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Résumé La qualité de ’énergie électrique dans les systémes aéronautiques dépend directement de la
complexité du systéme électrique qui la délivre. Les deux grandeurs (tension, courant) subissent gé-
néralement beaucoup de perturbations liées & I'impédance des réseaux et a la circulation de courants
perturbateurs, déséquilibrés et réactifs liés & la variation de charge non linéaire. Dans le réseau de bord
d’un hélicoptére, la prolifération des perturbations électriques peut entrainer des dysfonctionnements,
des dégradations et des échauffements des récepteurs. La correction active du facteur de puissance ou
Power Factor Correction (PFC) a pour but d’éviter les effets indésirables, les harmoniques et perturba-
tion des signaux. Ce type de systéme, constitué par un convertisseur AC/DC lié¢ & un autre DC/DC,
utilise des composants et commutations a hautes fréquences en particulier les MOSFET au Carbure de
Silicium (MOSFET SiC). Ce choix permet de garantir une bonne qualité de I’énergie et la réduction du
rapport puissance/poids pour les systémes embarqués. La contribution de la thése se situe au niveau de
la modélisation multi-physique, de la simulation et la synthése des lois de commande pour les structures
de puissance utilisées. Ainsi, la modélisation non linéaire plus précise, devrait conduire & ’exploitation
de lois de commande robustes et une bonne maitrise du comportement thermique. Cette thése a donné
lieu & la proposition d’'un modéle non linéaire électrothermique plus précis pour des MOSFET SiC. Ce
modeéle prend en compte les couplages électrothermiques et rend les premiéres commandes appliquées
(PT et PBC) plus robustes. D’autre part, ce modeéle a été validé par la reproduction des caractéristiques
comparées aux datasheet. Pour implémenter et valider le modéle proposé et effectuer le prototypage de
convertisseurs AC-DC et DC-DC, nous avons utilisé les simulateurs Psim, PSpice et Saber. Pour ces deux
derniers simulateurs, nous avons ameélioré les modéles des composants proposés que nous avons ajoutés
& leurs bibliothéques. L’étude est réalisée dans le cadre d’un projet FUI pour la conception de sources
d’énergie fiables et stables qui seront embarquées dans les hélicoptéres.

Mots clés : MOSFET SiC, PFC, AC/DC, DC/DC, Modéle électrothermique, Commande,
SASV.

Abstract The quality of the electrical energy supplied in aeronautical systems depends on the com-
plexity of the electrical system used. The two quantities (voltage, current) generally suffer from a lot of
disturbances due to the impedance of the electric grid and circulation of the perturbations non-linear
loads variation. In the on-board grid of an helicopter, the proliferation of electrical disturbances can lead
to malfunctions, degradations and overheating of the devices. The Power Factor Correction (PFC) is de-
signed to avoid unwanted effects, harmonics and disturbances. This type of system, consisting of an AC
/ DC converter connected to another DC / DC converter, uses high frequency components and switches.
The choice of Silicon Carbide MOSFETs (SiC MOSFETS) ensures a good quality of energy and reduces
the power-to-weight ratio for embedded systems. The contribution of this work is the multiphysical mo-
deling of power SiC MOSFET component which is proposed to simulate and design a global control for
different electrical power converters. We propose a more precise electro-thermal nonlinear model for SiC
MOSFETs. This model takes into account electrothermal couplings and will make controls more robust.
It has been validated by the comparing simulation to the characteristics of the datasheet. To implement
and validate the proposed models and perform the prototyping of AC-DC and DC-DC converters, we
used Psim, PSpice and Saber softwares. This work was carried out in an FUI project for the design of
reliable embedded power sources in helicopters system.
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Introduction générale

Problématique

Depuis les années 80, plusieurs normes de fabrications des systémes aéronautiques sont apparues et
de nouvelles régles de conception sont exigées Barruel [2005]. Le secteur aéronautique connait depuis
plusieurs années une croissance importante avec de nouveaux défis majeurs au niveau performances éner-
gétiques et fiabilité Montealegre Lobo| [2011], Yin et al. [2016], |Zhao [2014]. Ces innovations sont liées
a des efforts de recherche multidisciplinaires importants dans plusieurs domaines (motorisations, réseau
de bord de plus en plus électrique, structures composites, profils aérodynamiques, architectures des sys-
témes...). Les performances énergétiques et la fiabilité des avions actuels passent aussi par la mise en place
de systémes électriques, utilisant de nouvelles structures de conversion d’énergie et des lois de commande
performantes Baumann [2009], Langlois et al. [2005], [Yin et al|[2016]. Le réseau électrique de bord des
avions utilise des convertisseurs d’électronique de puissance & des fréquences de commutation élevées afin
de réduire le poids des composants passifs (en éliminant ou réduisant les classiques transformateurs et
inductances) et améliorer les performances. L'effet des perturbations inhérentes et la dégradation de per-
formance, liées a l'utilisation de ces derniers composants dans des situations extrémes (effets thermiques
et non linéarités), doivent étre compensés, soit par un filtrage actif, soit par le controle et la commande
ou une Correction du Facteur de Puissance (PFC). La maitrise de ces perturbations passe par une mo-
délisation fiable, la prédiction et la commande robuste (moins sensible aux effets thermiques) du systéme
de commutation (Systéme & Structure Variable).

Les MOSFET SiC (Carbure de Silicium) offrent des performances en commutation supérieures a
celles des composants en silicium (Si). En effet, les MOSFET SiC présentent des pertes de commutation
faibles par rapport aux composants Silicium et la commutation & haute fréquence (de Pordre de quelques
centaines de kHz) permet de réduire la taille et le poids des composants passifs (transformateurs et induc-
tances) pour avoir un systéme a haut rendement. Pour les systémes embarqués, la rupture technologique
consiste & concevoir des sources d’énergies, moins lourdes fournissant de fortes puissances, moins sensibles
a la température, plus stables, plus fiables, capables de fonctionner en milieu extrémes et plus efficaces
Kolar| [2005].

Les convertisseurs de puissance sont donc soumis a de sévéres contraintes environnementales, notam-
ment les commutations a hautes fréquences, puissances élevées, hautes températures et induisent des
perturbations harmoniques sur le réseau de bord Maxim et al. [1998], Pushpakaran et al. [2015]. Ceci est
la problématique abordée dans la thése.

Contexte de la thése

L’un des principaux objectifs de ’équipe du projet SASV du LIS est 'exploitation des Technologies
de I'Information et de la Communication pour le controle, la prédiction, la maintenance, le diagnostic,
la maitrise et la gestion des énergies dans les systémes complexes tels