est complexe et peut être réalisée dedifférentes manières. La complexité réside à la fois dans la minimisation du volume du système maiségalement dans l’augmentation de la fréquence qui aggrave les pertes et les effets des élémentsparasites. C’est la raison pour laquelle nous avons particulièrement étudié trois points critiqueslors du design qui sont les transistors GaN utilisés, la technologie des cartes électroniques et leurconception et en dernier point le choix des condensateurs résonnants.
Les transistors GaN sont étudiées car les fréquences élevées augmentent leurs pertes, le butest donc de les minimiser. Les cartes électroniques représentent un point critique car la technologieutilisée et le positionnement des composants est directement lié aux éléments parasites. L’influencede ces éléments est amplifié avec l’augmentation de la fréquence. De plus, la technologie de lacarte définit le type de refroidissement associé. Le but est de pouvoir réduire le volume des cartessans augmenter le système de refroidissement. Enfin, les condensateurs résonnants sont étudiés carla 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 pertessur le convertisseur.

4.1.1 Choix du transistor GaN
Pour déterminer le composant GaN le plus adapté à l’application, le calcul des pertes parconduction 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 correspondentaux contraintes en tension de notre convertisseur. Comparés aux autres composants des Tables1.1 et 1.2, ces composants possèdent 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 deuxconfigurations avec et sans mise en parallèle.

4.1.1.1 Pertes par conduction
Les pertes par conduction se déterminent en fonction du courant qui traverse le composantpendant 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 I1.
Le rapport cyclique des transistors est fixe et vaut 50%. Les pertes par conduction pour untransistor primaire Pon,1GaN sont définies suivant la relation (4.1). Les pertes pour un transistord’un onduleur secondaire sont équivalentes au rapport de transformation près. La résistance à l’étatpassant RDSon,100°C dépend de la température. Elle est fixée pour une température de 100°C , car latempérature de fonctionnement du composant à puissance maximale est estimée à cette valeur. Lechoix de cette température est discuté plus loin. La valeur de résistance RDSon,100°C est renseignéedans la datasheet (Figure G.6).

Pon,1GaN = 0, 5 · RDSon,100°C · I21eff (4.1)



4.1. Conception des onduleurs du DC-DC 115

t0 t1 t2

I1

IT

VT

Figure 4.1 – Forme d’ondes d’un transistor primaire
4.1.1.2 Pertes par commutation

D’après la section 2.6, les commutations mises en jeu dans notre convertisseur à résonancesérie sont des commutations ZCS. Cette commutation implique des pertes dans les transistorsprovoquées lors du changement d’état des transistors par la capacité parasite Coss. Cette capacitéest une combinaison des capacités parasites Cgs et Cds représentées sur la Figure 1.8. Elle n’estpas linéaire et dépend de la tension à ses bornes, sa valeur n’est donc pas utilisable directementpour déterminer les pertes.
Les constructeurs de composants définissent dans la datasheet deux autres valeurs de cettecapacité pour tenir compte de cette non-linéarité : Co(er) et Co(tr). Ces deux valeurs sont renseignéesdans la Table G.1 pour le composant GS66508B. Co(er) correspond à la valeur de la capacité linéairequi donnerait une énergie stockée identique à celle du composant GaN polarisé sous 400V . Dela même manière, Co(tr) est la capacité équivalente du point de vue temporel. Ces valeurs Co(er) et

Co(tr) dépendent de la tension aux bornes du transistor. La valeur de Co(er) est renseignée dansla datasheet pour une tension de 400V . La tension d’entrée du convertisseur est de 450V et latension de sortie est du même ordre. D’après la Figure 4.2 qui est aussi renseignée en Annexe G.1,la capacité Coss évolue peu entre les tensions 400V et 450V . La capacité utilisée pour le calculdes pertes peut donc correspond à celle renseignée dans la datasheet. Elle est notée Co(er),400V .
Lors d’une commutation, les tensions aux bornes des transistors d’un bras varient simultanémentet très rapidement. Les capacités se chargent et se déchargent brusquement. Les formes d’ondesde cette commutation et le circuit associé sont représentés sur les Figures 4.3 et 4.4.
Dans ce calcul de pertes, nous cherchons à spécifier l’énergie dissipée lors de la commutation,c’est la raison pour laquelle nous utilisons la capacité Co(er) linéaire équivalente de Coss. Poursimplifier l’étude, les capacités Ct1 et Ct2 représentés sur la Figure 4.3 sont définies linéaires etcorrespondent à la valeur Co(er).
D’après les formes d’ondes représentées sur la Figure 4.4, les pertes par commutation destransistors T1 et T2 notées Pcom,T1 et Pcom,T2 sont induites à l’amorçage. Sur cette Figure, troisphases de fonctionnement sont représentées. Lors de la phase 1, T1 est passant et T2 est bloqué.Dans la phase 2, le transistor T1 se bloque. Le courant commuté lors de son blocage est négligeable.
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Figure 4.2 – Valeurs typiques : Ciss,Coss,Crss vs. VDS
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Figure 4.3 – Phases de commutation d’un bras d’onduleur
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Les tensions aux bornes des transistors sont inchangées. Dans la phase 3, le transistor T2 s’amorce.Les capacités Ct1 et Ct2 se chargent et se déchargent brusquement. Les courants associés à cettecharge et décharge circulent dans le transistor T2. Les pertes à l’amorçage du transistor T2 sontdonc dues à la somme des énergies dissipées par ces deux capacités. L’expression de ces pertespour le transistor T2 est définie par la relation (4.2).

Pcom,T2 = 12 · (Ct1 + Ct2) · V 2
in · ftr (4.2)

Tous les transistors commutent de la même façon, leurs pertes sont donc identiques. Ces pertessont notées Pcom,1GaN pour un transistor et déterminées par la relation (4.3).
Pcom,1GaN = Co(er),400V · V 2

in · ftr (4.3)
4.1.1.3 ComparaisonLes pertes par conduction et commutation à la fréquence de 500kHz des composants sélec-tionnés sont représentées dans la Table 4.1. La stratégie de commutation ZCS adoptée impliquedes pertes par commutation dues à la capacité Co(er),400V . C’est la raison pour laquelle les valeursde pertes par commutation sont importantes pour tous les composants dans la Table 4.1. D’aprèscette Table, les pertes totales Ptot,1GaN sont équivalentes pour les trois composants testés. Lechoix 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 Pcharge de 7,3 et 3,6kW

RDSon,100°C Co(er),400V Pon,1GaN en W Pcom,1GaN en W Ptot,1GaN en W
mΩ pF 3,6kW 7,3kW 3,6kW 7,3kW 3,6kW 7,3kWGS66508B x2 48 176 2 7,7 17,8 17,8 19,8 25,5GS66508B x1 95 88 3,8 15,4 9 9 12,8 24,4GS66516B 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-à-dire un courant decharge variable puisque la tension est fixe au sein du convertisseur. Les pertes par commutationsont constantes en fonction de la puissance car elles dépendent uniquement de la tension. Pourmaximiser le rendement sur toute la plage de puissance notamment pour de faibles valeurs depuissances, il est important de minimiser ces pertes par rapport aux pertes par conduction. Lechoix se porte donc sur le composant GS66508B car ses pertes par commutation sont les plusfaibles. L’évaluation des pertes pour une puissance de 7,3kW et 3,6kW est également renseignéedans la Table 4.1. Ce calcul permet de vérifier que le composant GS66508B minimise les pertestotales lors d’un fonctionnement à puissance réduite.
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4.1.2 Technologie de la carte de puissance4.1.2.1 Technologies existantesPour réaliser des cartes électroniques, différentes technologies existent. Les trois principalessont la technologie PCB, la technologie SMI et la technologie DBC. Ces trois technologies sontreprésentées 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 à l’aide de différentes couches.Dans cette technologie, le nombre de couches différentes peut aller jusqu’à 24 permettant la miseen place de circuits complexes. Par contre, elle ne permet pas un refroidissement efficace sur unelarge surface plane. Les éléments chauffants (transistors, éléments passifs) doivent être plaquéscontre une surface permettant le refroidissement représentée sur la Figure 4.5 (a).

(a) (b) (c)

Figure 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 à elles, permettent de refroidir le cuivre et les composants directement surla surface inférieure de la carte. Ces deux technologies n’ont, cependant, pas la même capacité derefroidissement. Leur différence réside dans la composition de la couche isolante réalisant l’inter-face entre les pistes de cuivre et le système de refroidissement.
Dans le cas du SMI, l’isolation est réalisée par un diélectrique de faible épaisseur avec uneconductivité thermique variant entre 2 et 4 W/m · K . Ce diélectrique est représenté sur la Figure4.6 (a). L’élévation de température des composants est très dépendante de cette épaisseur de di-électrique. Plus elle est faible, mieux les composants sont refroidis. Par contre, ce diélectriquegénère une capacité parasite dépendante de cette épaisseur. Le choix d’un SMI dépend donc d’uncompromis entre capacité parasite et élévation de température.
Dans le cas du DBC, l’isolant composé d’un matériau céramique est situé entre deux feuilles decuivre. Cet isolant est représenté sur la Figure 4.6 (b). Cette technologie est fortement utilisée pourles modules de forte puissance (Figure 4.5 (c)), car elle permet une faible élévation de températuredes composants. La conductivité thermique est dépendante du matériau céramique. Avec le matériauAlumine (Al2O3), couramment utilisé, elle est de l’ordre de 30 - 60 W/m · K . Cette technologiepermet un meilleur refroidissement que le SMI, mais elle est plus coûteuse.
Les avantages et les inconvénients de chacune des technologies sont renseignés dans la Table4.2. Chaque technologie de carte peut être réalisée avec différents matériaux de cette table. C’estla raison pour laquelle les paramètres sont évalués suivant leur impact positif "+" ou négatif "-" etnon avec des valeurs précises. Le but est de déterminer une tendance pour chaque technologie.
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Figure 4.6 – (a) Technologie SMI (b) Technologie DBC
Table 4.2 – Comparaison des technologies de carte PCB, SMI et DBCPCB SMI DBCCoût ++ - - - -Refroidissement λ - - + +++Capacité parasite εr + - - -

λ/εr - - ++ ++Inductance parasite - + - -Nombre de couches jusqu’à 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 dedielectrique. Plus l’épaisseur est faible, plus l’inductance est également faible. L’épaisseur notée

edi dans l’exemple du SMI (Figure 4.7 (a)) est potentiellement plus faible que dans les autrestechnologies car la fabrication le permet.
D’après la Table 4.2, la technologie la plus intéressante est le SMI. Cette technologie présenteune bonne conductivité thermique équivalente, contrairement au PCB et elle est moins coûteuseque le DBC. Elle minimise également les inductances parasites du routage. Par contre, elle induitdes capacités parasites qu’il est nécessaire de maîtriser (Figure 4.7 (b)) tout comme la technologieDBC.
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Figure 4.7 – (a) Boucle responsable d’une inductance parasite (b) Capacité parasite du SMI
4.1.2.2 Spécification de la carte SMILa capacité parasite du SMI dissipe une énergie notée EC,SMI lorsqu’elle est excitée par unetension variant alternativement de 0 et V à une fréquence f . Cette énergie se dissipe dans lestransistors 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 lapermittivité relative εrSMI du matériau diélectrique, de la surface de cuivre SAC,cu soumise à unevariation de potentiel et de l’épaisseur du diélectrique edi représentée sur la Figure 4.7 (b). Savaleur est déterminée par la relation (4.5).
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EC,SMI = 12 · CSMI · V 2 (4.4)

CSMI = ε0 · εrSMI · SAC,cu
edi

(4.5)
Le type de SMI doit être choisi afin de minimiser cette capacité. La surface de cuivre SAC,cune dépend pas du SMI mais du routage. Cette valeur n’influence donc pas le choix du SMI. Lapermittivité εrSMI est intrinsèque au matériau du diélectrique. Le choix du SMI doit donc se faireavec une faible permittivité au niveau de ce matériau. Pour cette raison, nous avons fait le choix duSMI VT-4B5 de Ventec [97] car la permittivité relative εrSMI est de 4,8. Ce SMI possède égalementune forte conductivité thermique notée λSMI de 4,2W/m · K . Les données relatives de cette cartesont renseignées en Annexe G.2. Avec ce SMI, Ventec propose quatre épaisseurs différentes dediélectrique edi. Pour réduire les pertes capacitives, le SMI avec l’épaisseur la plus importanteprésente le meilleur choix. Par contre, la résistance thermique résultante est plus élevée.
Un modèle thermique simplifié du transistor et de son système de refroidissement est réaliséen Annexe E.2 pour sélectionner l’épaisseur la plus intéressante vis à vis de notre application. Sonbut est de déterminer l’élévation de température ∆TGaN entre la jonction d’un transistor GaN etson système de refroidissement pour différentes épaisseurs edi. Les résultats de la variation detempérature ∆TGaN et l’influence sur la capacité parasite CSMI sont renseignés dans la Table 4.3pour les quatre épaisseurs du SMI VT-4B5.

Table 4.3 – Étude des capacités parasites CSMI et des élévations de température ∆TGaN entrele transistor et son système de refroidissement pour différentes épaisseurs d’un SMI VT-4B5 avec
λSMI = 4, 2W/m · KÉpaisseur edi µm 50 75 100 150

Rth,SMI,di (µm) 0,43 0,64 0,86 1,28∆TGaN (°C ) 61 63 67 77Capacité CSMI CSMI1,5 CSMI2 CSMI3Pertes dues aux capacités (W ) 5,5 3,7 2,8 1,8
Pour un cas critique, la température d’eau est fixée à 60°C . Le composant GaN utilisé possèdeune température maximale de fonctionnement définie dans la Table G.1. Cette température est de150°C . Le choix de l’épaisseur ne doit pas mener au dépassement de cette température. L’épaisseurde 150µm implique une température de composant proche de cette valeur maximale lors d’un cascritique. Cette épaisseur n’est donc pas retenue.
Le ∆TGaN entre les trois autres épaisseurs est équivalent. La différence entre les ∆TGaNdes épaisseurs 75µm et 100µm est de 6°C . Cela s’explique par la diminution de la capacitéparasite lorsque l’épaisseur augmente ce qui induit moins de pertes dans les transistors. L’épaisseursélectionnée est donc l’épaisseur de 100µm car les pertes dans les transistors sont réduites et le∆TGaN n’est pas critique pour le transistor.
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4.1.3 Condensateurs résonnantsLa 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 à l’augmentation de la surface alternative SAC,cu sur le SMI et cette surface influesur la valeur de la capacité parasite suivant la relation 4.5. De plus, la tension aux bornes de cescondensateurs varie alternativement ce qui peut engendrer des pertes. Le choix des condensateursdoit donc être étudié précisément pour améliorer le fonctionnement global du convertisseur.
4.1.3.1 Pertes dans les capacitésUn condensateur n’est pas parfait, il possède des éléments parasites. Une modélisation simpli-fiée de ces éléments est représentée sur la Figure 4.8. L’impédance Zc associée est exprimée suivantla relation (4.6). La résistance d’isolation notée Rp est considérée très grande, c’est la raison pourlaquelle elle n’est pas considérée dans l’impédance Zc . XC représente la réactance capacitive ducondensateur et XL la réactance inductive. La fréquence de fonctionnement d’un condensateur estdonc limitée à une certaine valeur au-delà de laquelle le condensateur se comportera comme uneinductance.

CLRs

Rp

Figure 4.8 – Schéma équivalent simplifié d’un condensateur
Zc = √R2

s + (XC − XL)2 XC = 12 · πfdec · C XL = 2 · πfdec · L (4.6)
Le facteur de dissipation DF définit les pertes lorsqu’une tension AC est appliquée au conden-sateur. Ce facteur correspondant à la relation (4.7) dépend du ratio entre la résistance équivalentedu condensateur (ESR) et la réactance du condensateur XC . L’ESR correspond à la résistance Rssur la Figure 4.8.

DF = ESR
Xc

(4.7)
Pcond = ESR · I2eff (4.8)

La facteur de dissipation DF représenté sur la Figure 4.9 est aussi appelé tangente δ . Cefacteur varie en fonction de la tension DC ou AC appliquée aux bornes du condensateur, de lafréquence de fonctionnement et de la température. Il est déterminé dans les notes d’application desconstructeurs évaluées pour différents matériaux. [98]. Il permet de calculer la résistance ESR ducondensateur et ainsi de calculer les pertes Pcond associées. Elles sont définies suivant la relation(4.8).
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ESR

Xc

δ

θ
Zc

Figure 4.9 – Facteur de dissipation DF en fonction de l’impédance Zc , de la réactance capacitive
XC et de l’ESR
4.1.3.2 Choix d’un condensateur

D’après le dimensionnement du transformateur représenté dans la Table 3.9, la valeur totaledes condensateurs résonnants primaires nécessaires pour une fréquence de résonance de 500kHzest de 0,82µF . Pour minimiser les contraintes et le DF aux bornes de ces condensateurs, des as-sociations série parallèle sont envisageables. L’association série permet de réduire la tension crête
Ûcs aux bornes des condensateurs utilisés. Cette configuration est intéressante car cette tensionest à l’origine de pertes au sein du composant. Par contre, la mise en série de deux condensateursdivise par deux la valeur totale de la capacité.

L’association parallèle, quant à elle, minimise le courant traversant le condensateur. Ce courantest également responsable de pertes selon l’expression (4.8). La mise en parallèle permet d’aug-menter la valeur totale de la capacité. Si la mise en parallèle est très intéressante, il y a toutefoisun nombre maximal de condensateurs. En effet, plus il y a de composants en parallèle, plus lasurface occupée par les condensateurs résonnants sur la carte de puissance SMI est importante.Cela revient à une augmentation de la surface SAC,cu qui intervient dans le calcul de la capacitéparasite 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 unpackage compact. Une solution pour réduire la surface des condensateurs sur le SMI est l’empilagedes condensateurs en colonne. Cette technique augmente la hauteur de la carte limitant ainsi lasuperposition possible d’une carte de commande sur la carte de puissance.
Dans le cas où les bras d’onduleur ne sont pas parfaitement en phase à cause de la variabi-lité des circuits de commande, la capacité résonnante admet la tension d’entrée Vin à ses bornessoit 450V . Le condensateur résonnant doit donc être dimensionné en fonction de cette contraintesachant qu’il peut supporter jusqu’à 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 decondensateurs en série. Chaque lot représenté sur la Figure 4.10 comporte cinq condensateurs enparallèle de 0,33µF . Cette disposition permet également d’assurer la symétrie entre chaque brasd’onduleur. Chaque condensateur CCG1206 référencé CGA5K2X7R2A334K130AA est conçu avec unpackage 1206 et une tenue en tension de 100V . La datasheet de ce composant est présentée enAnnexe G.3.
Il existe différents types de matériaux céramiques pour réaliser des condensateurs. Ces maté-riaux sont spécifiés par classe et possèdent 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 II X7R .Les condensateurs conçus à partir de ce matériau sont plus compacts que ceux réalisés avec lematériau de classe I C0G à paramètres égaux (capacité, tenue en tension).

Ls1 Ls2Cs1,1

Lm

Rtr,1 Rtr,2

Cp,tr1

Cp,tr2

Cs1,2 Cs2,2

Cs2,1

Figure 4.10 – Représentation du transformateur et du cicuit résonnant avec les lots de condensa-teurs primaires et secondaires
Le matériau X7R possède une bonne efficacité volumique. Par contre, il présente une instabilitésur la variation de la valeur de capacité ∆C et sur le facteur de dissipation DF en fonction de latension appliquée (AC ou DC). Le facteur ∆C représente l’évolution en % de la valeur de capacitéd’un condensateur. Si ces deux facteurs varient lorsqu’une tension alternative est appliquée auxbornes du condensateur, ce matériau n’est pas un bon candidat pour des applications résonnantes.À l’inverse, ces deux facteurs sont stables en fonction de la tension pour le matériau diélectrique

C0G de classe I. Ce matériau n’a, tout de même, pas été sélectionné car aucun composant n’étaitdisponible dans les valeurs de capacité et les dimensions recherchées. Pour s’assurer de la viabilitédes condensateurs avec le matériau X7R , un calcul de pertes est réalisé.
4.1.3.3 Validation du matériau X7RDans cette section, le but est de déterminer le comportement du condensateur en fonction dela tension alternative AC à ses bornes. Le comportement des matériaux des différentes classes estfourni généralement par les notes applicatives des constructeurs. La note sélectionnée ici vientdu constructeur CDE [98] et donne l’évolution de la variation de la capacité ∆C et du facteur dedissipation DF en fonction de la tension, de la fréquence et de la température. Les composants
CCG1206 sélectionnés sont fabriqués par le constructeur TDK. La note applicative utilisée ne cor-respond pas au même constructeur mais il s’agit du même matériau céramique.

À puissance maximale (7,3kW ), le courant primaire crête I1max implique une tension crête Ûc1sd’environ 10V aux bornes de la capacité résonnante primaire totale Cs1, c’est-à-dire 5V aux bornesde chaque lot de condensateurs (Figure 4.10). La tension Ûc1s est exprimée par la relation (4.9).
Ûc1s = I1max ·

√
Ls1
Cs1 (4.9)

La note applicative utilisée donne la variation du DF en % en fonction de la tension AC ou DCaux bornes du condensateur. Cette variation est représentée sur la Figure 4.11. Pour une valeurde tension 5V , le DF est de 3,5%.
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Figure 4.11 – Effet typique du niveau de tension AC et DC à 1kHz aux bornes d’un condensateur
X7R

Ce DF est défini pour une fréquence de 1kHz et la fréquence de fonctionnement est de 500kHz.La note applicative de CDE fournit également une courbe définissant l’impact de la fréquence surle matériau X7R . Cette courbe est représentée sur la Figure 4.12. Le facteur de dissipation noté
DF1kHz pour une fréquence d’1kHz est d’environ 1%. À 500kHz, il est de 4,5%. L’écart entre cesdeux valeurs est de 3,5%. De manière approximative, nous ajoutons cet écart à la valeur DF relevéeprécédemment. Le DF total noté DFtot prenant en compte l’influence de la fréquence pour unevariation de tension de 5V est de 7%.
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Figure 4.12 – Variation de la capacité (%) et facteur de dissipation en fonction de la fréquencepour le matériau X7R
Le facteur de dissipation a été déterminé en fonction de la fréquence et de la tension maisil n’a pas été évalué en fonction de la température. Le courant efficace qui circule dans chaquecondensateur CCG1206 correspond au courant efficace primaire divisé par 5, car chaque lot decondensateurs est constitué de cinq composants en parallèle. A puissance maximale, le couranttraversant un condensateur est de 3,5Aeff .
Sur la Figure 4.13, l’élévation de température d’un composant situé sur un PCB en fonction ducourant efficace est représentée. Le courant efficace associé à la puissance maximale implique uneélévation de température dépassant les données de cette Figure 4.13. Le condensateur est doncdans un fonctionnement de haute température.
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Figure 4.13 – Élévation de température en fonction du courant efficace traversant le condensateur
Les points de fonctionnement à haute température ne sont pas critiques car les pertes baissentlorsque la température augmente d’après la Figure 4.14. De plus, le SMI permet un meilleuredissipation des pertes qu’avec un PCB. L’influence de la température n’est pas prise en comptedans le calcul du DF , car la température exacte du condensateur est difficilement prédictible.L’évaluation de l’ESR mène donc à un surdimensionnement.

+20

+10

0

-10

-20
-60 -40 -20 0 20 40 60 80 100 120 140

0

2.0

4.0

6.0

8.0

Temperature C

Capacitance & DF vs. Temperature - X7R

%DF

%ΔC

%ΔC %DF

Figure 4.14 – Variation de la capacité (%) et facteur de dissipation en fonction de la température
D’après l’expression (4.7), le facteur de dissipation permet de déterminer l’ESR au sein dechaque condensateur. L’ESR équivalente notée ESReq correspond à l’ESR de l’ensemble de lacapacité résonnante primaire Cs1. Elle est définie suivant la relation (4.10) car le circuit résonnantcomprend deux lots de condensateurs comprenant chacun cinq condensateurs en parallèle (Figure4.10).

ESReq = 2ESR5 (4.10)
Cette valeur de résistance est estimée à 30mΩ pour un fonctionnement à puissance maximale.Les pertes associées définies suivant la relation (4.8) sont d’environ 8W . Ces valeurs sont plusfaibles 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 à une technologie PCB, malgré ces valeurs de pertes.Ces composants conçus à base du matériau X7R sont validés car les valeurs de pertes n’impliquentpas 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 maximalece qui permet de limiter les pertes diélectriques.

Sur le même principe de calcul, l’ESReq est évaluée pour différentes valeurs de puissance. Cesrésultats sont renseignés dans la Table 4.4
Table 4.4 – ESR (I1) en fonction du courant résonnant primaire I1Courant efficace Tension crête aux bornes la DFtot ESReq

I1eff (A) capacité résonnante Cs1 V % mΩ3,5 2,0 4 157,0 4 4,8 18,510,5 6 6 23,513,9 8 6,8 26,217,4 10 7 30
4.1.4 Conception des cartes électroniques

Pour optimiser la densité de puissance du convertisseur, la taille des cartes électroniques doitêtre minimisée. C’est 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 contrôle surtechnologie PCB. La disposition de ces trois cartes est définie sur la Figure 4.15.

Figure 4.15 – (a) Superposition des trois cartes : vue de côté (b) Superposition des deux cartespuissance et commande : vue du dessus
Les conducteurs de cuivre qui permettent le raccordement du transformateur à l’onduleur tra-versent la carte de commande pour pouvoir se raccorder à la carte de puissance comme cela estprésenté sur la Figure 4.15 (a). Comme le convertisseur est symétrique, les cartes des onduleursprimaires et secondaires sont identiques. Les trois cartes ont été schématisées et routées à l’aidedu logiciel DesignSpark. Ces détails sont présentés en Annexe H.
Dans cette section, les choix de conception des cartes pour un fonctionnement à une fréquencede 500kHz et une puissance de 7,3kW sont analysés et détaillés.
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La carte de contrôle est uniquement détaillée en Annexe H.3. Sur le prototype réalisé, il n’ya pas de régulation. Le signal de commande provient d’un générateur de basse fréquence (GBF).Le rôle de la carte de contrôle est d’adapter le signal de commande du GBF en deux signauxinverses S1 et S2 et de mettre en place un temps mort entre ces deux signaux. Les signaux S1 et

S2 correspondent aux commandes des deux transistors d’un même bras d’onduleur.
4.1.4.1 Carte de puissanceLa 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 critiquesont nécessité une attention particulière : les condensateurs de découplage Cdec , la surface AC ducuivre SAC,cu et le fait que le SMI se compose d’une seule couche. Le schéma, le routage ainsique la BOM (Bill of Material : Liste des composants utilisés) sont détaillés en Annexe H.1.

Surface AC1

Surface AC2

Surface SL,dec

Surface SL,dec

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 SL,dec représentée sur les Figures 4.16 et 4.17(a) intervient dans la valeur de l’inductance parasite Lp. 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 surtensionsaux bornes de ce transistor. Ces surtensions peuvent être représentées par la Figure 4.17 (c). Cessurtensions notées VL,p dépendent de la valeur de l’inductance parasite Lp suivant la relation(4.11).
VL,p = Lp ·

dIdt (4.11)
Avec les transistors GaN, les ∆t lors de la commutation sont très faibles, car ces transistorscommutent très rapidement. L’établissement de la tension Vds aux bornes du transistor se fait très
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rapidement dû à la faible charge Qgs. Ce point est détaillé dans le chapitre 1 sur la Figure 1.8et dans la Table 1.2. Dans un cas général, pour optimiser la cellule de commutation, il est doncimportant de minimiser cette inductance afin d’éviter que les surtensions dépassent la tensionmaximale du transistor.

VT

(a)

Δt

(b) (c)

VL,p

Figure 4.17 – (a) Modélisation de la surface SL,dec au niveau d’un bras d’onduleur (b) Représen-tation électrique de l’inductance parasite induite par la surface SL,dec (c) Surtension causée parl’inductance parasite
Dans notre application, le convertisseur fonctionne avec des commutations ZCS. Le transistors’amorce ou se bloque avec un courant quasiment nul. La surtension générée par l’inductance Lpqui dépend du courant (4.11), est donc fortement minimisée dans ce comportement ZCS. De plus, latechnologie SMI limite les inductances parasites grâce à un plan de masse très proche des pistesde cuivre. Toutefois lors du routage, les condensateurs de découplage sont placés au plus prochedes transistors (Figure 4.16) afin d’optimiser la cellule de commutation. Le but est de pouvoir testerdifférents fonctionnements avec l’onduleur conçu.
Les condensateurs de découplage supportent la tension d’entrée, ils doivent avoir une tenue entension supérieure à 450V . Le condensateur sélectionné est le condensateur Kemet C1210V154KCRACTU de 0,15µF [99].

Surface AC Lors du routage, un effort important a été fait pour minimiser les deux surfaces decuivre Scu,AC1 et Scu,AC2 qui sont représentées sur la Figure 4.16. Ce sont ces deux surfaces quientrent dans le calcul de la capacité parasite CSMI . Comme ces deux valeurs sont critiques, uneétude précise a été réalisée dans la section 4.1.3 pour déterminer les condensateurs minimisantcette surface. Lors du routage, les transistors ont été placés au plus proche de ces condensateurspour minimiser ces surfaces. De plus, les pistes de cuivre ont été routées de sorte à ce que lesdeux surfaces soient identiques. Le but est d’avoir la même capacité sur chaque bras pour assurerleur symétrie.
Une face unique Le routage sur le SMI est réalisé sur une seule face car l’autre face est utiliséepour le refroidissement. L’interconnexion est plus complexe que dans un système qui dispose dedifférentes couches comme le PCB. Cela interdit les via entre les différentes pistes qui permettentde faciliter le routage. Pour faire face à cette problématique, un strap de cuivre a été ajouté pourrelier deux pistes entre-elles. Ce strap est représenté sur la Figure 4.16.
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4.1.4.2 Carte de commandeLa 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 élaborépar 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 pourquoila technologie PCB est adoptée pour son coût et pour permettre l’utilisation multicouches. Le choixfinal 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 0V des drivers isolés sont répartis sur unecouche séparée notée Layer 2. Cette couche est représentée sur la Figure 4.18 (b). Afin d’éviter quela 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)).

(a) (b)

Figure 4.18 – (a) Routage de la carte de commande PCB avec les trois couches : Layer 1 - pistesvertes , Layer 3 - pistes violettes et Layer 4 - pistes rouges (b) Routage de la carte de commandePCB avec la couche : Layer 2 - plans 0V
4.1.4.3 Superposition des cartesDans 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 à carte représentés sur la Figure4.15. La superposition de ces deux cartes augmente la distance entre la grille du transistor et lespins du driver. L’inductance parasite de la grille Lp,G associée dépend fortement de cette distance.
Détermination de l’inductance Pour bien comprendre l’influence de cette inductance, le schémaélectrique de la grille est représenté sur la Figure 4.19. Lorsque la tension du driver Vdr passede 0V à 6V , le circuit RLC de la grille entre en oscillation. Cette oscillation se répercute sur latension de grille Vgs,GaN pouvant être à l’origine d’une surtension. Si cette surtension impose à lagrille une tension supérieure à sa tension maximale Vgs,max , la grille risque d’être endommagée.Pour amortir cette oscillation, les éléments électriques de la grille doivent vérifier la conditiond’amortissement définie par la relation (4.12) avec RG la résistance interne de la grille, Rdr larésistance ajoutée sur la grille et Cgs la capacité grille source.
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Figure 4.19 – Schéma électrique de la grille du transistor
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√
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(4.12)
Pour minimiser l’impact de l’oscillation, nous pouvons agir sur la valeur de résistance Rdr ,ajoutée lors de la conception du circuit, et sur la valeur de l’inductance qui dépend de la distanceentre le driver et la grille. La valeur de résistance Rdr est, tout de même, limitée. Plus cetterésistance est élevée, plus le driver va commuter lentement ce qui peut générer des pertes parcommutation.
Dans notre circuit, l’inductance parasite Lp,G dépend du circuit électrique entre la grille dutransistor et le driver. Ce circuit est décomposé en trois parties. La première partie du circuit setrouve sur la carte de puissance schématisée sur la Figure 4.20 (c). L’inductance parasite associéeest très faible car la carte SMI est peu inductive grâce au plan de masse proche des pistes decuivre (Figure 4.7 (a)). Cette inductance est donc négligée. La troisième partie du circuit se trouvesur la carte de commande. Elle est représentée sur la Figure 4.20 (a). Grâce aux plans 0V situéssur le Layer 2 (Figure 4.18 (b)), cette troisième partie de circuit est également peu inductive cequi nous permet de négliger l’inductance associée. L’inductance parasite de la grille Lp,G est doncprincipalement générée par le connecteur carte à carte représentée sur la Figure 4.20 (b).

Figure 4.20 – (a) Inductance parasite générée par la carte de commande (b) Inductance parasitegénérée par le connecteur carte à carte (c) Inductance parasite générée par carte de puissance
Pour réduire cette inductance, des connecteurs de faible hauteur sont sélectionnés ce quipermet de minimiser l’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 très proches imposentla 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 Lp,G est estimée entre 5et 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 modèle du composant GaN utilisé est celuifourni par le constructeur GaN System [103]. La valeur de résistance Rdr est de 10Ω. Cette valeurcorrespond à celle conseillée par GaN System sur sa carte d’évaluation [100].
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Figure 4.21 – Simulation sous LTspice de l’influence d’une inductance parasite Lp,G comprise entre5 et 15nH
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Figure 4.22 – Tension de grille Vgs en fonction du temps lors de l’amorçage du transistor pourtrois valeurs d’inductance Lp,G (5nH, 10nH et 15nH) et tension de driver Vdr
Les formes d’ondes de la tension Vgs aux bornes de la grille du transistor déterminées par lasimulation sont représentées sur la Figure 4.22. Pour trois valeurs d’inductance de grille Lp,G , iln’y a pas d’oscillations générant une surtension néfaste. La superposition des cartes de commandeet de puissance est donc validée pour la suite de la conception. Cette simulation sera vérifiée plusloin 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 nécessaired’analyser pour définir le rendement. Ces pertes dépendent des transistors, du transformateuret 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 rendementthéorique du convertisseur. Ce rendement sera ensuite comparé au rendement mesuré dans laphase expérimentale.
PertesDCDC = Pertes transistors︷ ︸︸ ︷8 · (Pon,1GaN + Pcom,1GaN ) + PC,SMI + Pertes transformateurs︷ ︸︸ ︷

Pcu,tr + Pfer,tr + PCp,trf + Pertes composants︷︸︸︷
PCs(4.13)

4.2.1 Pertes dans les transistors GaN4.2.1.1 Pertes par conductionLes pertes par conduction Pon,1GaN d’un transistor ont déjà été définies dans la section (4.1.1.1)avec la relation (4.1). La résistance RDSon utilisée dans ce calcul est spécifiée pour une tempéra-ture de composant de 100°C . Elle est notée RDSon,100°C . Cette valeur de température est cohérentepour un fonctionnement à puissance maximale, d’après l’étude thermique développée en AnnexeE.2. Ici, le rendement est calculé pour différentes valeurs de puissance. Pour calculer précisémentla valeur des pertes, cette résistance doit évoluer en fonction de la puissance. Cependant l’éva-luation de RDSon en fonction de cette puissance est complexe. Les pertes sont dépendantes dela puissance et sont calculées à l’aide de la résistance RDSon. Et cette dernière est fortementdépendante de la température.
Pour le calcul du rendement, la résistance RDSon sera fixée à RDSon,100°C pour toutes les va-leurs de puissance. Le rendement est donc sous-évalué. Le calcul pourra être réévalué en fonctiondes résultats expérimentaux pour s’approcher de la température réelle du composant en fonctionde la puissance.
Le courant primaire est différent du courant secondaire car le rapport de transformation n’estpas unitaire. Les pertes par conduction sont donc différentes entre les quatre transistors primaireset les quatre transistors secondaires. Les pertes par conduction totales Pon,GaN,tot prennent encompte cette différence et sont définies par la relation (4.14).
Pon,GaN,tot = 2 · RDSon,100°C · I21eff + 2 · RDSon,100°C · I22eff I1eff = n2

n1 · I2eff (4.14)
4.2.1.2 Pertes par commutationLes pertes par commutation Pcom,1GaN 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 dela capacité Coss. Cette capacité qui varie en fonction de la tension à une valeur équivalente pourdes tensions comprises entre 400 et 500V d’après la Figure G.8. La datasheet donne une valeurde capacité Co(er) pour une tension de 400V notée Co(er),400V (Table G.1). Cette valeur est donc
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choisie pour le calcul des pertes avec notre fonctionnement à 450V . On suppose dans un premiertemps que la valeur de Co(er) 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 prennenten compte la différence de tension entre l’entrée et la sortie du convertisseur.
Pcom,GaN,tot = 4 · Co(er),400V · V 2

in · ftr + 4 · Co(er),400V · V 2
out · ftr Vin = n1

n2 · Vout (4.15)
4.2.1.3 Pertes induites par le SMI

Les pertes liées au SMI sont induites par les capacités parasites du diélectrique excitées parune tension alternative. La capacité parasite notée CSMI,GaN est exprimée suivant la relation (4.16).
CSMI,GaN = ε0 · εrSMI · (Scu,AC1 + Scu,AC2)

edi
(4.16)

Sur la carte de puissance, les surfaces en cause sont les surfaces Scu,AC1 et Scu,AC2 qui fontchacune 128mm2. Elles sont représentées sur la Figure 4.16. Les cartes des onduleurs primaireset secondaires sont identiques, les capacités parasites des cartes primaire et secondaire sontégalement identiques et valent CSMI,GaN .
La Figure 4.4 définit l’énergie capacitive dissipée sur une période de commutation. Cette énergieest de l’ordre C ·V 2 · f car il y a deux commutations sur une période de fonctionnement. Basée surce même principe, les pertes dues aux capacités SMI PC,SMI,tot sont définies suivant la relation4.17. Dans cette expression, la différence des tensions entrée/sortie est prise en compte.

PC,SMI,tot = CSMI,GaN · V 2
in · ftr + CSMI,GaN · V 2

out · ftr (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 à partir du courant efficace et de la résistance des conducteurs.Afin de tenir compte du rapport de transformation, la résistance totale Rtr est séparée en deuxrésistances Rtr,1 et Rtr,2 suivant (4.18). L’expression des pertes cuivre du transformateur est donnéepar (4.19).
Rtr = Rtr,1 + (n1

n2)2 · Rtr,2 (4.18)
PT rf = Rtr,1 · I21eff + Rtr,2 · I22eff (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 étéanalysées. Au sein du convertisseur, différentes capacités parasites interviennent. Elles sont re-présentées sur la Figure 4.23. Elles peuvent être à l’origine de pertes non négligeables lorsqu’unetension alternative est appliquée à leurs bornes.

Cin,1

Cp,tr1

Cp,tr2

Cin,2

Ccu,alu1,tot Ccu,alu2,tot

Figure 4.23 – Schéma du transformateur et des capacités parasites
Capacités parasites d’entrée et de sortie du transformateur Les capacités parasites primaire
Cin,1 et secondaire Cin,2 sont calculées à l’aide de l’équation (4.20) avec lin,1 et lin,2 les longueursde cuivre raccordant les onduleurs au transformateur et hcu la hauteur du conducteur de cuivre.Ces longueurs sont représentées sur la Figure 4.24.

Cin,1 = ε0 · εrPTFE · lin,1 · hcu
ein,r

Cin,2 = ε0 · εrPTFE · lin,2 · hcu
ein,r

(4.20)

lin,1
lin,2

Figure 4.24 – Représentation de la longueur lin,1 et lin,2 sur le transformateur conçu
L’isolation entre les deux feuillards est réalisée avec du ruban PTFE. L’épaisseur d’isolationentre deux spires est normalement de valeur ein. Pour minimiser l’impact de ces capacités, cettevaleur est doublée et vaut ein,r définie par (4.21). L’ordre de grandeur de ces capacités est renseignédans la Table 4.5.

ein,r = 2 · ein (4.21)
Les pertes induites par ces capacités dépendent de l’expression (4.22). La tension aux bornes deces deux capacités correspond à la tension aux bornes du transformateur soit une tension carrée
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d’amplitude +Vin et −Vin pour le primaire. Même si les valeurs de capacités sont faibles, cespertes ne sont pas négligées à cause de la tension importante à leurs bornes.

PC,in = Cin,1 · (2 · Vin)2 · ftr + Cin,2 · (2 · Vout)2 · ftr (4.22)
Capacités parasite cuivre-aluminium Il existe deux types de capacités parasites entre les spiresde cuivre et la base aluminium du système de refroidissement : celle des conducteurs primairesnotée Ccu,alu1 et celles des conducteurs secondaires notée Ccu,alu2. Ces deux conducteurs sontdisposés différemment pour améliorer le refroidissement (Figure 3.19). Les deux capacités ont doncdes valeurs différentes. La répartition des capacités est représentée sur la Figure 4.25.

Figure 4.25 – Schéma du transformateur et des capacités parasites entre les conducteurs de cuivreet l’aluminium
Dans le calcul de la capacité parasite d’une spire secondaire Ccu,alu2, l’isolant n’intervientpas. Le conducteur de cuivre est directement plaqué sur le pad thermique. Cette capacité estdéfinie suivant l’expression (4.23). La longueur lm,ch représente la longueur moyenne d’un chignonde conducteurs de cuivre. comme il y a deux chignons, cette valeur est multipliée par deux dansl’expression de la capacité. Cette longueur est définie sur la Figure 4.25 (b). epad correspond àl’épaisseur du pad thermique de perméabilité relative εr,pad valant 3,31 [104].

Ccu,alu2 = ε0 · εr,pad · 2 · lm,ch · ecu
epad

(4.23)
Dans le calcul de la capacité parasite primaire, l’isolant intervient. Cette capacité Ccu,alu1équivaut à deux capacités en série Ccu,iso,1 et Ciso,alu,1. Ccu,iso,1 représente la capacité parasiteentre le cuivre et l’isolant définie par la relation (4.25) et Ciso,alu,1 représente la capacité parasiteentre l’isolant et l’aluminium définie par la relation (4.26).

Ccu,alu1 = Ccu,iso,1 · Ciso,alu,1
Ccu,iso,1 + Ciso,alu,1 (4.24)

Ccu,iso,1 = ε0 · εr,PTFE · 2 · lm,ch · ecu
ein/2 (4.25)

Ciso,alu,1 = ε0 · εr,pad · 2 · lm,ch · ecu
epad

(4.26)
Les capacités parasites totales primaire et secondaire Ccu,alu1,tot et Ccu,alu2,tot sont définies par
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les équations (4.27) car les capacités Ccu,alu1 et Ccu,alu2 de chaque spire sont considérées en pa-rallèle afin de simplifier les calculs. Le schéma de ces deux capacités équivalentes est représentéesur la Figure 4.23. Ces valeurs sont répertoriées dans la Table 4.5.

Ccu,alu1,tot = n1 · Ccu,alu1 Ccu,alu2,tot = n2 · Ccu,alu2 (4.27)
Les tensions aux bornes de chaque spire sont différentes. La formule des pertes totales induitespar ces capacités est donc difficile à déterminer. Un majorant de ces pertes est défini par l’expression4.28. Cette valeur majorée est très faible car les capacités sont également faibles et que la tensionconsidérée correspond à la tension d’entrée Vin. C’est la raison pour laquelle ces pertes sontnégligées dans le calcul du rendement.

PC,cu,alu < Ccu,alu1,tot · V 2
in · ftr + Ccu,alu2,tot · ·V 2

out · ftr (4.28)
Table 4.5 – Valeurs des capacités parasites Cin et des capacités parasites cuivre/aluminium pri-maire Ccu,alu
Cin,1 Cin,2 Ccu,alu1,tot Ccu,alu2,tot
pF pF pF pF18 18 1,5 2

Capacités inter-enroulements Comme détaillée dans la section (3.8.1), la tension aux bornesdes capacités parasites inter-enroulements correspond à la différence des tensions primaire etsecondaire représentée sur la Figure 3.61. Cette différence de tension est faible car le rapport detransformation est proche de un. Les pertes associées sont définies par l’expression (4.29). Mêmesi la valeur de la capacité Cp,tr est plus élevée que les valeurs des capacités renseignées dans laTable 4.5, ces pertes sont négligées car la tension considérée est faible.
PCp,tr = Cp,tr · (2 · (Vin − n2

n1 · Vin))2 · ftr (4.29)
4.2.2.3 Pertes totales liées au transformateurAu 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’expressionest définie par la relation (4.30).

PT rf = Pfer,tr + Pcu,tr + PC,in (4.30)De la même manière que pour les pertes dues aux capacités parasites du SMI, les pertes PC,insont dissipées dans les transistors.
4.2.3 Pertes dans les condensateurs résonnantsLes condensateurs résonnants génèrent des pertes qui varient en fonction de la tension crêteaux 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 Pcond,tot est défini par l’expression (4.31). Il différencie les pertesdans les condensateurs résonnants primaires et secondaires car les courants associés possèdentdes valeurs différentes.
Pcond,tot = ESR (I1) · I21eff + ESR (I2) · I22eff (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 unconvertisseur avec un rapport cyclique de 50%.
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Figure 4.26 – Rendement théorique du convertisseur DC-DC en fonction de la puissance d’entréepour 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 impliquedes 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 convertisseurlors de la charge. À faible puissance, les pertes par commutation deviennent prépondérantes etréduisent le rendement du convertisseur.
Ce rendement sera, par la suite, comparé au rendement mesuré afin d’analyser si toutes lespertes 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 lecomportement du convertisseur afin de le comparer ensuite avec les formes d’ondes relevées lorsdes mesures. Cette simulation sert également d’outil pour analyser l’origine de potentiels défautsmis en avant par les mesures. Le transformateur est représenté avec tous ses éléments parasitespour 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. Lesparties et paramètres du modèle sont détaillés dans cette section. Ils se divisent en trois groupes :les paramètres de commutation, les paramètres de puissance et les paramètres électriques.
4.3.1.1 Paramètres de puissance

Les paramètres de puissance permettent de définir la puissance du convertisseur. Ils sont définissur la Figure 4.28. C’est le paramètre Rc considéré comme une résistance de charge qui détermineles courants au sein du convertisseur. Cette résistance est définie en fonction de la tension desortie Vout et de la valeur de puissance Pc . Cette valeur de puissance est le paramètre qui estmodifié pour faire évoluer la charge.
4.3.1.2 Paramètres de commutation

Les paramètres 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 TONINVpeuvent être modifiés via les variables TmINV et TmPWM pour simuler un déphasage destransistors d’un même bras. Le paramètre alpha permet de modifier le rapport cyclique afin devoir son influence sur le convertisseur. Les paramètres temporels dépendent de la période decommutation Ts directement liée à la fréquence de découpage.
4.3.1.3 Paramètres électriques

Les paramètres électriques définissent les éléments électriques du convertisseur que sont letransformateur, le circuit résonnant et les transistors.
Transformateur Dans cette modélisation, le transformateur est décomposé spire par spire afind’évaluer l’influence des capacités parasites inter-enroulements. Les valeurs des inductances propres
L1 et L2, de l’inductance mutuelle M et du coefficient de couplage kc choisis pour la simulationsont déterminées à l’aide de trois éléments du transformateur prototypé définis dans les Tables3.8 et 3.9. Ces trois éléments sont notés Lfint , Lm et m dans la modélisation. Ils correspondentrespectivement à l’inductance de fuite du transformateur, à l’inductance de magnétisation et aurapport de transformation.

L’inductance de chaque spire notée Lspire1 et Lspire2 correspond à l’inductance spécifique dutransformateur Al,tr définie par l’expression (4.32).
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Figure 4.27 – Détail de la modélisation du convertisseur sur le logiciel LTspice

Figure 4.28 – Paramètres définissant la puissance dans la simulation LTspice du convertisseur
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Figure 4.29 – Paramètres définissant les signaux de commande des transistors dans la simulationLTspice du convertisseur

Figure 4.30 – Paramètres définissant les composants électriques dans la simulation LTspice duconvertisseur
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Al,tr = L1

n21 ou Al,tr = L2
n22 (4.32)

Dans la simulation, la valeur d’une capacité entre deux spires notée Co est déterminée enfonction de la capacité parasite totale Cp,tr . Elle est définie par l’expression (4.33).
Co = Cp,tr

n1 + n2 − 1 (4.33)
Cette capacité parasite Co est représentée de manière homogène dans le transformateur. Enréalité, chaque capacité parasite est différente. La longueur entre deux spires extérieures d’unchignon de cuivre est plus grande qu’entre deux spires intérieures. Cette différence entre spiresest représentée sur la Figure 4.31. Quantifier cette longueur pour chaque spire est complexe, c’estla raison pour laquelle les capacités parasites entre deux spires sont schématisées de manièreidentique.

Figure 4.31 – Représentation des différentes longueurs entre les spires intérieures et les spiresextérieures
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 sériecorrespond à l’ESR équivalente ESReq. Les différentes valeurs d’ESR dépendent de la puissancede charge Pc et sont renseignées dans la Table 4.4

L’inductance notée Lsup dans la simulation correspond à l’inductance supplémentaire dimen-sionnée dans la section 3.9. Son but est d’augmenter la valeur de l’inductance résonnante et departiciper au filtrage des courants de mode commun. Les valeurs des inductances propres Lsup etle coefficient de couplage ksup associés à cette inductance sont représentés dans les données desparamètres électriques. Ils sont déterminés suite au dimensionnement dans la section 3.9.
L’inductance Lin correspond à l’inductance de câblage des conducteurs de cuivre entre letransformateur et l’onduleur. Cette inductance est divisée en différentes inductances sur le modèlede simulation car il s’agit d’une inductance de câblage répartie. Sur le même principe, les capacitésparasites d’entrée et de sortie notées Cin sont également séparées en plusieurs capacités car cettecapacité est également répartie sur l’ensemble du câble. 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 transistorsutilisés sont des transistors parfaits modélisés par la commande .modelSW . Cette commandeprend en compte la résistance à l’état passant via le paramètre Rds,ON . La capacité parallèle sym-bolise la capacité Coss. Cette capacité n’est pas linéaire et ne correspond pas exactement à unecapacité en parallèle du transistor. Dans l’exemple, nous cherchons à vérifier la commutation ZCS.C’est la capacité Co(er) qui est utilisée dans le logiciel de simulation. Cette capacité peut êtremodifiée suivant les valeurs des datasheet en fonction du but recherché lors d’une simulation.

Les capacités de la carte SMI CSMI définies dans le logiciel de simulation correspondent auxvaleurs de capacités déterminées dans la section 4.2.1.3.
4.3.2 CommutationsPour une simulation à puissance maximale soit 7,3kW et avec les paramètres définis précé-demment, le courant résonnant primaire qui circule dans l’inductance L2 et la tension aux bornesdu transistor T11 sont représentés sur les Figures 4.32 et 4.33.

Figure 4.32 – Courant résonnant primaire ettension du transistor T11 pour une puissancede 7,3kW déterminée par simulation

1

2

Figure 4.33 – Zoom sur le courant résonnantprimaire et la tension du transistor T11 pourune puissance de 7,3kW déterminée par si-mulation
Sur la Figure 4.32, le courant résonnant est légèrement amorti. Cet amortissement est dû aufaible rapport Ls

Cs devant les résistances parasites. Les résistances des transistors et des conden-sateurs sont plus faibles lorsque la température diminue. Du fait des échauffements, le courantrésonnant pour une faible puissance aura un amortissement moins important qu’à forte puissance.
L’amortissement et l’ajout des inductances parasites décale la fréquence de résonance fr0. Lafréquence de découpage fixée à 500kHz ne correspond donc pas exactement à fr0. De ce fait,un léger courant est commuté (Point 1 - Figure 4.33). Ce courant n’est pas assez important pour
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assurer la charge et la décharge des capacités parasites. Il entre en oscillation en fonction de lavaleur des capacités Co(er) et de l’inductance résonnante sans décharger ces dernières.

Sur le point 2 défini sur la Figure 4.33, les capacités Cin génèrent un pic de courant lorsquela tension à leurs bornes passe de +Vin à −Vin. Ces capacités et l’inductance lin sont répartiesuniformément à travers la longueur de câblage. Ces courants capacitifs sont donc différents dansun cas réel car ces deux grandeurs sont mieux réparties au niveau du câblage.
4.4 Réalisation et tests
4.4.1 Présentation du prototypeLes choix de conception ont permis d’aboutir à la réalisation d’un prototype représenté sur laFigure 4.34. Les trois cartes de puissance, commande et contrôle sont superposées. Cette super-position est représentée sur la Figure 4.35 (a).

Figure 4.34 – Vue du dessus du prototype

Base Aluminium

Carte de puissance

Carte de commande

Carte de contrôle

Pad thermique

Feuillard de cuivre

Ferrite

(a)

(b)

Figure 4.35 – (a) Empilement des cartes du prototype (b) Vue de côté du prototype
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Dans le dimensionnement du transformateur, les calculs thermiques ont été menés pour unrefroidissement à eau. Pour des raisons de coût et de simplicité de réalisation, le refroidissementdans le prototype est effectué par un radiateur à ailettes équipé de ventilateurs. L’interface ther-mique entre les cartes de puissance SMI et le radiateur se fait à l’aide d’une pâte thermique.Les deux interfaces entre les feuillards de cuivre et le radiateur et entre le matériau ferrite et leradiateur sont réalisées à l’aide d’un pad thermique comme cela est défini sur la Figure 3.19. Lorsdes mesures à fortes puissances, une attention particulière sera portée sur l’échauffement car ledimensionnement a été mené avec un refroidissement à eau.

4.4.2 Principes de mesureLes mesures du prototype de DC-DC se font à l’aide d’un banc d’essai représenté sur la Figure4.36. L’alimentation de puissance est une alimentation Regatron capable de délivrer au maximum500V , 80A et 32kW . La charge de sortie du convertisseur est à la charge active Chroma. Elle estutilisée de manière passive.

Alimentation 

de puissance

Charge active

Prototype

Figure 4.36 – Banc de test du convertisseur DC-DC
Les signaux de commandes sont fournis par un GBF et l’électronique associée est alimentéepar 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 schémade principe du prototypage est représenté sur la Figure 4.37.
Pour des tests à faibles tensions, les mesures de tensions sont effectuées à l’aide de sondes nonisolées. Lors des mesures à 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-à-dire qu’elle ne nécessite pas d’être intégrée au circuit. Par contre, cette sonde ne donnepas la valeur moyenne de la mesure réalisée. Dans notre application, le courant résonnant estsinusoïdal et possède 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 appareilsde mesure est renseignée dans la Table 4.6.
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Planche applicative

Chargeur 7kW

Input 450VAC

output 430VDC
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Energie Energie
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Energie
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Figure 4.37 – Schéma de principe du prototypage du convertisseur DC-DC
Pour calculer le rendement, les courants en entrée Iin et en sortie Iout du convertisseur sontmesurés à l’aide d’un shunt. Le shunt se caractérise par une résistance de très faible valeur. Latension aux bornes de cette résistance donne l’image du courant mesurée. Dans notre application,cette résistance vaut 1,6mΩ. Les tensions d’entrée, de sortie et aux bornes des deux shunts sontmesurées à l’aide d’un multimètre de précision spécifié dans la Table 4.6. Les tensions et courantssont ensuite multipliés pour déterminer les puissances d’entrée Pin et de sortie Pout . Avec cesvaleurs de puissance, le rendement η est défini suivant l’expression (4.34).

η = Pout
Pin

Pin = Vin · Iin Pout = Vout · Iout (4.34)
La problématique liée à cette mesure est la précision. Les incertitudes des mesures de courantet de tension s’ajoutent entre-elles. De plus, les valeurs des résistances sont également soumisesà des incertitudes. En tenant compte de ces différentes erreurs, la précision globale du rendementest estimée à 0,5%.
Le schéma complet du convertisseur est représenté sur la Figure 4.38. Les tensions et courantsmesurés dans la suite de la section feront référence à ce schéma. Les différents points de mesurestestés 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 détaillésdans un premier temps. Ensuite, des tests à faibles puissances sont analysés afin de vérifier lefonctionnement du convertisseur. En dernier point, le rendement du convertisseur pour différentesvaleurs de puissances est mesuré pour être ensuite comparé au rendement analytique.

4.4.3 CommutationsPour vérifier la commutation des transistors des cartes de puissance, l’essai noté pm,0 renseignédans la Table 4.7 est examiné. Cet essai est caractérisé par une charge infinie et une faible tensiond’entrée. La tension aux bornes de la grille Vgs,3,1 et la tension drain source Vds,3,1 du transistor
T3,1 sont mesurées et représentées sur la Figure 4.39.
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Table 4.6 – Détails des alimentations et des appareils de mesureType d’ Constructeur Référence CalibreappareilAlimentation de Regatron TopCon Quadro 500V / 80A / 32kWpuissance TC.P.32.500.400.PV.HMICharge active Chroma 63204 5,2kW 450VAlimentation 30V Keysight U8031A 30V / 5AGBF Tektronix AFG3022B 25 MHz / 2 voiesSonde différentielle Tektronix THDP0200 1000V / 200MHzde tensionSonde de tension Tektronix TPP0200 200MHz / 10MOhmnon-isolée <12pF 10X 300V cat IISonde de courant PEM CWT 1,5Hz - 30 MHzRogowski 500A / 1mV/AOscilloscope Tektronix MS4104B 1 GHz 5GS/s 4 voiesMultimètre Keysight Agilent 34401A 6 12 digits / 1000V

T1,1

T3,1

Iin Iout

T2,1

T4,1

T1,2 T2,2

T4,2T3,2

Transformateur

Carte de puissance primaire Carte de puissance secondaire

Vin

Rc

Vout

Figure 4.38 – Schéma du prototype

Table 4.7 – Détails des points de mesurePoint de Tension d’entrée Résistance de charge Fréquence Rapportmesure Vin V Rc Ω kHz cyclique %
pm,0 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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Figure 4.39 – Tension de grille Vgs,3,1 et ten-sions du transistor T3,1 Vds,3,1 en fonction dutemps
Figure 4.40 – Zoom sur la tension de grille
Vgs,3,1 et tensions du transistor T3,1 Vds,3,1lors du blocage en fonction du temps

Ce point de mesure nous permet de vérifier la rapidité de commutation des transistors. Lescharges de la grille sont faibles comparées aux charges de grille des composants MOSFET etMOSFET SiC (Table 1.2), la variation de tension ∆V lors du blocage du transistor se fait en untemps ∆t très court de l’ordre de 6ns (Figure 4.40).
4.4.4 Tests à faibles puissances

A faible puissance et faible tension, le DC-DC est testé pour vérifier le fonctionnement duconvertisseur et l’adéquation avec la simulation LTspice. Les essais réalisés sont caractérisés parles points de mesures pm,BTA et pm,BTB décris dans la Table 4.7. Lors de ces essais, les tensionsaux bornes des transistors T4,1 et T3,2 et le courant résonnant I1 sont représentés sur les Figures4.41 et 4.42.

1

2

3

Figure 4.41 – Courant résonnant primaire I1(CH1), Tension Vds,4,1 du transistor primaire
T4,1(CH2), Tension Vds,3,2 du transistor se-condaire T3,2 (CH3) pour le point de mesure
pm,BTA

1

3

Figure 4.42 – Zoom sur : Le courant ré-sonnant primaire I1 (CH1), la tension Vds,4,1du transistor primaire T4,1(CH2), la tension
Vds,3,2 du transistor secondaire T3,2 (CH3)pour le point de mesure pm,BTB
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Sur ces figures, le point "1" met en avant le déphasage du courant par rapport à la tension.En effet, la fréquence de découpage n’est pas exactement égale à la fréquence de résonance. Lecourant primaire quasi-sinusoïdal admet donc un léger déphasage avec la tension. Ce déphasageimplique 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 phénomène est présenté par le point "3" sur les Figures 4.41 et 4.42. La commutation réaliséeest bien une commutation quasi ZCS, l’énergie échangée dans les capacités parasites est perdue.Ce phénomène est le même que celui retrouvé en simulation sur les Figures 4.32 et 4.33 ce quipermet de confirmer le fonctionnement en commutation du convertisseur.
Le fonctionnement idéal du convertisseur se fait lorsque la fréquence de découpage est égaleà la fréquence de résonance. Dans la configuration testée, il y a un léger déphasage, ces deuxfréquences ne sont donc pas exactement égales. La fréquence de découpage est tout de même fixéeà 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 à la résonance entre l’inductance de fuiteet les capacités parasites des transistors. Le pic de courant dû aux capacités parasites Cin définien simulation sur les Figures 4.32 et 4.33 n’est pas visible ici pour plusieurs raisons. La tensiond’entrée est de 40V , le courant de décharge associé est donc beaucoup plus faible qu’à tensiond’entrée nominale (450V ). De plus, la dynamique de ce courant est très rapide de l’ordre de lacentaine de MHz. La sonde de Rogowski est limitée par sa bande passante à 30 MHz. Ce quiexplique 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 pm,rend renseignés dans la Table4.7. La tension d’entrée correspond à la tension nominale Vin valant 450V . Cette tension est fixedurant le fonctionnement du convertisseur. Les variations de puissance sont réalisées avec la mo-dification de la charge Rc . La courbe de rendement associée est représentée sur la Figure 4.43.
D’après cette figure, le rendement est faible lorsque la puissance diminue. Il est inférieur à90% pour des puissances en deçà de 1500W et environ 70% pour 500W . Cette baisse importantes’explique notamment par la commutation ZCS utilisée. Cette commutation induit des pertes duesaux capacités parasites des transistors et de la carte SMI. Ces pertes sont dépendantes du carréde la tension et cette tension est constante en fonction de la puissance. À faibles puissances, lespertes par conduction sont faibles et les pertes par commutation sont relativement importantes parrapport à la puissance totale consommée.
Pour une puissance d’environ 4kW , 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 structuresoit 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 à la valeur totalerequise par le cahier des charges (Figure 1.28).
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Figure 4.43 – Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée pour un rapport cyclique de46,5%
Dans la suite de la section, le rendement mesuré est comparé avec les valeurs théoriques afind’analyser le calcul des pertes. Ensuite, différentes propositions seront faites pour améliorer cerendement.

4.4.6 Comparaison avec le rendement analytique
En reprenant les résultats de la section 4.2, le rendement mesuré noté Rm et le rendementcalculé analytiquement noté Rc1 peuvent être comparés. Ces deux courbes sont représentées surla Figure 4.44.
Le rendement analytique est supérieur au rendement mesuré pour tous les points de puissanceconsidérés. 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 lapuissance est faible. À 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 approximationssont potentiellement à l’origine des écarts. Dans cette section, la liste de ces approximations estréalisée afin d’analyser l’origine des écarts. Le but est de déterminer les types de pertes qui ontété sous-évaluées.
Dans l’évaluation des pertes par conduction, la résistance à l’état passant a été supposéeconstante et sa valeur a été fixée pour une température de jonction d’environ 100°C . À faible puis-sance, la température du composant n’est pas à 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 deçà du rendement mesuré lorsque les puissances
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Figure 4.44 – Comparaison du rendement théorique Rc1 et mesuré Rm en % en fonction de lapuissance d’entrée
sont faibles. Or ce n’est pas le cas, cette approximation n’est donc pas responsable de l’écart entreles valeurs calculées et mesurées dans cette zone de faibles puissances.

L’écart peut également être dû à la valeur des inductances résonnantes relativement faibleset 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 courantrésonnant primaire amorti lors de l’essai à 3,9kW où le rendement associé est de 95%.

Figure 4.45 – Courant résonnant primaire I1 (CH1) pour une puissance de 3,9kW et une tensiond’entrée de Vin de 450V
Dans cette configuration, la valeur efficace du courant est plus importante que dans le cas d’uncourant parfaitement sinusoïdal. Cet amortissement augmente les pertes pour les fortes puissancesmais cela ne permet pas d’expliquer l’écart de rendement pour les faibles puissances. Pour chaquemesure de rendement, les valeurs efficaces du courant résonnant ont été relevées. Pour la suitedes calculs de rendement, la valeur du courant efficace utilisée sera celle des mesures afin de tenircompte 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 suggère que les pertes non prises en compte correspondent à despertes capacitives. Ces pertes ne varient pas avec la puissance de charge, elles sont donc prépon-dérantes à faible puissance. Dans le convertisseur, trois types de capacités sont susceptibles degénérer des pertes qui ont été sous-évaluées. : les capacités parasites de la carte de puissancedu 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 à lacapacité parasite inter-enroulements sont négligeables pour les différentes raisons avancées dansla section 3.8.1.
Les pertes dues aux capacités des transistors se basent sur la datasheet. La capacité Co(er)est utilisée dans le calcul. Cette capacité est censée rendre compte de l’énergie dissipée par lacapacité Coss non-linéaire lorsque la tension varie entre 0V et 400V . Pour vérifier cette assertion,une simulation est réalisée dans la section suivante afin de quantifier l’énergie dissipée par cescapacités.

4.4.6.2 Pertes dues aux capacités parasites du transistorPour vérifier l’impact de la capacité non-linéaire Coss, une simulation sous LTspice est réalisée.Cette simulation s’appuie sur le modèle du composant GS66508B fourni par GaN System. Dansce modèle, les capacités parasites du transistor sont prises en compte. Le schéma de simulationest représenté sur la Figure 4.46.
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.tran 0 5u 0 0.1nFigure 4.46 – Simulation LTspice de la charge et décharge des capacités parasites du composantsGS66508B dans un circuit résistif
Le but est de cette simulation est d’évaluer l’énergie dissipée dans une résistance lors d’unevariation de tension aux bornes du transistor. Nous faisons l’hypothèse que cette énergie corres-pond à l’énergie stockée dans les capacités parasites lors de la commutation. Cette hypothèse estdétaillée en Annexe I. L’énergie déterminée par simulation est ensuite comparée à l’énergie Eossrenseignée dans la datasheet (Table G.1). Eoss correspond à l’énergie de commutation du transistorà courant nul.
Dans la datasheet, Eoss est déterminée pour une tension de 400V et une fréquence d’1MHz.La simulation est évaluée avec ces mêmes conditions. La puissance dissipée dans la résistance enfonction du temps ainsi que la tension aux bornes du transistor est représentée sur la Figure 4.47.
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E1=16,5µJ E2=7,5µJ

Figure 4.47 – Puissance dissipée dans la résistance et tension aux bornes du transistor en fonctiondu temps dans la simulation LTspice
Lors de l’amorçage et du blocage du transistor, les énergies E1 et E2 dissipées sont différentes.L’énergie Eoss renseignée dans la datasheet est de 7µJ . Cette valeur correspond à l’énergie dissipéedans la résistance uniquement lors de l’amorçage du transistor.
Ce résultat permet de comprendre que la connaissance de la seule valeur Eoss renseignée dansla datasheet ne suffit pas pour quantifier les pertes par commutation d’un transistor à courant nul.Cependant, les résultats précédents se basent uniquement sur le modèle de simulation fourni parGaN System. Ce modèle peut ne pas être représentatif d’un composant réel. Pour vérifier l’adéqua-tion du modèle avec la réalité, le calcul des pertes théoriques est modifié en fonction des valeursd’énergie déterminées par simulation. Ce nouveau calcul est ensuite comparé avec les mesures derendement.
Lors d’une commutation d’un bras d’onduleur, le transistor dont la capacité se charge estresponsable de l’énergie E1 et l’autre dont la capacité se décharge est responsable de l’énergie

E2. L’énergie totale perdue notée Etot,GaN d’un bras d’onduleur correspond à la somme des deuxénergies E1 et E2. 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,GaN = E1 + E2 (4.35)
A l’échelle d’un bras d’onduleur, nous pouvons définir la capacité parasite Co(er),reel qui cor-respond à la capacité linéaire équivalente de Coss du point de vue énergétique. Cette nouvellecapacité est déterminée en fonction de l’énergie Etot,GaN . Elle est définie suivant l’expression (4.36)pour une tension de 400V .

Co(er),reel = Etot,GaN
V 2400V (4.36)
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La capacité Co(er),reel vaut environ 160pF . Elle correspond à presque deux fois la valeur de

Co(er),400V renseignée dans la datasheet (Table G.1). Les pertes par commutation associées sontdonc supérieures à celles précédemment calculées.
4.4.6.3 Nouveau calcul de rendement
Calcul du rendement Rc2 Avec ces nouvelles valeurs de pertes, le rendement analytique est re-calculé. La Figure 4.48 représente le rendement mesuré noté Rm, le rendement déterminé avecl’ancienne valeur de Co(er) noté Rc1 et le rendement calculé suite à l’étude des énergies de com-mutation noté Rc2.
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Figure 4.48 – Comparaison des deux rendements théoriques Rc1 et Rc2 et du rendement mesuré
Rm en % en fonction de la puissance d’entrée

Dans la détermination du rendement Rc2, d’autres modifications ont été prises en compte. Pourtenir compte de l’amortissement du courant, les valeurs efficaces des courants pour le rendement
Rc2 sont celles relevées lors des mesures pm,rend. La résistance à l’état passant dans le calcul despertes par conduction est fixée pour une température de jonction de 75°C soit une valeur de 75mΩ.Cette résistance a été modifiée par rapport au rendement Rc1 car la puissance maximale évaluéeest de 4kW et que la température du laboratoire lors des essais se situait aux alentours de 20°C .La valeur de résistance à l’état passant précédemment évaluée dans Rc1 pour une température dejonction 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 dansun 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 légèrementde manière passive à l’aide du faible courant magnétisant. Ce courant est faible mais la variationde tension est perceptible. La valeur de tension Vin utilisée dans le calcul des pertes est donc plusfaible et vaut 430V . C’est cette valeur de tension qui a été utilisée dans l’évaluation du rendement
Rc2.
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Comparaison À faible puissance, le rendement mesurée Rm est très proche des valeurs calculées
Rc2. Ce faible écart indique que les pertes capacitives ont été correctement évaluées et que lesinformations données par le modèle de simulation sont cohérentes avec les mesures.

À puissances plus élevées (de 3 à 4kW ), un écart apparait entre ces deux rendements. Lespertes surévaluées sont donc résistives.
Les résistances à l’origine de pertes proviennent principalement de la résistance à l’état pas-sant des transistors, du transformateur et des condensateurs résonnants. La valeur de la résistanceà l’état passant a été modifiée dans le calcul de Rc,2 pour tenir compte des valeurs de puissancedes mesures. Nous supposons donc que cet écart n’est pas lié à la valeur de Rds,on.
Les autres pertes résistives sont donc surévaluées. Les pertes au sein du transformateur sontdéfinies par la résistance RAC qui a été simulée et mesurée. À l’inverse, les pertes au sein descondensateurs résonnants ont été uniquement déterminées analytiquement. Nous en arrivons à laconclusion que ce sont les pertes au sein des condensateurs résonnants induites par l’ESR quisont 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 etainsi 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 à 90%. Comme nous l’avons vu précédemment, les pertesdans cette zone de fonctionnement sont principalement induites par la charge et la déchargebrusque des capacités. Pour minimiser ces pertes, l’énergie de ces capacités peut être stockéedans une inductance. Le convertisseur réalise ainsi des commutations douces de type ZVS. Cepoint est détaillé dans le Chapitre 2.
Dans notre application et sans ajout de composants, ces commutations peuvent être réaliséesde deux manières différentes. La première méthode consiste à commuter un courant et déchargerles capacités parasites au sein de l’inductance résonnante. Ce fonctionnement correspond au modehyper-résonnant d’un convertisseur à résonance série détaillé dans la section 2.3.1. La deuxièmeméthode utilise l’inductance de magnétisation. Cette inductance est généralement dimensionnéeafin que le courant magnétisant associé décharge et charge les capacités parasites durant le tempsmort. Cette méthode de commutation correspond au convertisseur LLC et est détaillée dans la sec-tion 2.4.2.
Appliquées à notre convertisseur, les deux méthodes peuvent être utilisées car le convertis-seur possède à la fois une inductance résonnante et une inductance magnétisante. Cependantl’inductance de résonance de faible valeur ne permet pas la décharge complète des capacités.L’inductance de magnétisation a été dimensionnée avec une très grande valeur pour minimiser lespertes potentielles dues à un entrefer dans le transformateur. Le courant magnétisant associé n’estpas assez important pour réaliser une commutation ZVS.
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Fonctionnements en commutation ZVS partielle Dans ce paragraphe, différents fonctionnementssont évalués pour parvenir à réaliser des commutations ZVS partielles dans notre convertisseur.

Dans un fonctionnement LLC, le courant magnétisant décharge les capacités parasites suivantla relation (4.37) avec ∆Vin la variation de tension aux bornes du transistor, ∆tm le temps mort et
Im le courant magnétisant supposé peu variable pendant le temps mort.

Im = 2 · Co(tr) · ∆Vin∆tm (4.37)
Le courant magnétisant a été fixé lors du dimensionnement du convertisseur ainsi que la ten-sion d’entrée Vin. Les capacités parasites dépendent des transistors GaN. Ces valeurs ne sont doncpas modifiables pour réaliser une commutation ZVS. Le seul paramètre permettant de jouer surla valeur des pertes est le temps mort ∆tm durant lequel les capacités vont se décharger. Pouraugmenter ce temps, nous pouvons diminuer la valeur du rapport cyclique.
Dans un fonctionnement à résonance série, les capacités parasites sont déchargées à l’aidedu courant commuté lors du changement d’état des transistors. La valeur de ce courant est définieen fonction de la fréquence de découpage par rapport à la fréquence de résonance. Dans notresituation, la variation de fréquence n’est pas un fonctionnement pour lequel le convertisseur a étéconçu. Le transformateur et les onduleurs ont été dimensionnés pour la fréquence particulière de500kHz. Faire varier cette fréquence peut mener à une augmentation des pertes du convertisseur.
Pour utiliser le principe de commutation du convertisseur à résonance série sans faire varierla fréquence, nous pouvons également modifier le rapport cyclique. En diminuant cette valeur, letemps de conduction est diminué. Le courant résonnant sur une demi-période a moins de tempspour s’établir impliquant un courant non nul dans les transistors lors de la commutation. Ce courantsuivant 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 inférieurà 50%. Cela peut entrainer des pertes supplémentaires en conduction. La variation du rapportcyclique est donc limitée lorsque la puissance augmente.

4.5 Solution proposée pour améliorer le rendement
4.5.1 FonctionnementEn faisant varier le rapport cyclique, une commutation ZVS partielle est réalisable grâce à lacombinaison des deux méthodes détaillées précédemment. Ces deux méthodes ont été rencontréesdans le convertisseur LLC et dans le convertisseur à résonance série. Pour bien comprendre cefonctionnement lors de la commutation, les formes d’ondes représentées sur la Figure 4.49 dé-crivent cette commutation partielle.

Cet essai est défini pour le point de fonctionnement pm,al,40. Le rapport cyclique associé est de40%. Dans la zone 1, le courant résonnant décharge passivement les capacités parasites. Il s’agitde la commutation rencontrée dans le cas du convertisseur à résonance série. Dans la zone 2, c’estle courant magnétisant qui décharge les capacités pendant le temps mort ∆tm. Sur cet essai, la
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moitié de la tension est déchargée de manière passive. Les pertes capacitives sont donc environréduites par quatre.

 

1 2
Pertes

Commutation

douce

Figure 4.49 – Courant résonnant primaire I1 (CH1) et tension du transistor primaire Vds,2,1 (CH2)pour le point de mesure pm,al,40
Au secondaire, les commandes des transistors sont synchronisées avec celles du primaire.Les Figures 4.50 et 4.51 déterminée à l’aide du modèle de simulation (section 4.3.1) permettentd’illustrer le fonctionnement des transistors secondaires. Sur ces Figures apparait une oscillationqui n’est pas présente en test car la résonance associée est amortie.
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Figure 4.50 – (a)Tension aux bornes d’untransistor primaire et d’un transistor secon-daire symétrique (b) Courant résonnant pri-maire
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Figure 4.51 – (a)Tension aux bornes d’untransistor primaire et d’un transistor secon-daire symétrique (b) Courant résonnant pri-maire
Lorsqu’un transistor primaire et son symétrique secondaire se bloque, le courant résonnant estcommuté. Nous sommes dans le début de la phase du temps mort où 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. Ausecondaire, le courant de sens opposé ne circule pas à travers les capacités comme au primairemais 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 très courte car l’inductance de fuite est faible. Le courantrésonnant décroit très rapidement pour atteindre la valeur du courant magnétisant.

Dans cette deuxième phase représentée par le point 2 sur les Figures 4.49 et 4.50, la tensionaux bornes des transistors évolue de la même manière que ce soit au primaire et secondaire. À lafin du temps mort, le transistor complémentaire s’amorce. Le transistor primaire s’amorce avec lamême tension à ses bornes que le transistor secondaire. La commutation ZVS partielle est doncréalisée à la fois au primaire et au secondaire.
Par contre, la conduction en inverse des transistors secondaires génèrent plus de pertes queceux au primaire. Cependant ces pertes sont faibles car la durée de la zone 1 est très courte.
La topologie étant parfaitement symétrique, le convertisseur est bidirectionnel. Son fonction-nement en mode réversible est le même que celui énoncé ci-dessus avec les pertes en conductioninverse reportées sur les transistors primaires.

4.5.2 Étude du rendementPour évaluer l’impact de cette méthode sur le rendement, plusieurs essais avec des rapportscycliques différents sont testés. Ils sont représentés sur la Figure 4.52. Les puissances d’essaisvarient de 500W à 6,1kW avec une tension d’entrée Vin de 450V .
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Figure 4.52 – Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée pour différentes valeurs derapport cyclique
Le rendement maximal correspond à l’enveloppe des courbes. Cette méthode permet de réduireles pertes dues aux capacités parasites, c’est-à-dire les pertes par commutation. Cependant elle
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augmente la valeur efficace des courants résonnants ce qui implique une augmentation des pertespar conduction. Lorsque les puissances sont élevées, les pertes par conduction sont prépondérantespar rapport au pertes par commutation. C’est 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 lerendement du convertisseur. Nous obtenons un rendement supérieur à 98% pour une puissance de3kW soit 4 points de rendement supplémentaires que lors des premiers essais (Figure 4.43). Danscette plage, les pertes par commutation deviennent plus importantes que les pertes par conductionce qui explique l’amélioration du rendement.
Cette solution est donc intéressante pour améliorer l’efficacité du convertisseur. De plus, lecomportement bidirectionnel du convertisseur n’est pas remis en cause. Cependant cette méthodea été testée sur quelques points de puissance et le fonctionnement a été étudié uniquement parsimulation. Cette solution nécessite une étude plus approfondie pour évaluer ses avantages et seslimites.
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 composantset des cartes électroniques. C’est grâce à cette étude que le convertisseur a pu fonctionner à lafréquence définie avec un faible niveau de pertes. En fin de chapitre, une amélioration du systèmea été proposée. Pour évaluer, l’ensemble du DC-DC du chargeur une topologie de convertisseurBuck 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 à l’étage B sur laFigure 5.1 a été dimensionné et conçu. Le troisième étage correspondant à l’étage C doit êtreétudié afin de pouvoir conclure sur la solution à trois étages. La structure sélectionnée pour cetétage est très développée dans la littérature. Le but de ce chapitre est de proposer une topologiedans 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 dansla 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 l’art.Finalement, une proposition de chargeur complet à trois étages sera discutée.
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Figure 5.1 – Structure de chargeur de VE à 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 . Latension de batterie évolue entre 400 et 200V suivant son état de charge. Pour réaliser l’étage C, latopologie la plus simple est le hacheur dévolteur aussi appelé convertisseur Buck. Cette topologieest 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 possède une seule cellule decommutation pouvant être composée d’une diode, d’un transistor et d’un élément de stockage. Ellepossède un filtre de sortie LC. Dans notre application, ce filtre constitue une partie du filtre CEMde sortie.
Les inductance et condensateur de ce convertisseur prennent une part importante du volumedu chargeur. Dans les chapitres précédents, un effort important a été fait pour minimiser la tailledu convertisseur isolé. Si le volume gagné sur un étage est perdu dans l’étage voisin, la structureà trois étages perd son intérêt sur la densité de puissance. C’est pourquoi la structure proposéedoit minimiser la taille du filtre.
Appliqué à notre cahier des charges, le convertisseur Buck dans sa structure simple présentedivers inconvénients. Cette topologie peut fonctionner de deux manières différentes en mode continuet 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 lescommutations 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 commutationssont 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 à deux étages, le rendement est critique. Même si les transistorsGaN sont utilisés dans la structure simple du convertisseur Buck, les commutations dures peuventréduire 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 doucesexistent. 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 lacommutation 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 ourésistance, 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 laFigure 5.3. Ces circuits résonnants sont détaillés dans les références [106] et [107].

Vout

Vbat
D

LB

CB

T

(a) (b)

LR L

C

Vout

Vbat
D

LB

CB

T

Figure 5.3 – Topologie d’un hacheur avec l’ajout d’un circuit résonnant de type ZCS (a) et l’ajoutd’un circuit résonnant de type ZVS (b)
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 structureclassique du Buck à commutations dures. De plus, ces types de convertisseurs nécessitent l’ajoutde composants passifs qui peuvent être volumineux.
La commutation douce peut également être réalisée à l’aide d’un circuit d’aide à 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’ajoutde composants passifs. Les commutations de ce transistor auxiliaire ne sont pas douces. Une étudede circuits actifs adaptés à un convertisseur boost est détaillée dans [108].
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L’ensemble de ces solutions nécessite l’ajout de composants passifs. Ces composants peuventêtre volumineux limitant ainsi la densité de puissance du convertisseur. Ces solutions s’emploientdans le cadre de convertisseurs unidirectionnels et le convertisseur Buck sélectionné doit êtrebidirectionnel. C’est pourquoi elles ne sont pas retenues.

5.1.2.2 Conduction discontinuePour réaliser une commutation douce sans ajout de composant, le convertisseur peut fonctionneren mode de conduction discontinue. Sur la Figure 5.4 sont illustrées les formes d’ondes d’unconvertisseur 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 être décomposée en trois zonesreprésentées sur la Figure 5.4 (a). Dans la zone 1, le transistor est bloqué et le courant s’établitdans la diode. Dans ce mode de fonctionnement, l’inductance est dimensionnée de sorte que lecourant la traversant s’annule au temps α1 · T avant l’amorçage du transistor. À t = α1 · T , ladiode se bloque à courant nul limitant les pertes dues à son recouvrement. Dans la zone 2, lecourant dans l’inductance est nul ainsi que la tension à ses bornes. La diode est donc bloquée etsa tension inverse correspond à la tension de batterie. Au niveau du transistor, la tension équivautà la différence des tensions d’entrée et sortie. Lors de la phase 3, le transistor s’amorce avec uncourant initialement nul. La commutation douce associée est une commutation de type ZCS.
Ce mode de fonctionnement permet de réaliser certaines commutations douces de type ZCSsans ajouter de composants supplémentaires. De plus, l’inductance Lb peut potentiellement êtremoins volumineuse car sa valeur doit être relativement faible, malgré une forte ondulation decourant. Ce mode de fonctionnement est détaillé dans [109].
Cependant, la forte ondulation de courant nécessite d’être filtrée par le condensateur CB . Celaaugmente le volume global du convertisseur et dégrade ainsi la densité de puissance. Cette forteondulation implique également un courant crête plus élevé que lors d’un mode de conductioncontinu à courant moyen équivalent.
Dans notre application, le convertisseur de l’étage C doit être bidirectionnel ce qui limitel’utilisation de ce mode de conduction. En effet, lorsque la diode est remplacée par un transistor,le courant dans l’inductance devient négatif après 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 minimiserl’impact de cette ondulation dans le cas d’un convertisseur Buck bidirectionnel, le convertisseurbuck peut être entrelacé. Ce principe est décrit dans la section suivante.
5.1.3 Entrelacement

Ce type de structure associe différents convertisseurs en parallèle. Les commandes de chaqueconvertisseur sont déphasées entre-elles comme cela est présenté sur la Figure 5.5.
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Figure 5.5 – (a) Convertisseur Buck entrelacé à deux cellules (b) Formes d’ondes dans le cas decommandes déphasées de 180°
Le but principal de cette structure est de réduire l’ondulation du courant en sortie et en entréedans le condensateur afin de minimiser sa taille. Dans le cas d’une structure à deux convertisseursentrelacés, la fréquence de l’ondulation de courant dans le condensateur de filtrage est multipliéepar deux par rapport à l’ondulation du courant dans chaque inductance.
La mise en parallèle des convertisseurs permet également de réduire le courant au sein destransistors contrairement à une structure non entrelacée. Cela permet de réduire les pertes parconduction dans chaque transistor. Par contre, l’augmentation du nombre de convertisseurs enparallèle possède un certain coût. De plus, le volume n’est pas forcément réduit lorsqu’on augmentela parallélisation. Pour déterminer le convertisseur optimal en fonction de l’application, différentesétudes réalisent des optimisations sur le nombre de cellules en parallèle en fonction du volumedes 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 à un convertisseur bidirectionnel Buck entrelacé avec un fonctionnement en forteondulation de courant. Ce convertisseur est représenté sur les Figures 5.6 et 5.7. L’exemple repré-senté, ici, correspond à un entrelacement de deux convertisseurs Buck.
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Figure 5.7 – Formes d’ondes du convertisseur Buck entrelacé sélectionné
L’intérêt de cette topologie est de réaliser des commutations de type ZVS grâce au courantcommuté icom1. Le mécanisme de cette commutation est analysé à l’aide d’une simulation en AnnexeJ.2.1. Cette commutation est possible que si la valeur du courant icom1 est négative. Ce fonction-nement implique une forte ondulation de courant. La combinaison de ce fonctionnement en forteondulation avec le principe d’entrelacement permet de minimiser l’ondulation du courant dans lescondensateurs.
Le fonctionnement du convertisseur régulé par variation de rapport cyclique ne permet pas degarder constante la valeur de icom1 lorsque la tension de batterie évolue. Pour remédier à cetteproblématique et garantir la commutation ZVS, le convertisseur peut être régulé par variation defréquence. Dans la topologie sélectionnée, nous avons choisi la structure Buck car c’est une topolo-gie simple. Un contrôle par variation de fréquence combiné à une structure entrelacée complexifiela structure. C’est la raison pour laquelle nous n’avons pas opté pour cette solution.
Les transistors GaN sont de bons candidats pour des fonctionnements en commutations duresgrâce à leurs performances lors de la commutation. Par contre, les commutations douces permettentd’améliorer le rendement en réduisant les pertes par commutation. Sur le même principe que pourle convertisseur DC-DC isolé, nous avons choisi de combiner les deux commutations suivant laplage de fonctionnement du convertisseur.
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Le choix de cette plage nécessite une étude approfondie afin de maximiser le rendement etde minimiser le volume. La section suivante propose un dimensionnement général qui permet dedéfinir une zone approximative de fonctionnement ZVS.

5.2.2 Dimensionnement général5.2.2.1 Structure du convertisseurDans cette section, l’étude est menée pour une tension de batterie évoluant entre 300V et400V avec une puissance de charge constante. Les tensions inférieures à 300V correspondent àun fonctionnement différent qui n’est pas détaillé ici.
Le choix du nombre de cellules en parallèle dans le convertisseur entrelacé est fixé en fonctionde l’étage amont. La fréquence de découpage ftr du DC-DC isolé est de 500kHz. Afin de minimiserle spectre fréquentiel du chargeur complet, la fréquence des cellules entrelacées notée fcell estdéfinie par un multiple de la fréquence ftr . Le but est d’obtenir une fréquence d’ondulation decourant au niveau du condensateur de valeur ftr . Dans le cas d’un convertisseur à deux cellules,

fcell vaudrait 250kHz et 166kHz pour un convertisseur à trois cellules.
Dans ce dimensionnement général, nous cherchons à déterminer un volume global pour latopologie entrelacée. Nous avons choisi un convertisseur à deux cellules entrelacées car cettestructure se rapproche des cartes onduleurs dimensionnées pour le DC-DC isolé. Ce choix nouspermet d’avoir une bonne estimation du volume des cartes de puissance du convertisseur entrelacé.Pour définir ce nombre de manière optimale, une étude approfondie est nécessaire.

5.2.2.2 Commutation ZVSLa valeur du courant icom1 qui permet la charge et la décharge des capacités lors de l’amorçagede T9 dépend de la relation (5.1) avec Vout la tension d’entrée du convertisseur, Co(tr) la capacitéparasite du transistor GaN et ∆tm le temps mort. Cette expression est détaillée en Annexe J.2.1.3.
icom1 = 2 · Co(tr) · Vout∆tm (5.1)

Cette équation ne dépend pas de la tension de sortie, c’est-à-dire que ce courant n’évolue pasen fonction de l’état de charge de la batterie.
À l’inverse, l’ondulation de courant est dépendante de la valeur de tension de la batterie. Elleest exprimée suivant la relation (5.2) avec τ1 le rapport cyclique d’un des convertisseurs entrelacéset L1 son inductance de sortie (Figure 5.6). Le choix de la zone de fonctionnement en commutationZVS dépend donc de la tension de sortie du convertisseur.

∆i = Vout · (1− τ1) · τ1
L1 · fdec τ = Vbat

Vout
(5.2)

Pour fixer la zone ZVS, plusieurs tensions sont évaluées et les ondulations de courant associéessont calculées. Ces valeurs sont retranscrites dans la Table 5.1. Dans cette table, la plage defonctionnement de la commutation est définie entre 300V et la valeur définie dans la colonne
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"Tension ZVS". L’ondulation ∆icrit correspond à l’ondulation maximale de courant rencontrée sur laplage 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 courantTension ZVS V ∆i @Tension ZVS A ∆icrit A Inductance L1 µH400 23 98 5350 25 41 10325 26 33 12315 27 31 12300 28 28 13
D’après cette table, plus la zone de commutation ZVS est large, plus l’ondulation ∆icrit estélevée. Une forte ondulation de courant ∆icrit permet également de réduire la valeur de l’induc-tance de sortie. Cependant, une valeur trop importante de cette ondulation implique un courantcrête élevé responsable de pertes dans cette inductance et dans les condensateurs. Le choix dela zone de commutation ZVS correspond donc à un compromis entre commutations dures et pertesdans les composants passifs.
Pour déterminer la plage ZVS minimisant les pertes et le volume du convertisseur, une étudecomplète doit être réalisée. Par manque de temps, nous avons choisi approximativement une plagede fonctionnement ZVS entre 300V et 315V impliquant une ondulation ∆icrit de 31A. Le but dece choix est de réaliser des commutations ZVS pour les points où le rendement est le plus cri-tique sans augmenter considérablement l’ondulation de courant. Le rendement est le plus critiquelorsque la tension de batterie est faible car le courant moyen est plus élevé et que la tension auxbornes des transistors est fixe et correspond à la tension d’entrée.
Pour ce point de fonctionnement, les inductances de sortie nécessaires sont de 12µH pourchaque convertisseur entrelacé. Pour dimensionner ces inductances, une étude aussi complète quepour le transformateur est nécessaire. Également par manque de temps, les inductances définiesdans la section suivante sont des inductances dimensionnées pour un prototype de Renault conçupour un fonctionnement similaire avec des contraintes équivalentes.

5.3 Analyse du système complet
Dans cette partie, une analyse sur le volume prévisionnel et les performances du convertisseurDC-DC isolé complet est réalisée. Ce convertisseur possède les étages B et C représentés sur laFigure 5.1.

5.3.1 Description de l’étage CL’étage C final correspond à un convertisseur entrelacé à deux cellules comme celui représentésur la Figure 5.6. La fréquence fcell vaut 250kHz afin d’obtenir une fréquence de 500kHz surl’ondulation de courant du filtre de sortie. Dans cette section, les éléments du filtre de sortie sontspécifiés.
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Les deux inductances du filtre de sortie ne sont pas couplées de façon à éviter que le courantne soit reporté d’un transistor à un autre. Pour ces composants passifs d’une valeur de 12µH , lebobinage se fait en fil de Litz et le noyau correspond à un demi noyau de géométrie PQ40 définien Annexe C.6. Ce noyau est représenté sur la Figure 5.8.
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Figure 5.8 – Géométrie des inductances du Buck
Le matériau sélectionné est défini en fonction du facteur de performance. La Figure 5.9 indiquele facteur de performance pour différents matériaux magnétiques du constructeur Ferroxcube. Àla fréquence de 250kHz, les matériaux 3C95 et 3F36 peuvent convenir pour ces inductances desortie.

Figure 5.9 – Facteur de performance pour différents matériaux Ferroxcube
L’ondulation maximale de courant dans le condensateur de sortie est fixée à 15,5A lorsque latension de batterie est de 300V . Cette valeur correspond à l’ondulation ∆icrit divisée par deux.Elle a été définie à l’aide de la Table 5.1. Pour maximiser le filtrage, la valeur de capacité ducondensateur est spécifiée à 10µF . En fonction de ces deux valeurs, deux condensateurs en pa-rallèle de référence B32774D8505 ont été sélectionnés. La datasheet associée correspond à laréférence [112].
Les transistors utilisés correspondent aux transistors des onduleurs de l’étage B. Il s’agit descomposants GaN System GS66508B dont les paramètres sont définis en Annexe G.1.



168 Chapitre 5. Évaluation des deux étages du convertisseur DC-DC
5.3.2 Volume prévisionnel

A partir des informations précédentes, un volume prévisionnel du convertisseur DC-DC completest estimé. Ce volume est représenté sur la Figure 5.10.

99 mm

64 mm

Figure 5.10 – Encombrement estimé des deux étages du convertisseur DC-DC
Les transistors et les commandes utilisés correspondent à ceux des onduleurs de l’étage isolé.La taille de la carte de puissance du Buck est déterminée en fonction de la taille de ces onduleurssans les capacités résonnantes. Les éléments du filtre de sortie correspondent à ceux définis dansla section précédente.

5.3.3 Comparaison
Afin de conclure sur le convertisseur dimensionné, il est nécessaire de comparer notre systèmeavec un chargeur similaire de l’état de l’art. Le chargeur de l’état de l’art sélectionné correspond àun chargeur à base de transistors SiC défini par la référence [70]. Ce chargeur a déjà été présentédans 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’artDC-DC + Buck PSFB [70]Volume (L) 0,57 0,6Rendement maximal 96,5% 96,5%Puissance kW (@Rendement maximal) 3 4Fréquence (@Rendement maximal) 500kHz/250kHz X2 200 kHzDensité de puissance à Pmax kW /L 12 @ 7,3kW 10 @ 6,1kWBidirectionnalité Totale Non



5.3. Analyse du système complet 169
5.3.3.1 VolumeDans cette table, le volume de notre étage est défini à l’aide de la Figure 5.10 qui correspondau volume prévisionnel. Dans la référence [70], la valeur du volume est définie pour l’ensembledu chargeur. D’après la Figure 5.11 qui représente ce chargeur, le volume de l’étage isolé estquantifié à la moitié du volume du chargeur. Dans cette configuration, les deux étages ont unvolume équivalent.

Etage DC-DC

Figure 5.11 – Représentation du volume du chargeur de l’état de l’art
5.3.3.2 RendementLe rendement maximal est défini pour une valeur de puissance et une valeur de fréquencerenseignées également dans la Table 5.2. Dans le cas du chargeur de l’état de l’art, cette valeura été définie suivant le courbe représentée sur la Figure 5.12 pour une puissance de 4kW et unefréquence de 200kHz.

Figure 5.12 – Courbe de rendement en fonction de la puissance d’entrée de l’étage isolé duchargeur 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 à l’aide de la courbe de rendementmesuré qui est représentée sur la Figure 4.52. Le rendement du second étage a été défini à l’aided’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 ilest minimal lorsque la valeur de la tension de batterie est la plus faible. Le point de rendementest spécifié pour une tension de sortie de 350V .

La comparaison entre les deux chargeurs au niveau du rendement est complexe pour différentesraisons. 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 l’état de l’art ne le sont que pour un pointde tension (Figure 5.12). D’autre part, le rendement défini pour notre chargeur est en partie mesuré(Étage B) et en partie estimé (Étage C) ce qui rend complexe la comparaison avec un rendementdéfini uniquement par mesure. Ces points de rendement permettent tout de même de donner unordre de grandeur de la performance de notre chargeur qui semble proche de celle du chargeur del’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 à la puissance maximale de fonctionne-ment divisée par le volume du convertisseur. Dans le cadre de notre étude, la puissance maximaleatteinte 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 système de refroidissement utilisé.Le convertisseur a été dimensionné pour un refroidissement à eau et le refroidissement utilisé lorsdu prototypage était un refroidissement à air pour des raisons de simplicité et de coût. Les tran-sistors GaN étant limités en courant, le refroidissement à air a limité leur fonctionnement à hautepuissance. C’est la raison pour laquelle la densité de puissance a, tout de même, été calculée pourla puissance de dimensionnement de 7,3kW .
Les deux valeurs de densité de puissance renseignées dans la Table 5.2 sont élevées ce quipermet de confirmer la forte densité de puissance au sein de notre étage de chargeur.

5.3.3.4 Bidirectionnalité
Notre étage de chargeur a été conçu afin d’être bidirectionnel. À l’inverse, le chargeur de l’étatde l’art est unidirectionnel. Sur la plupart des points de comparaison, notre étage de chargeurrivalise avec celui défini par la référence [70]. Ce chargeur de l’état de l’art représente déjà unchargeur à forte densité de puissance. Nous avons donc réussi à réaliser un système réversible àforte densité de puissance.

5.4 Conclusion sur le chargeur complet
Le convertisseur DC-DC proposé dans ce chapitre constitue une partie du chargeur complet.À partir de cette brique isolée de 7,3kW , il est possible de réaliser un chargeur complet opérantà une puissance de 22kW . Dans cette section, nous proposons différentes solutions de chargeurcomplet qui utilise le module DC-DC isolé que nous avons réalisé et conçu. Le but est d’analyserdifférentes pistes pour concevoir un chargeur à forte densité de puissance.
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5.4.1 Première solutionLa solution de chargeur la plus simple est représentée sur la Figure 5.13. Cette solution estconstituée d’un correcteur de facteur de puissance et de trois briques isolées de 7,3kW . Ces troisbriques sont connectées en parallèle et permettent de charger à la puissance maximale de 22kW .
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Figure 5.13 – Chargeur complet avec trois briques isolées de 7,3kW : première solution
L’étage B bidirectionnel qui comprend le transformateur est complètement symétrique. Cettesymétrie peut permettre de réduire les coûts du convertisseur. En effet, les cartes électroniquesprimaire et secondaire sont identiques. Le coût de production de ces cartes est donc plus avantageuxque si ces deux cartes étaient de conceptions différentes. C’est pourquoi nous proposons unedeuxième solution utilisant la symétrie des cartes.

5.4.2 Deuxième solution : Solution symétrique monophaséeCe principe de symétrie peut être appliqué à l’ensemble du chargeur. Le convertisseur Buck secomporte comme un abaisseur de tension lorsqu’il transfère de l’énergie à la batterie. Cependantlorsque c’est la batterie qui transfère son énergie au réseau il se comporte comme un élévateur detension. Si le correcteur de facteur de puissance choisi correspond à un correcteur de type Boostentrelacé (Figure 1.16), les cartes de puissance du troisième étage et du premier étage peuventêtre identiques. Le principe de symétrie s’étend aux trois étages. Cette solution est présentée surla Figure 5.14. Le correcteur de facteur de puissance de type Boost entrelacé est présenté dansla 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 lechargeur autour de l’axe représenté sur la Figure 5.14. Ce chargeur est donc composé de six cartesde puissance identiques. Les parties symétriques des convertisseurs Buck et Boost correspondentuniquement aux cartes de puissance car les filtres et les régulations sont différents. De plus, lapartie 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 7,3kW symétrisées : seconde solution
Cette solution permet une réduction potentielle des coûts avec l’augmentation du nombre decartes identiques. Cependant elle possède quelques inconvénients propres au régime monophasé.Lors d’un fonctionnement en régime triphasé, la puissance instantanée est constante. À l’inversedans un régime monophasé, cette puissance ne l’est pas. Dans la deuxième solution, les troisbriques connectées sur chaque phase fonctionnent sur le principe d’un régime monophasé. Lorsd’une charge à 7,3kW , la puissance instantanée est représentée sur la Figure 5.15.

14,6 kW

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 à 14,6kW . Les DC-DCisolés 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 à ces pics de puissance, descapacités peuvent stocker cette puissance instantanée. Ces capacités appelées capacités DC sontreprésentées 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 cescapacités est représenté sur la Figure 5.11 qui correspond au chargeur de l’état de l’art.
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5.4.3 Troisième solution : Solution symétrique triphaséePour s’affranchir des inconvénients de la solution précédente, les trois modules monophasésprécédents peuvent être regroupés tels que la Figure 5.16 le représente. Dans cette solution, lescartes des onduleurs de l’étage central sont toujours identiques et les cartes de puissance Buck etBoost sont également identiques. Mais ces deux types de carte notées carte DC et carte Buck etBoost sur la Figure 5.16 ne sont pas nécessairement reliées par la symétrie. Dans cette solution,les convertisseurs entrelacés possèdent un entrelacement supérieur à deux pour être dimensionnésà une puissance de 22kW . Une étude adéquate doit être réalisée pour déterminer le nombre précisde cellules.
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Figure 5.16 – Chargeur complet avec trois briques isolées de 7,3kW symétrisées : troisièmesolution
L’intérêt de cette solution est de garder le principe de symétrisation des cartes tout en s’af-franchissant de capacités DC volumineuses même en régime monophasé. Le chargeur doit pouvoirse charger sur des bornes triphasées et monophasées. Lors d’une charge triphasée à 22kW , laproblématique ne se pose pas car la puissance instantanée est constante. Lors d’une charge mono-phasée, cette solution peut s’adapter à la variation de puissance instantanée. Les modules DC-DCconnectés en parallèle sont dimensionnés pour une puissance de 7,3kW . Les pics de puissance de14,6kW peuvent donc être gérés par deux des trois modules connectés en parallèle sans dégraderles performances du convertisseur.
La variation de puissance instantanée est donc reportée au niveau de la batterie. Dans le casoù la batterie accepte cette ondulation de puissance de faible fréquence, cette solution est extrême-ment intéressante en termes de performance et de densité de puissance. Dans le cahier des chargesimposé par Renault, cette ondulation n’est pas contraignante au niveau de la batterie. C’est la rai-son pour laquelle cette solution est proposée en tant que topologie finale pour un chargeur complet.
Cependant, cette solution possède quelques inconvénients. Les transistors dans le convertisseurBoost en entrée du chargeur doivent être 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’utilisationde transistor GaN dans cet étage. Pour utiliser des transistors GaN, il est nécessaire d’envisagerdes topologies de type multi-niveaux. Ces différents points sont des perspectives d’amélioration dela solution proposée.
5.5 Conclusion générale
5.5.1 Intérêts

La structure DC-DC proposée et réalisée dans le cadre de la thèse possède une forte densitéde puissance de 12kW /L. De plus, le volume prévisionnel représenté sur la Figure 5.11 définitune structure plate. Le DC-DC est donc facilement intégrable mécaniquement.
Cette structure est bidirectionnelle sur toute la plage de puissance de dimensionnement. Letransfert de l’énergie entre la batterie est donc possible avec un système à 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 l’isolation galvanique, ce qui nous a permis de dé-velopper une brique isolée extrêmement compacte avec un transformateur à fort rendement. Cettebrique peut être réutilisée pour des systèmes nécessitant une faible adaptation de tension pourd’autres applications tels que les convertisseurs à destination des serveurs informatiques.

5.5.2 Limites
L’inconvénient majeur de la solution proposée se situe au niveau du rendement. Le cahier descharges des chargeurs de VE impose un haut rendement d’environ 98% et notre solution fonctionneavec des rendements de l’ordre de 96%. Dans le chapitre 2, nous avons sélectionné une topologieinduisant 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 composantsmagnétiques au détriment des pertes dans les transistors limitant ainsi le rendement. Les amélio-rations futures sur les matériaux magnétiques semblent limitées. À l’inverse, les transistors GaNreprésentent une technologie jeune promettant des évolutions au niveau de leurs performances.
Le DC-DC conçu minimise les contraintes au niveau de composants magnétiques. Nous avonsdonc réalisé notre objectif d’optimisation du volume des composants magnétiques malgré les pertesimportantes. Notre solution n’est peut-être pas industrialisable aujourd’hui à cause de ses per-formances mais peut devenir très intéressante avec l’amélioration des composants GaN dans lesfutures 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 debons candidats pour des convertisseurs à commutations dures. Intégrés dans des convertisseurs à
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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 thèse, nous avons choisi d’analy-ser des comportements avec des convertisseurs mixant les commutations douces et dures dans lebut d’optimiser le volume sans dégrader considérablement le rendement. Ce choix nous a permisde réaliser un convertisseur à forte densité de puissance. Par contre, cette solution nécessite desétudes précises pour définir efficacement les zones de fonctionnement des commutations dures etdouces pour minimiser le volume et maximiser le rendement.
En conclusion, l’utilisation des transistors GaN au sein des convertisseurs de l’électroniquede puissance nécessite d’adapter les structures existantes utilisées pour les transistors classiquesafin de bénéficier de toutes les performances offertes par ce composant.

5.5.4 PerspectivesLe convertisseur proposé a été conçu et testé expérimentalement uniquement pour un de sesdeux étages. Pour le deuxième étage, une topologie a uniquement été proposée . Pour la suitedes travaux, il est nécessaire de réaliser une étude précise de ce deuxième étage. Le but est depouvoir minimiser la taille et les pertes des éléments passifs pour garantir une forte densité depuissance du convertisseur complet. L’intérêt est de réaliser un prototype de ce deuxième étagepour pouvoir ensuite faire une comparaison complète à l’aide de résultats expérimentaux.
Un second axe d’amélioration se porte sur le contrôle du convertisseur. Dans le chapitre 4,nous avons montré l’amélioration du rendement avec une variation du rapport cyclique. Dans lasuite des travaux, il est nécessaire d’évaluer différents contrôles qui permettent d’améliorer lesperformances du convertisseur et d’analyser l’impact sur son fonctionnement.
Un troisième 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 transistorsGaN. Ce principe peut permettre de réduire la taille des systèmes de commandes (driver, alimen-tation isolée). Dans le cadre de la thèse, la carte de commande a été conçue à l’aide des systèmesde commande proposés par GaN System. La Figure 5.10 définissant le volume prévisionnel montrel’impact des cartes de commande sur le volume total. Les alimentations isolées prennent notammentune place importante. Dans la suite des travaux, il est important de travailler sur la minimisationdes systèmes de commande.





Annexe AFacteur 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 plusproche de l’unité. Dans cette configuration, le courant efficace consommé au réseau est minimalpour une puissance absorbée donnée.
Le calcul de cette valeur se détermine à l’aide des puissances P et S. Dans le cas d’un régimeoù les grandeurs de tension et de courant sont purement sinusoïdales, le facteur de puissance FPs’exprime sous la forme (A.1) avec Veff et Ieff les valeurs efficaces respectives de la tension etdu courant et φd le déphasage entre ces deux grandeurs. Dans cette situation, le déphasage φdest le seul paramètre ayant une influence sur le facteur de puissance. Pour garantir un facteur depuissance unitaire, la tension et le courant doivent donc être en phase.

FP = P
S FP = Veff .Ieff . cosφd

Veff .Ieff
FP = cosφd (A.1)

Cependant l’expression (A.1) n’est valable que pour des signaux de tension et courant sinu-soïdaux. Dans le cas d’un système non-linéaire qui correspond au cas des chargeurs de VE, lecourant de ligne noté I possède une forme d’onde dont la décomposition en série de Fourier estreprésentée par l’expression (A.2) avec I1f la composante efficace fondamentale du courant.
I =

√√√√I21f + n=∞∑
n=2 I

2
n (A.2)

Ce courant intervient dans l’expression de la puissance apparente S. Lors d’un fonctionnementavec un courant I , le facteur de puissance fait intervenir les harmoniques de ce courant. Ce facteurest défini par la relation (A.3) avec In la nième composante harmonique efficace du courant et Fdun facteur appelé facteur de déformation. [113]
FP = Veff .I1f . cosφd

Veff .
√
I21f +∑n=∞

n=2 I2n Fd = I1f√
I21f +∑n=∞

n=2 I2n FP = Fd. cosφd (A.3)
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 φd afin d’obtenir le facteur de puissance le plus prochede un. La minimisation des harmoniques est un point critique au niveau du convertisseur car, nonseulement, ces harmoniques limitent le facteur de puissance mais elles perturbent également leréseau. L’impact de ces harmoniques est détaillé dans [114]. Les perturbations limites sont fixéespar des normes qui doivent être prises en compte dans le choix de la topologie et la conceptiondu CFP. [115][116]





Annexe BÉtudes comparatives des convertisseurs
B.1 Calculs des grandeurs de courant
B.1.1 Calcul du courant moyenDans un convertisseur à résonance série dont la topologie est représentée sur la Figure B.1,le courant d’entrée Iin correspond au courant résonnant redressé. Sa forme d’onde est représentéesur la Figure B.2

T1,1

T3,1

Iin Iout

T2,1

T4,1

D1,2 D2,2

D4,2D3,2

Vin
Rc

Vout

LsCs

Vond

I1

Figure B.1 – Convertisseur à résonance série
I1

θ

Iin Iin,moy

θ1

θ

θ1

Figure B.2 – Courant d’entrée Iin d’un convertisseur à résonance série
B.1.1.1 Courant moyen dans un cas généralDans le cas général où θ1 qui est défini sur la Figure B.2 est quelconque, l’expression de lavaleur moyenne du courant correspond à l’expression (B.1)

Iin,moy = 1
θ1 ·

∫ θ1
0 Î1 sinθ (B.1)
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Par intégration, le résultat de ce calcul est défini par la relation (B.2).

Iin,moy = 1
θ1 Î1 · (1− cosθ1) (B.2)

B.1.1.2 Courant moyen lorsque θ1 = π2Lorsque le déphasage entre courant et tension est égal à π2 , l’expression du courant moyen
Iin,moy devient (B.3).

Iin,moy = 2
π Î1 (B.3)

B.1.1.3 Courant moyen lorsque θ1 = πLorsque le déphasage entre courant et tension est nul, l’angle θ1 vaut π. Dans cette configu-ration, l’expression du courant moyen Iin,moy correspond à la relation (B.4).
Iin,moy = 2

π Î1 (B.4)
B.1.2 Calcul du courant efficaceLe valeur efficace du courant résonnant représenté sur la Figure B.2 est définie par l’expression(B.5) avec Î1 la valeur crête du courant et 2·θ1 une période de fonctionnement. À l’aide des formulestrigonométriques et par intégration, cette expression est simplifiée par

Ieff = √ 12θ1
∫ 2θ1

0 Î21 · sin(θ)2 · dθ sin(θ)2 = 1− cos(2 · θ)2 (B.5)
Ieff = I1√2 ·

√1 + sin(4 · θ1)2θ1 (B.6)
B.1.3 Calcul du courant magnétisant picDans la cas d’un convertisseur LLC (Figure B.3). Le courant magnétisant doit être calculé. Àl’aide des formes d’ondes de ce convertisseur illustrées sur la Figure B.4, nous pouvons établir unerelation de ce courant définie par l’expression (B.7).

T1,1

T3,1

Iin Iout

T2,1

T4,1

D1,2 D2,2

D4,2D3,2

Vin
Rc

Vout
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I1
VTr1

Lm
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Figure B.3 – Convertisseur LLC résonnant
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Vond

I1

Ts/2

Ts/4

Vin

-Vin

1

Figure B.4 – Formes d’ondes du convertisseur LLC
Vin = Lm ·

dIm(t)d (B.7)
Si nous évaluons cette expression entre les temps t1 et t2, l’équation devient (B.8) avec Im lavaleur crête du courant magnétisant et Ts la période de découpage.

Vin = Lm ·
Im
Ts/4 (B.8)

La valeur du courant magnétisant pic noté Im est donc exprimé suivant la relation (B.9) avec
fs la fréquence de découpage.

Im = Vin4 · fs · Lm (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 modélisésous le logiciel LTspice. Le convertisseur Dual activ Bridge est étudié dans le cas d’une commandepar déphasage des onduleurs primaire et secondaire. Le schéma sous LTspice associé à 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 fonctionnementdu convertisseur. La valeur du déphasage est définie suivant le paramètre phi dans la simulation.Ce paramètre est associé à une valeur de puissance Pin. Le déphasage en fonction de la puissanceest représenté sur la Figure B.6.
Dans la simulation, lorsque ce déphasage est modifié, la valeur de puissance doit égalementêtre modifiée en fonction.
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Figure B.5 – Schéma du convertisseur DAB sous le logiciel LTspice
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Figure B.6 – Puissance du convertisseur en fonction du déphasage φDAB
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B.2.1.1 Fonctionnement à 7,3kWLors d’un fonctionnement à puissance maximale, les formes d’ondes associées définies sur lesFigures B.7 et B.8. Les courants et les tensions aux bornes des transistors de la Figure B.8 sontdéfinis pour les transistors d’un bras primaire. Le comportement du convertisseur correspond auxformes d’ondes définies sur la Figure 2.6.

(a)

(b)

Figure B.7 – (a) Tension de l’onduleur pri-maire (vert) et tension de l’onduleur secon-daire (bleu) (b) Courant dans l’inductance
LDAB

(a)

(b)

Figure B.8 – (a) Courant dans le transistorprimaire S1 (jaune) et courant dans le tran-sistor primaire S3 (rouge) (b) Tension auxbornes du transistor primaire S1 (jaune) etTension aux bornes du transistor primaire S3(rouge)
B.2.1.2 Commutation ZVSAfin de vérifier la commutation ZVS dans la zone définie sur la Figure B.9, une simulationà puissance maximale (7,3kW ) est réalisée et les formes d’ondes du convertisseur lors de lacommutation sont représentées sur la Figure B.10. Une seconde simulation est réalisée pour unevaleur de déphasage phi = 0, 075 et pour une puissance de 1,8kW . Ce point se situe dans la zonede commutation dure.
B.2.1.3 ConductionLes pertes par conduction à puissance maximale peuvent être vérifiées lors de la simulation.Dans les paramètres de simulation, la résistance à l’état passant du composant simulé est spécifiéeà la valeur de RDSon,100°C . Le produit tension fois courant au sein d’un transistor est ensuite relevé.Ce produit est représenté sur la Figure B.11.
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Courant commuté

temps mort

Amorçage à zéro de tension

(a)

(b)

Figure B.9 – Simulation à 7,3kW (a) Tensionaux bornes du transistor S1 (vert) et Cou-rant dans l’inductance LDAB (b) Tension auxbornes du transistor S1 (vert) et courant tra-versant le transistor S1 (rouge)

pic de courant

Commutation dure

(a)

(b)

Figure B.10 – Simulation à 1,8kW (a) Ten-sion aux bornes du transistor S1 (vert) et Cou-rant dans l’inductance LDAB (b) Tension auxbornes du transistor S1 (vert) et courant tra-versant le transistor S1 (rouge)

Figure B.11 – Produit du courant et de la tension au sein du transistor S1



B.3. Convertisseur à résonance série 185
La valeur moyenne de ces pertes peut être déterminée à l’aide du logiciel LTspice. Pour unepuissance de 7,3kW , cette valeur vaut environ 14W ce qui correspond à la valeur renseignée surla Figure 2.9.

B.3 Convertisseur à résonance série
B.3.1 Fonctionnement en hypo-résonance

Le convertisseur fonctionne en hypo-résonnance lorsque que fdec < fr0. Le déroulement lde lacommutation est représenté sur la Figure B.12 et les formes d’ondes associées sur la Figure B.13.
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Figure B.12 – Différentes phases lors de la commutation ZCS
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1 2 3I1
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Figure B.13 – Formes d’ondes lors d’une commutation ZCS
Dans la zone 1, le composant T1 est passant, T1 conduit le courant résonnant I1. Le composant

T3 est bloqué avec la tension Vin à ses bornes. A la fin de la zone 1 à t = t1, le courant résonnants’annule et change de signe. Dans la zone 2, la diode D1 devient passante car le courant a changéde signe. Dans la zone 3, à t = t2 le contrôle commande la fermeture du transistor T3 et l’ouverturede T1, le composant T1 se bloque avec une commutation à 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 pointssont définis par deux valeurs de puissance et deux valeurs de fréquences [540kHz ;7,3kW ] et
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[1MHz ;1,8kW ]. Le but de cette section est de vérifier le fonctionnement du convertisseur à ré-sonance série pour ces deux points de fonctionnement. La simulation est réalisée sur le logicielLTspice et le convertisseur détaillé est représenté sur la Figure B.14.
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;Commande transistors
.param fs=0.545e6
.param Ts=1/fs
.param Tm=7ns
.param Ton=Ts/2-Tm-2*Trf
.param Trf=10n

;paramètres transistors
.param Cp=88p
.param Rdson=55m

;paramètres circuit reso
.param Ls=1.8u
.param Cs=56n
.param Lm=2m
.param L1=2m
.param L2=L1

;paramètres puissance
.param P=7300
.param Vin=450
.param Rout=Vin*Vin/P

K1 L2 L3 1

.model SW SW(Ron={Rdson} Roff=1Meg Vt=0 Vh=-.5)

.tran 0 200u 100u 0.5n

Figure B.14 – Schéma du convertisseur CRS sous le logiciel LTspice
La fréquence du fonctionnement à la puissance de 7,3kW a été déterminée par approximation.Cette fréquence à été modifiée à 545kHz pour correspondre au fonctionnement recherché. Lesformes d’ondes du convertisseur pour les deux points de fonctionnement sont représentés sur lesFigures B.15 et B.16

B.3.2.2 Commutation ZVSL’inductance résonnante a été dimensionnée pour réaliser des commutations ZVS pour unevaleur de courant Icom. A forte puissance, les formes d’ondes de la commutation sont représentéessur 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 évoluetelle une sinusoïde ce qui confirme les explications de la section 2.3.1.1.
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Figure B.15 – Simulation à 7,3kW (a) Cou-rant traversant le transistor S1 (bleu) et Cou-rant traversant le transistor S2 (rouge) (b)Courant résonnant primaire (vert) et tensiond’onduleur primaire (bleue)

Figure B.16 – Simulation à 7,3kW (a) Cou-rant traversant le transistor S1 (bleu) et Cou-rant traversant le transistor S2 (rouge) (b)Courant résonnant primaire (vert) et tensiond’onduleur primaire (bleue)

Evolution de la tenion 

suivant une sinusoide

Δtm,CRS

Figure B.17 – Simulation à 7,3kW (a) Cou-rant traversant le transistor S1 (bleu), Cou-rant traversant le transistor S2 (rouge) etsomme de courant des capacités parallèlesdes transistors S1 et S2 (b) Tension auxbornes du transistor S1 (bleu) et tension auxbornes du transistor S2 (rouge)

Figure B.18 – Simulation à 1,8kW (a) Cou-rant traversant le transistor S1 (bleu), Cou-rant traversant le transistor S2 (rouge) etsomme de courant des capacités parallèlesdes transistors S1 et S2 (b) Tension auxbornes du transistor S1 (bleu) et tension auxbornes du transistor S2 (rouge)





Annexe CFerrite : Matériau et géométries
C.1 Datasheet 3F36 [1]
µi 25 °C; �10 kHz; 0.25 mT 1600 ±20%

µa 100 °C; 25 kHz; 200 mT ≈2400

B 25 °C; 10 kHz; 1200 A/m ≈520 mT

100 °C; 10 kHz;

1200 A/m

≈420

Pv 100 °C; 500 kHz; 50 mT ≈90 kW/m3

25 °C; 500 kHz; 100 mT ≈700

100 °C; 500 kHz; 100 mT ≈700

ρ DC; 25 °C ≈12 Ωm

TC ≥230 °C

density ≈4750 kg/m3

CONDITIONS VALEURS UNITES

Table C.1 – Spécifications globales du maté-riau 3F36
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Figure C.1 – Perméabilité complexe en fonc-tion de la fréquence
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Figure C.2 – Perméabilité initiale en fonctionde la température
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Figure C.3 – Courbe B-H typique
Table C.2 – Paramètres de calcul des pertes fer en fonction de la fréquenceFréq. min Fréq. max Cm x y Ct2 Ct1 Ct
Hz Hz3F36 100000 499999 6, 83 · 10−3 1,439 3,2672 8, 395 · 10−5 1, 078 · 10−2 1, 2233F36 499999 799999 1, 12 · 10−7 2,1952 2,7199 8, 926 · 10−5 1, 172 · 10−2 1, 2823F36 800000 1200000 2, 24 · 10−10 2,6105 2,4977 6, 119 · 10−5 6.142 · 10−3 1, 011
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Figure C.4 – Amplitude de la perméabilité enfonction de l’induction magnétique crête
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Figure C.5 – Perméabilité réversible en fonc-tion de l’induction magnétique crête
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Figure C.6 – Pertes volumiques en fonctiondu champ magnétique crête à fréquence fixée
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Figure C.7 – Pertes volumiques à différentesvaleurs de fréquence/champ magnétique enfonction de la température
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C.2 Datasheet noyau E32/6/20 XE32 [1]
SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT

Σ(I/A) core factor (C1) 0.323 mm−1

Ve effective volume 5380 mm3

Ie effective length 41.4 mm

Ae effective area 130 mm2

Amin minimum area 130 mm2

m mass of core half ≈13 g

Table C.3 – Paramètres géométriques dunoyau E32/6/20

handbook, halfpage 31.75±0.64

24.9 min.

3.18±0.2

20.32±0.41

R0.25 typ.

6.35
±0.13

6.35
±0.13

Dimensions in mm.Figure C.8 – Dimension géométrique dunoyau E32/6/20
GRADE

AL

(nH)
µe

TOTAL AIR GAP

(µm)
TYPE NUMBER

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 ≈0 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

3C96 6425 ±25% ≈1650 ≈0 E32/6/20-3C96

3F3 160 ±3%(1) ≈41 ≈1200 E32/6/20-3F3-E160-E

250 ±3%(1) ≈64 ≈700 E32/6/20-3F3-E250-E

315 ±3% ≈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 ±25% ≈1520 ≈0 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 E32/6/20-3F4Table C.4 – Paramètres agnétiques du noyau E32/6/20
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C.3 Datasheet noyau E38/8/25 XE38 [1]

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT

Σ(I/A) core factor (C1) 0.272 mm−1

Ve effective volume 10200 mm3

Ie effective length 52.4 mm

Ae effective area 194 mm2

Amin minimum area 194 mm2

m mass of core half ≈25 g

Table C.5 – Paramètres géométriques dunoyau E38/6/20

handbook, halfpage

CBW409

38.1±0.76

30.23 min.

4.45±0.13

25.4±0.51

8.26
±0.13

7.6
±0.2

Dimensions in mm.Figure C.9 – Dimension géométrique dunoyau E38/6/20
GRADE

AL

(nH)
µe

TOTAL AIR GAP

(µm)
TYPE NUMBER

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%(1) ≈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 ±25% ≈1570 ≈0 E38/8/25-3C93

3C94 250 ±3%(1) ≈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 ±25% ≈1720 ≈0 E38/8/25-3C94

3C95 9600 ±25% ≈2060 ≈0 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%(1) ≈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 ±25% ≈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%(1) ≈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 ±25% ≈840 ≈0 E38/8/25-3F4Table C.6 – Paramètres magnétiques du noyau E38/6/20
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C.4 Datasheet noyau E43/10/28 XE43 [1]

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT

Σ(I/A) core factor (C1) 0.276 mm−1

Ve effective volume 13900 mm3

Ie effective length 61.1 mm

Ae effective area 229 mm2

Amin minimum area 229 mm2

m mass of core half ≈35 g

Table C.7 – Paramètres géométriques dunoyau E43/10/28

handbook, halfpage 43.2±0.9

34.7 min.

5.4±0.13
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9.5
±0.13
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±0.2

Dimensions in mm.Figure C.10 – Dimension géométrique dunoyau E43/10/28
GRADE

AL

(nH)
µe

TOTAL AIR GAP

(µm)
TYPE NUMBER

3C90 250 ±3%(1) ≈55 ≈1100 E43/10/28-3C90-E250-E

315 ±3%(1) ≈69 ≈800 E43/10/28-3C90-E315-E

400 ±3%(1) ≈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 ±25% ≈1610 ≈0 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%(1) ≈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

3C95 9700 ±25% ≈2060 ≈0 E43/10/28-3C95

3F3 250 ±3%(1) ≈55 ≈1100 E43/10/28-3F3-E250-E

315 ±3%(1) ≈69 ≈800 E43/10/28-3F3-E315-E

400 ±3%(1) ≈87 ≈700 E43/10/28-3F3-E400-E

630 ±5% ≈138 ≈400 E43/10/28-3F3-A630-E

1000 ±10% ≈219 ≈250 E43/10/28-3F3-A1000-E

7310 ±25% ≈1600 ≈0 E43/10/28-3F3

3F4 250 ±3%(1) ≈55 ≈1100 E43/10/28-3F4-E250-E

315 ±3%(1) ≈69 ≈800 E43/10/28-3F4-E315-E

400 ±3%(1) ≈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 ±25% ≈850 ≈0 E43/10/28-3F4Table C.8 – Paramètres magnétiques du noyau E43/10/28
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C.5 Datasheet noyau E13/7/4 [1]
SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT

Σ(I/A) core factor (C1) 2.39 mm−1

Ve effective volume 369 mm3

Ie effective length 29.7 mm

Ae effective area 12.4 mm2

Amin minimum area 12.2 mm2

m mass of core half ≈0.9 g

Table C.9 – Paramètres géométriques dunoyau E13/7/4
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Dimensions in mm.Figure C.11 – Dimension géométrique dunoyau E13/7/4
GRADE

AL

(nH)
μe

AIR GAP

(μm)
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% ≈1525 ≈0 E13/7/4-3C90

3C92 630 �25% ≈1200 ≈0 E13/7/4-3C92

3C94 800 �25% ≈1525 ≈0 E13/7/4-3C94

3C96 700 �25% ≈1330 ≈0 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 560 �25% ≈1070 ≈0 E13/7/4-3F35Table C.10 – Paramètres magnétiques du noyau E13/7/4
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C.6 Datasheet noyau PQ40/40 [1]

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT

Σ(I/A) core factor (C1) 0.507 mm−1

Ve effective volume 20500 mm3

Ie effective length 102 mm

Ae effective area 201 mm2

Amin minimum area 175 mm2

m mass of set ≈97 g

Table C.11 – Paramètres géométriques dunoyau PQ40/40
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min

28 min
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37 � 0.6Figure C.12 – Dimension géométrique dunoyau PQ40/40
GRADE

B (mT) at CORE LOSS (W) at

H = 250 A/m;

f = 10 kHz;

T = 100 �C

f = 100 kHz;

= 100 mT;

T = 100 �C

f = 100 kHz;

= 200 mT;

T = 25 �C

f = 100 kHz;

= 200 mT;

T = 100 �C

f = 500 kHz;

= 50 mT;

T = 100 �C

3C91 ≥320 ≤1.65(1) − ≤10(1) −

3C94 ≥320 ≤2.1 − ≤12.6 −

3C95 ≥320 − ≤12.9 ≤12.3 −

3C96 ≥340 ≤1.65 − ≤10 ≤8.0

B̂ B̂ B̂ B̂

Table C.12 – Paramètres magnétiques du noyau PQ40/40





Annexe DSimulation FEMM
D.1 Bobinage
D.1.1 Comparaison des pertes entre deux entrelacementsPour 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’imbricationspire par spire sont possibles. La première imbrication entrelace un nombre total pair de spiresprimaires et secondaires. 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 côté primaire et impair côtésecondaire. Elle est représentée sur la Figure D.1 (b).

B B

|J| |J|

(a) (b)

P P P P P P P PS S S S S S S

2 x epaisseur de peau 2 x epaisseur de peau 

Figure 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 etimpair de spires secondaires
Dans le premier cas, le courant circule sur l’épaisseur de peau en regard de chaque conduc-teur. Dans le second cas, l’amplitude de l’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 desconducteurs est donc plus faible dans la deuxième solution.
Cette assertion est vérifiée par différentes simulations sur le logiciel à élément finis FEMM.Le but de ces simulations est de mesurer le rapport de la résistance AC sur la résistance DC pourdifférentes épaisseurs de cuivre lorsque la fréquence est fixée et ensuite de faire une comparaisonde ces rapports pour les deux imbrications données.
Le principe de simulation est, dans un premier temps, de modéliser les conducteurs de cuivrerectangulaires pour les deux types d’imbrication. Cette étape est représentée sur la Figure D.2pour 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 δ définie par l’équation (D.1). Trois épaisseurs de cuivredifférentes sont testées, elles correspondent à celles renseignées dans la Table D.1.

δ = 1√
σ · µ0 · π · f (D.1)

ecu

Profil de la densité

de courant

Figure 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 première impose une fréquence de fonctionnementde 5Hz. Cette simulation permet de mesurer la résistance DC associée au bobinage. La secondesimulation est réalisée à 500kHz. 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 cettedeuxième simulation, la résistance AC est mesurée. A la suite de ces deux simulations, le rapportde ces deux résistances est calculé et renseigné dans la Table D.1. Pour chaque épaisseur decuivre et chaque imbrication, le profil de la densité du courant est relevé et représenté par lesFigures D.3, D.4 et D.5.
Les résultats des calculs de résistance sont renseignés dans la Table D.1. Ils montrent l’intérêtd’une structure avec un bobinage impair. La résistance AC engendrée par l’augmentation de lafréquence est plus faible. Ce résultat se vérifie lorsque l’épaisseur de cuivre augmente par rapportà l’épaisseur de peau. Dans cette configuration, nous pouvons donc augmenter l’épaisseur de cuivrenotamment lorsque la valeur du courant est importante sans accroitre considérablement les pertesdues à une valeur de fréquence élevée.
Au sein du bobinage impair, le choix final de l’épaisseur se porte sur une épaisseur de cuivrevalant deux fois l’épaisseur de peau. Avec un courant de 24A crête soit une puissance de 7,3kWdans notre application, les pertes d’une spire sont plus faibles comparées aux autres valeursd’épaisseur de cuivre. Les variables de puissance de l’étude paramétrique varient de 3,6kW à11kW . A 11kW , l’épaisseur de cuivre correspondant à trois fois δ est plus intéressante en termede pertes par spire. Par contre, ce n’est pas le cas des puissances inférieures à 7,3kW . C’est la
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raison pour laquelle celle valant deux fois l’épaisseur de peau est validée pour l’étude paramétriquecar 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 FEMMpour deux types d’imbrications et pour différentes épaisseurs de cuivreEssai pour un nombre Courant crête Pertes moyennes Rapportimpair de conducteurs primaire Iac (A) par spire à 500kHz (W ) RAC /RDC
ecu = δ 24,4 0,85 1,04
ecu = 2 · δ 24,4 0,5 1,4
ecu = 3 · δ 24,4 0,58 2,1Essai pour un nombre Courant crête Pertes moyennes Rapportpair de conducteurs primaire Iac (A) par spire à 500kHz (W ) RAC /RDC
ecu = δ 24,4 0,83 1,1
ecu = 2 · δ 24,4 0,65 2
ecu = 3 · δ 24,4 0,81 3,2
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Figure D.3 – Profil de la densité de courant dans une section de bobinage pour une épaisseur decuivre égale à l’épaisseur de peau avec (a) un nombre impair de conducteurs (b) un nombre pairde conducteurs
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Figure D.4 – Profil de la densité de courant dans une section de bobinage pour une épaisseurde cuivre égale à deux fois l’épaisseur de peau avec (a) un nombre impair de conducteurs (b) unnombre pair de conducteurs
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Figure D.5 – Profil de la densité de courant dans une section de bobinage pour une épaisseurde cuivre égale à trois fois l’épaisseur de peau avec (a) un nombre impair de conducteurs (b) unnombre pair de conducteurs
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D.1.2 Épaisseur de cuivre réelle

Nous avons mentionné dans la section 3.3.3 un des avantages du bobinage feuillard qui cor-respond à la liberté du choix de l’épaisseur de cuivre. À l’inverse, le bobinage PCB est limité parune épaisseur maximale. Pour l’étude, l’épaisseur de cuivre a été fixée à deux fois l’épaisseur depeau. 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’étudeparamétrique.
Pour des problématiques de fabrication, les différentes épaisseurs de cuivre simulées dansl’étude sont choisies en fonction des standards disponibles. Ces standards sont représentés surla Figure D.6 avec l’épaisseur de cuivre idéale en fonction de la fréquence. Par exemple pourdes fréquences allant de 450kHz à 700kHz, l’épaisseur de cuivre est de 200µm soit l’épaisseurstandard la plus proche du double de l’épaisseur de peau associée.
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Figure D.6 – Épaisseur de cuivre standard et épaisseur de cuivre idéale en fonction de la fréquence
ftr

D.2 Approximations
Pour le calcul analytique des pertes cuivre, le courant magnétisant est négligé. Cette approxi-mation est validée à l’aide de la courbe illustrée sur la Figure D.7. Cette courbe est définie pourun noyau XE38, une épaisseur d’isolation ein1, et pour les quatre valeurs de puissance Ptr,mp. Elleest tracée en fonction des valeurs de fréquence ftr sélectionnée dans les paramètres fixes. Surcette figure, le rapport entre ces deux grandeurs est très faible, ce qui nous permet de validerl’approximation d’un courant magnétisant nul pour le calcul analytique des pertes cuivre.
Le courant magnétisant même s’il est faible peut engendrer des courants de Foucault au seindes conducteurs de cuivre. Ces courants sont à l’origine de pertes cuivre supplémentaire. Deuxsimulations sur FEMM sont lancées avec et sans courant magnétisant pour vérifier l’influence deces courants de Foucault. La géométrie testé est un double E planar de dimension XE32 et lapuissance de fonctionnement est de 3,6kW ce qui correspond à la plus faible valeur. La densitéde courant des conducteurs est représentée sur les Figures D.8 et D.9.
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Figure D.7 – Rapport du courant magnétisant Im sur le courant efficace primaire I1eff en fonctionde la fréquence ftr pour 54 points de fonctionnement

Figure D.8 – Densité de courant dans un noyau de type XE32 avec un courant magnétisant nulpour une puissance de 3,6kW

Figure D.9 – Densité de courant dans un noyau de type XE32 avec un courant magnétisant nonnul pour une puissance de 3,6kW
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La valeur maximale de densité de courant dans ces deux simulations est très proche. L’influencedu courant magnétisant est donc négligeable sur la circulation du courant pour un essai à faiblepuissance. Elle est donc négligeable pour les puissances plus élevées car le rapport entre le courantefficace et le courant magnétisant est plus faible (Figure D.7). Ces différents points permettent devalider 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

300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

10

20

30

40

50

60

70

80

S
om

m
e 

d
es

 p
er

te
s 

cu
iv
re

 e
t 
d
es

 p
er

te
s 

fe
r 

3.6kW

5.5kW

7kW

11kW

N1 =10 N1 =11 N1 =13

Figure D.10 – Pertes cuivre et pertes fer enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE32/6/20 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.11 – Pertes cuivre et pertes fer enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE32/6/20 et une épaisseur d’isolation ein =408µm

300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

0

10

20

30

40

50

60

P
er

te
s 

cu
iv
re

 (
W

) 3.6kW

5.5kW

7kW

11kW

N1 =10 N1 =11 N1 =13

Figure D.12 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence pour un noyau de type E32/6/20 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.13 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence pour un noyau de type E32/6/20 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm
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Figure D.14 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E32/6/20 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.15 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E32/6/20 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm

D.3.1.2 Inductance de fuite
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Figure D.16 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE32/6/20 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.17 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE32/6/20 et une épaisseur d’isolation ein =408µm
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D.3.1.3 Capacité inter-enroulement
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Figure D.18 – Capacité inter-enroulement enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE32/6/20 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.19 – Capacité inter-enroulement enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE32/6/20 et une épaisseur d’isolation ein =408µm

D.3.1.4 Vérification des pertes cuivre
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Figure D.20 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E32/6/20et une épaisseur d’isolation ein = 204µm

300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

4

6

8

10

12

14

16

18

P
er

te
s 

cu
iv
re

 s
im

ul
ée

s 
et

 a
na

ly
ti
q
ue

s 
à 

5
,5

kW
  
(W

)

Pertes cuivre simulées
Pertes cuivre analytiques

N1 =10 N1 =11 N1 =13

Figure D.21 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E32/6/20et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.22 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E32/6/20et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.23 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E32/6/20et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.24 – Pertes cuivre et pertes fer enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.25 – Pertes cuivre et pertes fer enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein =408µm
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Figure D.26 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence pour un noyau de type E38/8/25 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.27 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence pour un noyau de type E38/8/25 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm
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Figure D.28 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.29 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm

D.3.2.2 Inductance de fuite
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Figure D.30 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.31 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein =408µm
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D.3.2.3 Capacité inter-enroulement
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Figure D.32 – Capacité inter-enroulement enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.33 – Capacité inter-enroulement enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE38/8/25 et une épaisseur d’isolation ein =408µm

D.3.2.4 Vérification des pertes cuivre

300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

2.5

3

3.5

4

4.5

5

5.5

6

6.5

7

7.5

P
er

te
s 

cu
iv
re

 s
im

ul
ée

s 
et

 a
na

ly
ti
q
ue

s 
à 

3
,6

kW
  
(W

)

Pertes cuivre simulées
Pertes cuivre analytiques

N1 =13 N1 =15 N1 =17

Figure D.34 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E38/8/25et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.35 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E38/8/25et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.36 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E38/8/25et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.37 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction dela fréquence pour un noyau de type E38/8/25et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.38 – Pertes cuivre et pertes fer enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE43/10/28 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.39 – Pertes cuivre et pertes fer enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE43/10/28 et une épaisseur d’isolation ein =408µm
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Figure D.40 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence pour un noyau de type E43/10/28et une épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.41 – Pertes cuivre en fonction de lafréquence pour un noyau de type E43/10/28et une épaisseur d’isolation ein = 408µm
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Figure D.42 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.43 – Pertes fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm

D.3.3.2 Inductance de fuite
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Figure D.44 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE43/10/28 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.45 – Inductance de fuite détermi-née analytiquement et par simulation en fonc-tion de la fréquence pour un noyau de typeE43/10/28 et une épaisseur d’isolation ein =408µm
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D.3.3.3 Capacité inter-enroulement
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Figure D.46 – Capacité inter-enroulement enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE43/10/28 et une épaisseur d’isolation ein =204µm
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Figure D.47 – Capacité inter-enroulement enfonction de la fréquence pour un noyau de typeE43/10/28 et une épaisseur d’isolation ein =408µm

D.3.3.4 Vérification des pertes cuivre
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Figure D.48 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction de lafréquence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.49 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction de lafréquence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.50 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction de lafréquence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure D.51 – Pertes cuivre déterminées ana-lytiquement et par simulation en fonction de lafréquence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm





Annexe EModélisation 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 systèmeMatériau Conductivité thermique Épaisseur du Surface Résistance thermique
λ en W/m · K matériau m d’échange m2 Rth en K/WFerrite λfer = 4 Hfer Sfer = Lfer · lfer Rth,fer

Hfer
λfer ·SferJambe λfer = 4 Hj,fer Sj,fer = 4 · lj,fer · lfer Rth,j,ferferrite Hj,fer
λfer ·Sj,ferCuivre λcu = 398 Hcu Scu = π · (Dcu2 )2 Rth,cu
Hcu

λcu·ScuIsolant λPTFE = 0, 25 ein Scu = π · (Dcu2 )2 Rth,PTFEPTFE ein
λPTFE ·ScuIsolant λK = 0, 16 ein Scu = π · (Dcu2 )2 Rth,KKapton ein
λK ·ScuPad λpad = 3, 3 epad Scu = π · (Dcu2 )2 Rth,pad,cuthermique epad
λpad·ScuPad λpad = 3, 3 epad Sfer = Lfer · lfer Rth,pad,ferthermique epad
λpad·StotBase λalu = 140 ealu Stot = Scu + Sfer Rth,alualuminium ealu
λalu·StotRefroi- coeff. de convection Stot = Scu + Sfer Rth,refdissement heau = 10000 1
heau·Stoteau W/m2 · K
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(a) (b)

Figure E.1 – (a) Vue du dessus d’un transformateur planar (b) Vue du dessus de la partie considéréepour le calcul de Th,cu (c) Vue du dessus de la partie considérée pour le calcul de Th,fer
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Figure E.2 – (a) Modélisation thermique 2D simplifiée du transformateur à l’aide de résistancesthermiques (b) Vue 2D du bobinage cuivre sur le refroidissement (c) Vue 2D du la géométrie planarsur le refroidissement
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E.1.2 Calcul des températures du cuivre et du matériau ferrite
E.1.2.1 Température de la surface haute du cuivre et du matériau ferrite pour un noyau detype E32/6/20
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Figure E.3 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquencepour un noyau de type E32/6/20 et une épais-seur d’isolation ein = 208µm
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Figure E.4 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquencepour un noyau de type E32/6/20 et une épais-seur d’isolation ein = 408µm
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Figure E.5 – Température de la surface hautedu matériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E32/6/20 et uneépaisseur d’isolation ein = 208µm
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Figure E.6 – Température de la surface hautematériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E32/6/20 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm
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E.1.2.2 Température de la surface haute du cuivre et du matériau ferrite pour un noyau detype E38/8/25

300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

60

70

80

90

100

110

120

130

140

150

160

T
em

p
ér

a
tu

re
 T

h
,c
u 
en

 °
C

3.6kW

5.5kW

7kW

11kW

N1 =13 N1 =15 N1 =17

Figure E.7 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquencepour un noyau de type E38/8/25 et une épais-seur d’isolation ein = 204µm
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Figure E.8 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquencepour un noyau de type E38/8/25 et une épais-seur d’isolation ein = 408µm
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Figure E.9 – Température de la surface hautedu matériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 et uneépaisseur d’isolation ein = 204µm

300 400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence (kHz)

100

150

200

250

300

350

T
em

p
ér

a
tu

re
 T

h
,f
er
 e

n
 °

C

3.6kW

5.5kW

7kW

11kW

N1 = 9 N1 =10 N1 =11

Figure E.10 – Température de la surface hautematériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E38/8/25 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm
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E.1.2.3 Température de la surface haute du cuivre et du matériau ferrite pour un noyau detype E43/10/28
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Figure E.11 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquencepour un noyau de type E43/10/28 et uneépaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure E.12 – Température de la surface hautedu cuivre Th,cu en fonction de la fréquencepour un noyau de type E43/10/28 et uneépaisseur d’isolation ein = 408µm
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Figure E.13 – Température de la surface hautedu matériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 204µm
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Figure E.14 – Température de la surface hautematériau ferrite Th,fer en fonction de la fré-quence pour un noyau de type E43/10/28 etune épaisseur d’isolation ein = 408µm
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 système refroidissement est réalisée. Le but est d’évaluer l’influence de l’épais-seur de diélectrique notée edi et de la capacité parasite du SMI en fonction de l’élévation detempérature ∆TGaN du composant. Les pertes considérées dans le calcul du ∆T correspondent auxpertes totales mises en jeu dans le transistor, c’est-à-dire la somme des pertes par conduction etpar commutation renseignées dans la Table 4.1. A ces pertes s’ajoutent les pertes dues à l’énergiedissipée dans les transistors par la capacité parasite du SMI. Le calcul de ces pertes est détaillédans la section 4.2.1.3. Les pertes totales dans le transistor notées Pmoy,GaN sont définies parl’équation (E.1).
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Pmoy,GaN = Pon,moy + Poff,GaN + PC,SMI (E.1)L’élévation de température du transistor notée ∆TGaN est définie entre la jonction du com-posant et l’eau du circuit de refroidissement. Les différentes structures entre le composant et sonrefroidissement sont représentées sur la vue en coupe du transistor sur la Figure E.15. Chacune deces structures peut être modélisées par une résistance thermique. Le schéma associé est représentésur la Figure E.16.

Puce GaN Tj,GaN

Tdi,SMI

Talu,SMI
Tpate,SMI

Teau,SMI

Cuivre
Dielectrique

Aluminium

Pâte thermique

Refroidissement eau

Tbra,GaN

Tcu,GaN

Tc,GaN Brasure

Figure E.15 – Vue en coupe d’un transistorGaN et de son système de refroidissement(Représentation 2D)

Rth,j-c,GaN

Rth,SMI,di

Rth,cu,GaN

Tj,GaN

Rth,SMI,alu

Pmoy,GaN

Rth,SMI,pate

Rth,SMI,eau

Spuce

Spuce+

Rth,bra,GaN

Teau,SMIFigure E.16 – Modélisation d’un transistorGaN et de son modèle thermique à l’aide desrésistances thermiques
Le calcul des résistances thermiques est réalisé dans la Table E.2. Ces deux figures permettentde calculer l’élévation de température ∆TGaN entre le composant de puissance et son système derefroidissement défini par la relation (E.2).

∆TGaN = Pmoy,GaN · (Rth,j−c,GaN +Rth,cu,GaN +Rth,SMI,di+Rth,SMI,alu+Rth,SMI,pate+Rth,SMI,eau)(E.2)La surface de la puce Spuce correspond aux surfaces conductrices du transistor. Ces surfacescorrespondent aux surfaces du drain et de la source représentées sur la Figure E.17. C’est lasomme de ces deux surfaces qui définit Spuce.
Les pertes du transistor se dissipent suivant un cône appelé cône de diffusion. La surfacede dissipation est donc plus élevée lorsqu’on s’éloigne du transistor. Les surfaces du cuivre etdu diélectrique sont très fines, l’impact du cône de diffusion sur ces surfaces est négligeable.L’augmentation de la surface de dissipation est significative à partir du matériau aluminium. Demanière approximative, elle est prise en compte dans le calcul des Rth à partir de la pâte thermique.Cette nouvelle surface est notée Spuce+. Elle est supposée équivalente à deux fois la surface Spucesoit l’équation (E.3).

Spuce+ = 2 · Spuce (E.3)
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Spuce

Figure E.17 – Géométrie du composant GaN
Table E.2 – Calcul des résistances thermiques du système de refroidissement des transistors
Matériau Conductivité thermique Épaisseur Surface Résistance thermique

λ en W/m · K du matériau d’échange m2 Rth en K/WTransistor Spuce Rth,j−c,GaN = 0, 51
Brasure λbra = 60 ebra Spuce Rth,bra,GaN = ebra

λbra·Spuce50µmCuivre λcu = 398 episte,cu Spuce Rth,cu,GaN = episte,cu
λcu·Spuce100µmDiélectrique λSMI = 4, 2 edi Spuce Rth,SMI,di = edi
λSMI ·Spuce

Aluminium λalu = 140 ealu,SMI Spuce Rth,SMI,alu = ealu,SMI
λalu·Spuce1, 5mmPâte λpa,th = 6 epa,th Spuce+ Rth,SMI,pate = epa,th
λpa,th·Spuce+thermique 50µmRefroidi- coeff. de convection-ssement eau heau = 10000 Spuce+ Rth,SMI,eau = 1
heau·Spuce+1 Valeur définie par la datasheet du composant (Annexe G.1)

Table E.3 – Étude des capacités parasites CSMI et élévations de température ∆TGaN entre letransistor et son système de refroidissement pour différentes épaisseurs de SMI VT-4B5 avec
λSMI = 4, 2W/m · KÉpaisseur edi µm 50 75 100 150

Rth,SMI,di (µm) 0,43 0,64 0,86 1,28∆TGaN (°C ) 61 63 67 77Capacité CSMI CSMI1,5 CSMI2 CSMI3Pertes dues aux capacités (W ) 5,5 3,7 2,8 1,8





Annexe FMesures de l’impédance dutransformateur
F.1 Mesures de la résistance DC

Table F.1 – Mesures de la résistance RDCNuméro Courant Tension Résistance Courant Tension Résistance Résistance DCde test primaire primaire RDC1 secondaire secondaire RDC2 RDC
A mV mΩ A mV mΩ mΩTest 1 1,501 30,786 20,51 1,501 28,666 19,10 34Test 2 1,801 36,936 20,51 1,800 34,391 19,11 34Test 3 1,800 36,983 20,55 1,800 34,429 19,13 34Test 4 1,500 30,825 20,55 1,500 28,700 19,13 34

Table F.2 – Références des appareils utilisésAppareil RéférenceMutlimètre de précision Keysight 34410AAlimentation 30V HAMEG HM8143

Table F.3 – Mesure de la résistance RDCdes longueurs lin,1 et lin,2Résistance DC Résistance DC
RDC,lin1 RDC,lin2
mΩ mΩ1,5 1,5

lin,1
lin,2

Figure F.1 – Photographie du transformateur testé pour la vérification expérimentale
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RDC,1
RDC,2

V lin,1 lin,2

IDC

Transformateur

RDClin,1 RDClin,2

Figure F.2 – Schéma du principe de mesure de la résistance RDC,1

Multimètre de précision

Alimentation 30V

Figure F.3 – Mesure de la résistance RDC
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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 ,mes à l’impédance-mètreNuméro Inductance Résistance Inductance Résistance ACde test série série de fuite RAC,mes

Lmes,s nH Rmes,s mΩ Lf ,tr,mes nH mΩTest 1 83 63 42 51,5Test 2 81 62 40 50,5
Table F.5 – Mesures de la résistance AC et de l’inductance Lf des longueurs lin,1/2, lin,2 et limp àl’impédance-mètreRésistance Résistance Résistance Inductance Inductance Inductance
RAC,lin1/2 RAC,lin2 RAC,limp Llin1 Llin2 Limp
mΩ mΩ mΩ nH nH nH4,5 4,5 2,5 16 16 10

Table F.6 – Références des appareils utilisésAppareil RéférenceImpédance- Agilent E4980Amètres 20Hz - 2MHz
lin,1 lin,2

limp

lin,2

Figure F.4 – Photographie du transformateur testé avec représentation des longueurs de raccord
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RAC

lin,1 lin,2limp

Impédance-mètre Lf,tr

lin,2

(a)

(b)

Impédance
-mètre

(c)

Transformateur

limp limp

Impédance
-mètre

500kHz

500kHz 500kHz

Figure F.5 – Schéma du principe de mesure de l’inductance Lf ,tr,mes et de la résistance RAC,mes

Figure 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 GDatasheet des composants
G.1 Datasheet transistor GS66508B

1 Pour 1µs2 Limité par la saturation
Table G.1 – Caractéristiques maximales pour une température de composant Tcase de 25°C

Table G.2 – Caractéristiques maximales pour une température de composant Tcase de 25°C
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3 Co(er) est la valeur d’une capacité linéaire qui stockerait la même énergie que la capacité Coss lorsque la tension
Vds évolue de 0V à sa valeur nominale4 Co(tr) est la valeur d’une capacité linéaire qui aurait le même temps de charge que la capacité Coss lorsque latension Vds évolue de 0V à sa valeur nominale

Table G.3 – Caractéristiques électriques (Valeurs typiques pour une température de composant
Tcase de 25°C et une tension Vgs de 6V
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5 Voir Figure G.12 pour le détail du circuit et des formes d’ondes6 LP : Inductance parasite7 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 Vgs de 6V

Figure G.1 – Valeurs ty-piques : IDS vs. VDS @ TJ =25 °C
Figure G.2 – Valeurs ty-piques : IDS vs. VDS @ TJ =125 °C

Figure G.3 – Valeurs ty-piques : IDS vs. VDS @ VGS= 6 V
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Figure G.4 – Valeurs ty-piques : RDS vs. IDS @ TJ =25 °C
Figure G.5 – Valeurs ty-piques : RDS vs. IDS @ TJ =125 °C

Figure G.6 – RDS,on en fontionde la température de jonction
TJ

Figure G.7 – Valeurs ty-piques : VGS vs. QG @ VDS= 100,400 V Figure G.8 – Valeurs ty-piques : Ciss,Coss,Crss vs. VDS Figure G.9 – Valeurs ty-piques :Énergie stockée dans
Coss
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Figure G.10 – Valeurs ty-piques : ISD vs. VSD Figure G.11 – Valeurs ty-piques : IDS vs. VGS

RL

DUT
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VGS

VDS

VDS

VGS

90%

10%

td(on)
tr tf

td(off)Figure G.12 – Circuit de test des temps de commutation
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DUT

RG(ON)
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D

G

S

ID

L

VDD

RG(OFF)

1/2LP

1/2LPFigure G.13 – Circuit de test des énergies de commutation
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Figure G.14 – Zone fonction-nement @ TJ = 25 °C Figure G.15 – Limitation de lapuissance vs. Tcase Figure G.16 – Impédancethermique transitoire

Figure G.17 – Dimensions du composant
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G.2 Spécification du SMI VT-4B5 de Ventec

Figure G.18 – Données du SMI VT-4B5 sélectionné
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G.3 Spécification des condensateurs résonnants CGA5K2X7R2A334K130AA

Figure G.19 – Dimensions du condensateur CGA5K2X7R2A334K130AA

Figure G.20 – Spécifications générales condensateur CGA5K2X7R2A334K130AA
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Figure G.21 – Élévation de température ducondensateur en fonction du courant efficace
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

DC bias

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

10

C
ap

ac
it
an

ce
 c

ha
ng

e 
(%

)

CGA5K2X7R2A334K130AA ( Freq=1kHz : Osc=1Vrms : Temp=20degC )

Figure G.22 – Variation de la capacité ∆Cen fonction de la tension DC appliquée
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Figure G.23 – Capacité en fonction de lafréquence
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Figure G.24 – Impédance en fonction de lafréquence

-60 -40 -20 0 20 40 60 80 100 120 140
Temperature °C 

-50

-40

-30

-20

-10

0

10

C
ap

ac
it
an

ce
 c

ha
ng

e 
(%

)

CGA5K2X7R2A334K130AA ( Freq=1kHz : Osc=1Vrms )

DC Bias 0V
DC Bias 50V
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Annexe H

Design des cartes électroniques
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H.1 Carte de puissance
H.1.1 Schéma de la carte de puissance

Figure H.1 – Schéma de la carte de puissance
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H.1.2 Routage

Surface AC1

Surface AC2

Surface SL,dec

Surface SL,dec

Figure H.2 – Routage de la carte de puissance
H.1.3 Bill of Material

Figure H.3 – BOM de la carte de puissance
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H.2 Carte de commande
H.2.1 Schéma de la carte de commande

Figure H.4 – Schéma de la carte de commande
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H.2.2 Routage

(a) (b)

Figure H.5 – (a) Routage de la carte de commande PCB avec les trois couches : Layer 1 - pistesvertes , Layer 3 - pistes violettes et Layer 4 - pistes rouges (b) Routage de la carte de commandePCB avec la couche : Layer 2 : plans 0V

H.2.3 Bill of Material

Figure H.6 – BOM de la carte de commande
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H.3 Carte de contrôle
H.3.1 Schéma de la carte de contrôle

Figure H.7 – Schéma de la carte de contrôle
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H.3.2 RoutageH.3.3 Bill of Material

Figure H.8 – BOM de la carte de contrôle





Annexe ICalculs des énergies des capacitésparasites
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 I.1. Dans cettesimulation, un bras d’onduleur est représenté. Nous cherchons à calculé les énergies induitespar les capacités du transistor GaN étudié. Le modèle du composant GaN System fournis par leconstructeur est utilisé. Ce modèle tient compte des capacités non linéaires.

V2

400

S1

SW1

V1

PULSE(-1 1 1n 50n 50n 1u 2u 3)

SS

G

D

S

TC

TJGS66508B_L2V2

Vc3

V
e

.tran 0 20u 0 0.1n

.ic V(Vc3)=0

.model SW1 SW(Ron=.1 Roff=10Meg Vt=0 Vh=-.5 )

Figure I.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 Rofflorsqu’il est bloqué valant 10MΩ et une résistance Ron lorsqu’il est passant valant 100mΩ. Lorsdu blocage du transistor GaN, la tension à ses bornes évolue rapidement. Sa capacité parasite,initialement déchargée, se charge et l’énergie dissipée dans le transistor du haut notée Eoss,off estreprésentée sur la Figure I.2. Lors du blocage du transistor GaN, la tension à ses bornes évoluerapidement. Sa capacité parasite, initialement chargée, se décharge et l’énergie dissipée dans letransistor du haut est notée Eoss,on.
Pour simplifier ce schéma, le transistor du haut peut être considéré comme une résistancevariable dont les valeurs évoluent entre 10MΩ et 100mΩ. Le schéma de ce système peut donc êtreillustré par la Figure I.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 à nouveauce schéma par la Figure I.4 avec ue une tension carrée.
Pour vérifier cette affirmation, nous pouvons calculer de manière simplifiée l’énergie aux bornes
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(a)

(b)

Eoss,off

Figure I.2 – (a) Tension aux bornes du transistor GaN (b) Puissance dissipée dans le transistordu haut
u

e

Figure I.3 – Schéma simplifié du calcul des énergies avec une résistance variable

ue

u

i

uc

Figure I.4 – Schéma simplifié du calcul des énergies avec une résistance fixe
de la résistance Er définie par la relation (I.1) avec u et i ses courant et tension respectifs. Cecourant et cette tension peuvent être exprimé par l’équation (I.2) en fonction de la tension d’entréeet des grandeurs aux bornes de la capacité parasite du GaN.

Er = ∫
t
u(t) · i(t) · dt (I.1)

∫
t
u(t) · i(t) · dt = ∫

t
(ue(t)− uc(t)) · ic(t) · dt (I.2)

Le courant ic traversant le condensateur peut s’exprimer également sous la forme (I.3) avec qcla charge capacitive. La tension aux bornes du condensateur uc est une fonction de cette charge
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et peut être notée suivant (I.4). L’équation (I.2) devient (I.5).

ic = dqcdt (I.3)
uc = f (qc) (I.4)∫

t
u(t) · i(t)dt = ∫

t
(ue(t)− f (qc)) · dqcdt · dt (I.5)

Par changement de variable, nous pouvons exprimer cette équation en fonction de la charge.Cette nouvelle équation est définie par l’expression (I.6). Cette expression est indépendante de lavaleur de la résistance R. Nous pouvons donc en déduire que l’énergie induite par les capacitésparasites est dissipée dans les éléments résistifs du circuit. Mais cette énergie ne dépend pas desvaleurs de ces éléments résistifs.∫
t
u(t) · i(t)dt = ∫

q
(ue − f (qc)) · dqc (I.6)

Pour vérifier cela, le schéma représenté sur la Figure I.4 est simulé sur le logiciel LTspicepour deux valeurs de résistance. La capacité parasite est représentée par le modèle de composantGaN de GaN System. Les résultats des énergies dissipées dans les résistances sont représentéessur la Figure I.5. Les différentes valeurs d’énergie sont proche ce qui nous permet de valider cetteaffirmation. Dans la suite, nous utiliserons le schéma avec une résistance fixe d’une valeur de 200Ω

R=200Ω

R=20Ω

Figure I.5 – Pour R=20Ω et R=200Ω : (a) Énergies dissipés dans la résistance au blocage et àl’amorçage du transistor GaN (b) Tension aux bornes du transistor GaN





Annexe JConvertisseur Buck

J.1 Équations du convertisseur Buck classique
Dans sa version classique, le Buck bidirectionnel (Figure J.1) est commandé par variation derapport cyclique. Les commandes respectives α et α de l’interrupteur "haut" K1 et de l’interrupteur"bas" K2 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 première phase, α est égal à un. Le transistor K1 est passant (Figure J.1) et le transis-tor K2 est bloqué. L’inductance de sortie LB voit la différence de tension entrée sortie à ces bornes.Les équations (J.1),(J.2) et (J.3) définissent le comportement du convertisseur pour α = 1 avec VK1et VK2 les tensions aux bornes des transistors K1 et K2, iK1 et iK2 les courants traversant lestransistors K1 et K2, iLb le courant de l’inductance LB , VCb la tension aux bornes du condensateurde sortie CB et Im,bat le courant moyen de sortie.
Dans la seconde phase, la commande est inversée α = 0, le transistor K1 est bloqué et letransistor K2 est passant, la tension aux bornes VLb de l’inductance correspond à la tension inversede la batterie Vbat . Les expressions du système sont représentées par les équations (J.4),(J.5) et(J.6).

 

VK2

Vout

Vbat

K1

K2

iK1

iK2

VK1 LB

CB

iLb

iCb

α

ILb

IDS,K1

VDS,K1

ID

α.T

T

T
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Figure J.1 – Topologie Buck non entrelacée
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Pour α = 1 :

VK1 = 0 VK2 = Vout (J.1)
iK1 = iLb iK2 = 0 (J.2)

LB
diLbdt = Vout − Vbat C dVCbdt = iLb − Im,bat(J.3)

Pour α = 0 :
VK1 = Vout VK2 = 0 (J.4)
iK1 = 0 iK2 = iLb (J.5)

LB
diLbdt = −Vbat C dVCbdt = iLb − Im,bat (J.6)

Le rapport cyclique τB est la variable de commande du convertisseur. Associé à la période defonctionnement TB , il définit par la relation (J.7) le temps de conduction Ton,K1 du transistor K1.La valeur moyenne de la tension aux bornes d’une inductance étant nulle, le rapport cyclique enfonction des tensions d’entrée et sortie est exprimé suivant (J.9) d’après les équations (J.3), (J.6) et(J.8).
Ton,K1 = τB · TB (J.7)

1
TB
·
∫ TB

0 LdiLbdt = 0
= 1
TB
·
(∫ τB ·TB

0 Vout − Vbat + ∫ TB

τB ·TB
−Vbat

)
= τB · Vout − Vbat

(J.8)

τB = Vbat
Vout

(J.9)
Sur chaque intervalle de temps [0; τB · TB [ et [τB · TB;TB [, le courant dans l’inductance iLb estcalculé par l’intégration des expressions (J.6) et (J.3) avec iL0 et iLmax les valeurs respectives ducourant iLb quand t = 0 et t = τB · TB .
Pour t ∈ [0; τB · TB [ :

iLb,α=1(t) = Vout − Vbat
LB

· t + iL0 (J.10)
iLb(0) = iL0 (J.11)

Pour t ∈ [τB · TB;TB [ :
iLb,α=0(t) = Vbat

LB
· (τB · TB − t) + iLmax (J.12)

iLb(τB · TB) = iLmax (J.13)
Comme le courant dans l’inductance LB est continu sur une période de fonctionnement, leségalités (J.14) et (J.15) se vérifient. Ces équations permettent de déduire l’ondulation de courantdans l’inductance ∆iLb grâce à l’expression (J.17). Cette ondulation correspond à la différence entrele courant crête iLmax et le courant minimal iL0.

iLb,α=1(0) = iLb,α=0(TB) iL0 = Vbat
LB
· (τB · TB − TB) + iLmax (J.14)

iLb,α=1(τB · TB) = iLb,α=0(τB · TB) iLmax = Vout − Vbat
LB

· (τB · TB) + iL0 (J.15)
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∆iLb = iLmax − iL0 (J.16)
∆iLb = Vout · (1− τB) · τB · TB

LB
(J.17)

LB = Vout · (1− τB) · τB · TB∆iLb (J.18)
J.2 Topologie Buck entrelacée fonctionnant avec une forte ondulationde courant

La topologie sélectionnée pour le second étage du DC-DC isolé est représenté sur la FigureJ.2. Les formes d’ondes pour une tension de sortie de 300V sont représentées sur la Figure J.3.
Vout Vbat
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Figure J.2 – Schéma du convertisseur Buck entrelacé sélectionné
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Figure J.3 – Formes d’ondes du convertisseur Buck entrelacé sélectionné
L’intérêt de cette topologie est de réaliser des commutations de type ZVS grâce au courantcommuté icom1. Cette commutation est possible que si la valeur du courant icom1 est négative. Cefonctionnement implique une forte ondulation de courant. La combinaison de ce fonctionnement enforte ondulation avec le principe d’entrelacement permet de minimiser l’ondulation du courant dansles 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 LTspiceest réalisée. Le schéma de cette simulation est représenté sur la Figure J.4. Il représente unecellule d’un convertisseur Buck entrelacée. Les capacités en parallèle du transistor représententles capacités parasites du composant. La puissance du convertisseur correspond à la puissancemaximale du DC-DC 7,3kW divisée par le nombre de convertisseur en parallèle, c’est-à-dire3,6kW .
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.model SW SW(Ron={Rdson} Roff=1Meg Vt=0 Vh=-.5) .param Cotr=142p
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.param Rd=50m
.param L=12.2u
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.param Vbat=310
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.param freq=250k

.param Ts=1/freq

.param Al=Vbat/Vout

.param Trf=10ns

.param Tm=40ns
.tran 0 600u 400u 1n

.ic V(Vbat)=300

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 à leurs bornes. La première correspond à l’amorçage de T10 et leseconde à l’amorçage de T9, c’est cette seconde commutation qui nécessite un courant icom1 négatif.

J.2.1.1 Amorçage de T10
Lors de cette commutation, quatre phases de fonctionnement peuvent être relevées. Elles sontreprésentées sur la Figure J.6.Lors de la phase 1, le transistor T9 se bloque avec un courant le traversant valant icom,crête.Durant la phase 2, ce courant charge et décharge les capacités parasites des transistors. Chaquecapacité est traversée par le courant icom,crête divisé par deux. Cette charge et décharge permet lacroissance et décroissance des tensions respectives aux bornes de T9 et T10. La durée de la phase3 est définie par le reste de temps mort. Durant cette phase, le courant traverse en inverse letransistor T10. La conduction inverse des transistors est responsable de pertes importantes. C’estla raison pour laquelle le temps entre les conduction des deux transistors qui correspond au tempsmort doit être réduit au maximum. Lors de la phase 4, le transistor T10 s’amorce sans tension àses bornes. Il s’agit d’une commutation douce de type ZVS.
Cette commutation est réalisée à l’aide du courant crête de l’inductance. Cette commutation estdonc garantie sur toute la zone de fonctionnement à l’inverse de celle présentée dans la sectionsuivante.
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Courant commuté

icom,crete

Figure J.5 – Pour une tension Vbat = 310V(a) Courant dans le transistor T9 (rouge)et courant dans le transistor primaire T10(bleu) (b) Tension aux bornes du transistor
T9 (rouge) et tension aux bornes du transis-tor T10 (bleu)

4 : Amorçage à zéro de tension

Conduction en 

inverse de T10

1

2

3

Figure J.6 – Pour une tension Vbat = 310V(a) Courant dans le transistor T9 (rouge), cou-rant dans le transistor primaire T10 (bleu) etcourant dans les capacités parasites (b) Ten-sion aux bornes du transistor T9 (rouge) ettension aux bornes du transistor T10 (bleu)
J.2.1.2 Amorçage de T9Lors de cette commutation, quatre phases de fonctionnement peuvent être relevées. Elles sontreprésentées sur la Figure J.8.Lors de la phase 1, le transistor T10 se bloque avec un courant le traversant valant icom1.Durant la phase 2, ce courant charge et décharge les capacités parasites des transistors. Chaquecapacité est traversée par le courant icom1 divisé par deux. Cette charge et décharge permet lacroissance et décroissance des tensions respectives aux bornes de T10 et T9. La durée de laphase 3 est définie par le reste temps mort. Durant cette phase, le courant traverse en inverse letransistor T9. La conduction inverse des transistors est responsable de pertes importantes. C’estla raison pour laquelle ce temps doit être réduit au maximum. Lors de la phase 4, le transistor
T9 s’amorce avec aucune sans tension à ses bornes. Il s’agit d’une commutation douce de type ZVS.

Cette commutation est réalisée à l’aide du courant minimal traversant l’inductance. Ce courantdoit nécessairement être négatif. Or l’ondulation évolue en fonction de la tension de sortie. Cettecommutation 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.
J.2.1.3 Zone de commutation ZVS du transistor T9Pour déterminer la zone de commutation ZVS, il faut, dans un premier temps, calculer le courantminimal icom1. Le courant qui assure la charge et décharge des capacités parasites correspond à
icom, divisé par deux. L’équation associée à cette commutation est définie suivant (J.19).
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Courant commuté

icom1

Figure J.7 – Pour une tension Vbat = 310V(a) Courant dans le transistor T9 (rouge) etcourant dans le transistor primaire T10 (bleu)(b) Courant dans l’inductance de sortie
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Figure J.8 – Pour une tension Vbat = 310V(a) Courant dans le transistor T9 (rouge), cou-rant dans le transistor primaire T10 (bleu) etcourant dans les capacités parasites (b) Ten-sion aux bornes du transistor T9 (rouge) ettension aux bornes du transistor T10 (bleu)
icom1 = 2 · Co(tr) · Vout∆tm (J.19)

∆tm correspond au temps mort entre les commandes des transistors. La capacité parasiteparallèle des transistors est définie par la capacité Coss. Cette capacité n’est pas linéaire, lesconstructeurs définissent des valeurs de capacités linéaires équivalentes. Co(tr) correspond à lacapacité linéaire équivalente qui se chargerait/déchargerait suivant la même constante de tempsque Coss. C’est cette capacité qui est utilisée dans le calcul de icom1.
L’ondulation de courant définie par l’équation (J.17) dépend du rapport cyclique donc de latension de sortie. Il faut déterminer une tension Vbat,icom1 en deça de laquelle la commutationZVS de transistor T9 est garantie et au-delà de laquelle elle ne l’est plus. Pour cela, il estnécessaire d’exprimer l’ondulation de courant notée ∆iicom1 en fonction de la tension de sortie quiassure un courant minimal valant icom1. Cette expression définie suivant est déterminée à l’aide ducourant moyen de sortie.

∆iicom1 = 2 · ( Pin
Vbat,icom1 − icom1) Imoy,bat = Pin

Vbat
(J.20)

Cette valeur d’ondulation permet de déterminer l’inductance de sortie L1 suivant la relation(J.21).
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L1 = Vout · (1− τ1,icom1) · τ1,icom1∆iicom1 τ1,icom1 = Vbat,icom1

Vout
(J.21)

Pour réduire les pertes dues à l’amorçage de T9, le premier réflexe est de choisir la tension
Vbat,icom1 la plus élevée possible afin d’avoir la zone de fonctionnement ZVS la plus large. Cepen-dant plus la valeur Vbat,icom1 est importante, plus la valeur d’ondulation de courant à Vbat minimaleest élevé. Une forte ondulation de courant implique un courant crête élevée qui peut causer despertes dans les éléments passifs du filtre de sortie.

Afin d’évaluer cette problématique, plusieurs ondulations de courant critique notées ∆icrit sontcalculées pour différentes valeurs de tension Vbat,icom1. Ces valeurs sont renseignées dans la TableJ.1. Le temps mort ∆tm utilisé dans les calculs est de 55ns.
Table J.1 – Plage de fonctionnement ZVS en fonction de l’ondulation de courantTension ZVS Vbat,icom1 V ∆i @Tension ZVS A ∆icrit A Inductance L1 µH400 23 98 5350 25 41 10325 26 33 12315 27 31 12300 28 28 13

Cette table nous permet d’évaluer, les ondulations de courant très élevées lorsque la plagede commutation ZVS est large. Le choix de la zone de commutation douce correspond donc à uncompromis entre pertes dans les transistors et pertes dans les éléments passifs dues à la forteondulation de courant.





Nomenclature
Abréviations
C0G Matériau céramique de classe I
DF Dissipation Factor : Facteur de dissipation au sein d’un condensateur (4.7) %
ESR Equivalent Serie Resistance : Résistance équivalente d’un condensateur (4.7) Ω
X7R Matériau céramique de classe II2DEG Gaz 2D d’électronBLIL Bridgeless InterleavedBOM Bill of Material : Liste des composants utilisésCDC Cahier des chargesCEM Compatibilité ÉlectromagnétiqueCFP Correcteur de facteur de puissanceCGG Composant grand gapD-mode Depletion mode : Normalement passantDAB Dual Active BridgeDBC Direct bonded copperDP Densité de puissanceE-mode Enhancement mode : normalement bloquéEPC Efficient Power ConversionFEIS Feuillard de cuivre Entrelacé avec un nombre Impair de SpiresFET Field-effect transistorFGS Formule généralisée de SteinmetzGaN Nitrure de GalliumGBF Générateur de basse fréquenceGIT Gate injection transistorHEMT High electron mobility transistorsHF Haute fréquenceIGBT Insulated Gate Bipolar Transistorj. to c. Junction to caseLLC Convertisseur résonnant LLC



MISFET Metal–insulator–semiconductor field-effect transistorMLI Modulation à largeur d’impulsionsMOSFET Metal Oxide Semiconductor Field Effect TransistorN-off Normalement bloquéN-on Normalement passantNPC Neutral Point ClampedPCB Printed circuit boardPHEV Plug-in Hybrid Electric VehiclePSFB Phase Shift Full BridgePSSB Phase shifted semi-bridgelessPTFE Polytétrafluoroéthylène ou TéflonSi Matériau SiliciumSiC Carbure de SiliciumSJ Super jonctionSMI Substrat métallisé isoléV2G Vehicule to gridV2H Vehicule to homeVE Véhicule électriqueVH Véhicule hybrideZCS Zero current switchingZVS Zero voltage switchingSymboles chapitre 1
φCRS Déphasage courant et tension au sein d’un convertisseur série résonnant (Figure2.11) rad

φDAB Déphasage des tensions V1 et V2 dans le convertisseur dual activ bridge(Figure 1.24)
C0 Condensateur composant le filtre de sortie d’un convertisseur F

Cgd Capacité parasite entre la grille et la source d’un transistor F

Co(er) Capacité linéaire équivalente de Coss en terme d’énergie F

Coss Capacité parasite d’un transistor F

Cp Capacité parasite F

DP1 Rapport cyclique du pont primaire du convertisseur dual activ bridge (Figure 1.24)
DP2 Rapport cyclique du pont secondaire du convertisseur dual activ bridge (Figure 1.24)



Eoff Énergie de commutation au blocage J

Eon Énergie de commutation à l’amorçage J

fdec Fréquence de résonance Hz

fdec Fréquence de résonance Hz

fr0 Fréquence de résonance Hz

fr0 Fréquence de résonance Hz

I1 Courant primaire résonnant A

ID Courant de drain d’un transistor A

ISD Courant inverse source drain d’un transistor A

L1 Inductance série du dual activ bridge (Figure 1.24) H

Lf Inductance de fuite H

LPSFB Inductance de sortie du PSFB (Figure 1.23) H

Lp Inductance parallèle (Figure 1.27) H

Pdr Pertes dans les circuits de commande (drivers) des transistors (1.3) W

Pmax Puissance maximale de charge W

Pnom Puissance nominale (Table 1.4) W

Pon Pertes lors de la conduction d’un transistor (1.1) W

Qgd Charges entre la grille et le drain d’un transistor C

Qgs Charges entre la grille et la source d’un transistor C

Qg Charges de grille d’un transistor C

Qoss Charges dues aux capacités parasites d’un transistor C

Qrrd Charges responsables de pertes par recouvrement dues à la diode parasite d’un tran-sistor (1.2) C

Qrr Charges responsable de pertes lors de la commutation d’un transistor (1.3) C

Rac Résistance équivalente au pont de diodes chargé par la résistance de sortie par(Figure 2.12) Ω
RDSon Résistance équivalente à l’état passant d’un transistor Ω
Rth Résistance thermique °C/W
Ts Période de découpage s

Vbat Tension aux bornes de la batterie V

VDS Tension drain source d’un transistor V

Vgsmax Tension de grille maximale V

Vgs Tension de grille d’un transistor V



Vin Tension d’entrée du convertisseur DC-DC V

Vond Tension aux bornes de l’onduleur V

VSD Chute de tension aux bornes du transistor traversé par un courant inverse V

Vth Tension de seuil VSymboles chapitre 2
Im,max Valeur maximale du courant magnétisant A

Lm Inductance magnétisante H∆tm Temps mort s∆tm,LLC Temps mort dans un convertisseur LLC s∆tmin,CRS Temps mort minimal dans un CRS pour réaliser une commutation ZVS (Figure 2.15)
s

ω0 Pulsation de coupure à la fréquence de résonance s

θCRS Demi période angulaire du courant résonnant rad

φm Déphasage des courants primaire et secondaire dû au courant magnétisant rad

φDAB,7kW Déphasage des tensions primaire et secondaire d’un convertisseur DAB pour unepuissance de 7kW rad

φDAB Déphasage des tensions primaire et secondaire d’un convertisseur DAB (2.3) rad

Î1,8kW Courant crête à 1,8kW A

Co(er) Capacité linéaire équivalente de Coss en terme d’énergie F

Co(tr) Capacité linéaire équivalente de Coss en terme de temps F

Coss Capacité parasite d’un transistor F

DP1 Rapport cyclique de l’onduleur primaire d’un convertisseur DAB (2.3) %
DP2 Rapport cyclique de l’onduleur secondaire d’un convertisseur DAB (2.3) %
fn Fréquence normalisée (2.34) Hz

fr0 Fréquence de résonance d’un circuit LC Hz

Im Courant magnétisant A

Icom Valeur du courant commuté lors de la commutation ZVS A

Imoy,1,8kW Courant moyen à 1,8kW A

IP,L,com Valeur du courant commuté dans le convertisseur DAB pour réaliser des commutationsZVS A

LDAB Inductance d’un convertisseur DAB (Figure2.2) H

m Rapport de transformation V

Pin Puissance d’entrée d’un convertisseur W



Pmax,DAB Puissance maximale admise par le convertisseur DAB W

Pon Pertes par conduction W

RDSon,100°C Résistance à l’état passant pour une température de jonction de 100 °C F

Ts Période de commutation s

V1 Tension de l’onduleur primaire d’un convertisseur DAB (2.3) %
V2 Tension de l’onduleur secondaire d’un convertisseur DAB (2.3) %
Vin Tension d’entrée du convertisseur DC-DC isolé V

Vout Tension de sortie du convertisseur DC-DC isolé VSymboles chapitre 3
lms longueur moyenne d’une spire m
δ Épaisseur de peau (3.4) m

ε0 Permittivité électrique du vide 8, 85418782 · 1012, m−3kg−1s4A2
εr Permittivité relative d’un matériau
λr Coefficient de remplissage
µ0 Perméabilité magnétique du vide 4π · 10−7, kg · m · A−2 · s−2
µ3F36 Perméabilité magnétique du matériau 3F36
ρ Résistivité du cuivre 17 · 10−9, Ω · m, à300K
φ Flux magnétique Wb

φm Flux mutuel Wb

φc Flux de fuite commun au deux enroulements (Figure 3.6) Wb

φf1,1 Flux de fuite généré uniquement par l’enroulement primaire (Figure 3.6) Wb

φf1 Flux de fuite total de l’enroulement primaire (3.6) Wb

φf2,2 Flux de fuite généré uniquement par l’enroulement secondaire (Figure 3.6) Wb

φf2 Flux de fuite total de l’enroulement secondaire (3.6) Wb

B̂ Induction magnétique crête T

Îtr,mp Courant crête dépendant de la puissance Ptr,mp (3.61) A

Al Inductance spécifique nH/tr2
Ae,mc Surface de fer en mode commun du double noyau E13/7/4 (3.82) m2
Ae Surface effective d’un matériau magnétique m2
Ae · Aw Facteur de dimensionnement d’une inductance ou d’un transformateur mm4
Aw Surface de bobinage m2
Bsat Induction à saturation T



Ccp,tot Capacité totale équivalente en aval du transformateur F

Ciso Capacité électrique entre deux plans F

Cmc Capacité de filtrage de mode commun F

Cm Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
Cp,eq Capacité parasite équivalente entre le carter et les éléments du chargeurs F

Cp,max Capacité maximale entre le carter et les éléments du chargeurs F

Cp,tr1 Capacité parasite inter-spires (Figure ?? (a)) F

Cp,tr2 Capacité parasite inter-spires (Figure ?? (a)) F

Cp1,eq Capacité parasite équivalente en amont du transformateur F

Cp2,eq Capacité parasite équivalente en aval du transformateur F

Cs Condensateur de résonance F

Ct1 Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
Ct2 Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
Ct Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
Cptr Capacité parasite entre les spires primaires et secondaires calculée dans le dimen-sionnement du transformateur
dV Élément de volume
ecu Épaisseur d’un conducteur de cuivre (Figure 3.37 (b)) m

efer Épaisseur de l’entrefer (Figure 3.66)
ein,1 Variable 1 d’épaisseur d’isolation entre deux spires (Table 3.3) m

ein,2 Variable 2 d’épaisseur d’isolation entre deux spires (Table 3.3) m

ein Épaisseurs d’isolation entre spires m

eiso Épaisseur d’une couche isolante m

Fperf Facteur de performance d’un matériau magnétique (3.30)
Fr,n Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par l’harmonique de rangn d’un courant alternatif non-sinusoïdal (3.34)
Fr1,p Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatifsinusoïdal dans une portion de spire p (3.38)
Fr1 Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatifsinusoïdal dans une portion de spire p pour le cas idéal primaire secondaire stricte-ment entrelacé (3.44)
Fr2,s Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatifsinusoïdal dans une spire s en fonction de sa position définie par k (3.42)



Fr2 Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant AC si-nusoïdal dans une spire pour le cas idéal primaire secondaire strictement entrelacé
k = 0 (3.46)

Fr Facteur de résistance définissant les pertes cuivre induites par un courant alternatifsinusoïdal (3.33)
ftr Fréquences d’étude pour le dimensionnement du transformateur Hz

hcu Hauteur d’un conducteur de cuivre (Figure 3.37 (b)) m

I1eff Courant efficace dans les conducteurs primaires A

I1 Courant circulant dans les conducteurs de cuivre primaires A

I2eff Courant efficace dans les conducteurs secondaires A

I2 Courant circulant dans les conducteurs de cuivre secondaires A

IDC Courant continue (A)
Im Courant circulant dans l’inductance de magnétisation Lm (3.62) A

Im Courant magnétisant H

Ip,eff Courant efficace traversant les spires de la portion p (Figure 3.25)
Is,eff Courant efficace traversant la spire s
J1 Densité du courant primaire A/m

J2 Densité du courant secondaire A/m

k Coefficient de couplage (Figure 3.8)
k Paramètre traduisant la position d’une spire par rapport au centre de symétrie d’uneportion de spire (Figure 3.26)
l1 Coefficient de proportionnalité de l’équation (3.8) H

l2 Coefficient de proportionnalité de l’équation (3.8) H

L1 Inductance propre primaire (Figure 3.8) H

L2 Inductance propre secondaire (Figure 3.8) H

lcu Longueur totale d’un conducteur de cuivre m

Lc Inductance générée par le flux de fuite commun (Figure 3.7) H

Lf ,tr,mes Inductance de fuite mesurée à 500kHz du transformateur (Table 3.6) H

Lf1 Inductance de fuite de l’enroulement primaire (Figure 3.7) H

Lf2 Inductance de fuite de l’enroulement secondaire (Figure 3.7) H

lfer,mc Longueur de fer en mode commun du double noyau E13/7/4 (Figure 3.67) m

lfer,s Longueur de fer du double noyau E13/7/4 (Figure 3.66) m

limp Longueur de raccordement à l’impédance mètre pour la mesure de l’inductance defuite Lf ,tr,mes et de la résistance AC RAC,mes (Figure 3.58) m



lin,1 Longueur de raccordement entre l’onduleur primaire et le transformateur (Figure 3.55)
m

lin,2 Longueur de raccordement entre l’onduleur secondaire et le transformateur (Figure3.55) m

Lmes,s Inductance série totale mesurée à 500kHz lors de la vérification expérimentale (3.67)
H

Lm Inductance de magnétisation (Figure 3.7) H

Lm Inductance de magnétisation H

Lsimu,sup Valeur de l’inductance supplémentaire calculée par la simulation H

Ls Inductance de résonance H

Lth,sup Valeur de l’inductance supplémentaire calculée analytiquement (Table 3.7) H

Lftr,ana Inductance de fuite calculée analytiquement
Lftr,ana Inductance de fuite déterminée par calcul analytique H

Lftr 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

M1,2 Inductance mutuelle (Figure 3.8) H

m1,2 Coefficient de proportionnalité de l’équation (3.8) H

M2,1 Inductance mutuelle (Figure 3.8) H

m2,1 Coefficient de proportionnalité de l’équation (3.8) H

mp Nombre de modules de puissance associé à la puissance Ptr,mp 3.2
n Nombre de spires
n1 Nombres d’enroulement au primaire d’un transformateur
n2 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 (n1 + n2)
p Portion de bobinage (Figure 3.25)
Pch Puissance maximale du chargeur d’après le CDC W

Pcu,AC Pertes cuivre définies pour un courant alternatif (3.33) W

Pcu,ana,tot Pertes cuivre calculées analytiquement
Pcu,ana1,p Pertes cuivre analytiques dans une portion de bobinage p (3.35) W

Pcu,ana2,s Pertes cuivre analytiques dans une spire (3.39) W



Pcu,DC Pertes cuivre définies pour un courant continu (3.32) W

Pcu,tr Pertes des conducteurs de cuivre dans un transformateur calculées par simulation W
Pfer,tr Pertes fer calculées dans le cadre du modèle de simulation W

Pfer Pertes fer W

pft Point de fonctionnement du modèle de simulation du transformateur
Ptr,mp Variable de puissance pour l’étude paramétrique du transformateur (Table 3.2) W

Pv Pertes volumiques ou Pertes fer par unité de volume W/cm3
R1 Résistance parasite de l’enroulement primaire (Figure 3.7) Ω
R2 Résistance parasite de l’enroulement secondaire (Figure 3.7) Ω
RAC,mes Résistance AC mesurée à 500kHz du transformateur (Table 3.6) Ω
RDC Résistance qui s’oppose au passage d’un courant continu Ω
Rmes,s Résistance série totale mesurée à 500kHz lors de la vérification expérimentale (3.68)Ω
Rpara Résistances parasites F

Scu,1 Surface de cuivre effective des conducteurs primaires (m2)
Scu,2 Surface de cuivre effective des conducteurs secondaires (m2)
Siso Surface équivalente de deux plans en contact par une couche isolante m2
Sbob Surface de bobinage disponible (Figure 3.37 (b)) m2
T Température °C
Tct,cu Température critique d’un conducteur de cuivre °C
Tct,fer Température critique du matériau ferrite °C
Th,cu Température haute de la surface de cuivre °C
Th,fer Température haute de la surface de ferrite °C
u1 Tension induite au primaire d’un transformateur V

u2 Tension induite au secondaire d’un transformateur V

Vfer Volume du matériau magnétique cm3
Vtr1 Tension carrée primaire du transformateur V

Wm,simu Énergie magnétique déterminée par simulation J

Wm Énergie magnétique J

x Coefficient sans dimension définissant les pertes fer (3.48)
XE36 Variable définissant la dimension du double noyau planar E36/6/20 (Figure 3.22)
XE38 Variable définissant la dimension du double noyau planar E38/8/25 (Figure 3.21)



XE43 Variable définissant la dimension du double noyau planar E43/10/28 (Figure 3.20)
Xnoy Variable définissant la dimension du noyau planar étudié
y Coefficient sans dimension définissant les pertes fer 3.48Symboles chapitre 4
edi Épaisseur du diélectrique d’une carte SMI (Figure 4.7 (b)) m2
∆C Variation de la valeur de capacité %∆TGaN Variation de température entre la case d’un transistor GaN et son système de refroi-dissement (Annexe E.2) °C
εr,pad Perméabilité relative du pad thermique m

εrSMI Permittivité relative du SMI Ventec VT-4B5 (Annexe G.2)
η Rendement du convertisseur DC-DC (4.34) %
λSMI Conductivité thermique du SMI Ventec VT-4B5 (Annexe G.2) W/m · K

Ûcs Tension crête aux bornes des condensateurs résonnants
Ûc1s Tension crête primaire aux bornes des condensateurs résonnants (4.9) V

CCG1206 Condensateur utilisé pour l’association série-parallèle des capacités résonnantes An-nexe G.3
Ccu,alu1 Capacité parasite d’une spire primaire entre le conducteur de cuivre et l’aluminium(4.24) F

Ccu,alu2 Capacité parasite secondaire d’une spire entre les conducteur de cuivre et l’aluminium(4.23) F

Ccu,iso,1 Capacité parasite d’un conducteur primaire entre le cuivre et l’isolant (4.25) F

Cdec Condensateur de découplage de la carte de puissance
Cin,1 Capacité parasite d’entrée du primaire F

Cin,2 Capacité parasite d’entrée du secondaire F

Ciso,alu,1 Capacité parasite d’un conducteur primaire entre l’isolant et l’aluminium (4.26) F

Co(er),400V Capacité parasite équivalente reliée à l’énergie à 400V (Table G.1) F

CSMI,GaN Capacité parasite de la carte onduleur induite par le diélectrique du SMI (4.16) F

CSMI Capacité parasite du SMI (4.5) F

E1 Énergie de commutation simulée lors du blocage d’un transistor à courant nul J

E2 Énergie de commutation simulée lors de l’amorçage d’un transistor à courant nul J

EC,SMI Énergie dissipée par les capacités parasites du diélectrique du SMI (4.4) J

ein,r Épaisseur entre spire des conducteurs de raccordement entre le transformateur etl’onduleur (4.20) m



Eoss Énergie de commutation d’un transistor lors d’une variation de tension associée à uncourant nul J

epad Épaisseur du pad thermique (Figure (4.25 (b)) m

ESR (I) Expression de l’ESR dépendant du courant (4.31) Ω
ESReq ESR de l’ensemble de la capacité résonnante primaire Cs1(4.10 s Ω
Iin Courant d’entrée du convertisseur DC-DC A

lm,ch Longueur moyenne d’un demi chignon de conducteurs de cuivre (Figure (4.25 (b)) F

Lp,G Inductance parasite de grille (Figure 4.19) H

Lp Inductance parasite (Figure 4.17)
PC,SMI,tot Pertes capacitives totales induites par le diélectrique du SMI (4.17) W

Pcom,1GaN Pertes par commutation d’un composant GaN (??) W

Pcom,GaN,tot Pertes par commutation totales dans le convertisseur DC-DC (4.15) W

Pcom,T2 Pertes par commutation du transistor T2 (Figure 4.4) W

Pcond,tot Pertes totales dans les condensateurs résonnants (4.31) W

Pcond Pertes au sein d’un condensateur (4.8) W

Pin Puissance d’entrée du convertisseur DC-DC W

Pon,1GaN Pertes par conduction d’un composant GaN (4.1) W

Pon,GaN,tot Pertes par conduction totales dans le convertisseur DC-DC (4.14) W

Pout Courant de sortie du convertisseur DC-DC A

Pout Puissance de sortie du convertisseur DC-DC W

Ptot,1GaN Pertes totales d’un composant GaN (4.1) W

Rc Charge de sortie du convertisseur (4.38) Ω
Rp Résistance d’isolation d’un condensateur (Figure 4.8) Ω
RDSon,100°C Résistance à l’état passant pour une température de 100°C (Figure G.6) Ω
RG Résistance interne de la grille (Figure 4.19) Ω
SAC,cu Surface de cuivre excitée par une tension alternative (4.5) m2
Scu,AC1 Surface de cuivre excitée par une tension alternative pour un bras (Figure 4.16) m2
Scu,AC2 Surface de cuivre excitée par une tension alternative pour un bras (Figure 4.16) m2
SL,dec Surface à minimiser pour réduire l’inductance parasite en entrée du convertisseur(Figure 4.16)
TONINV Temps de conduction dans la simulation LTspice du convertisseur
TONPWM Temps de conduction dans la simulation LTspice du convertisseur
Vdr Tension aux bornes du driver (Figure 4.19) V



Vgs,GaN Tension aux bornes du driver (Figure 4.19) V

VL,p Tension de l’inductance parasite (4.11)
XC Réactance capacitive du condensateur (4.6) Ω
XL Réactance inductive du condensateur (4.6) Ω
Zc Impédance d’un condensateur (4.6) ΩSymboles chapitre 5
α1 Commande du convertisseur Buck∆icrit Ondulation maximale de courant A

τ1 rapport cyclique du convertisseur entrelacé 1 %
CB Condensateur du Buck (Figure 5.4 F

fcell Fréquence d’une cellule Hz

ftr Fréquence de découpage Hz

icom1 Courant commuté (Figure 5.7 A

L1 Inductance du convertisseur entrelacé 1 %
Lb Inductance du Buck (Figure 5.4 H
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Titre :Utilisation de transistors GaN pour les chargeurs de véhicule électrique
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Résumé : Le but de cette thèse est de concevoir
un chargeur de véhicule électrique avec une forte
densité de puissance car il doit être embarqué dans
le véhicule. La thèse se focalise sur le deuxième
étage du chargeur qui comporte un transformateur.
Cet élément représente une part importante du vo-
lume total du convertisseur.
Pour réaliser cela, une nouvelle technologie de tran-
sistors est utilisée : les transistors GaN. Ces com-
posants induisent des pertes par commutation plus
faibles que les transistors classiquement utilisés ce
qui permet d’augmenter la fréquence de découpage.
Cette fréquence est un levier pour améliorer la den-
sité de puissance des convertisseurs. Cependant la
fréquence est également responsable de pertes dans

d’autres composants comme le transformateur et les
inductances. Pour augmenter efficacement cette den-
sité, la topologie du convertisseur doit être conçue
pour réduire les contraintes sur ces composants.
La thèse comporte trois parties. Tout d’abord, le
comportement des transistors GaN est évalué et
différentes topologies sont analysées pour en déduire
une structure de chargeur qui minimise les pertes
dans le transformateur. Ensuite, un dimensionnement
compact de transformateur est réalisé à l’aide d’une
étude paramétrique et des simulations par éléments
finis. Enfin, un prototype de ce deuxième étage du
chargeur est réalisé et testé pour évaluer ses perfor-
mances et son volume

Title : Use of GaN transistors in electric vehicle chargers
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Abstract : Improvement of power density is a big
challenge for embedded electric vehicle chargers.
Goal of the study is to reduce the volume of the DC-
DC charger which contains a bulky transformer. The
key point is to use wide band gap transistors (GaN) to
increase the charger switching frequency. High swit-
ching frequency can improve power density but the
inconvenient is the increase of switching and trans-
former losses. The PhD dissertation is organized in

three steps. First step is the definition of a charger to-
pology. This topology is optimized to reduce transfor-
mer losses. Second part of the study is the theoretical
design of a high power density transformer. A com-
plete transformer parametric model is presented with
Finite Element Analysis. Third part present the proto-
type and test results of the charger DC-DC. Electrical
behavior, volume and efficiency results are discussed
in this part.
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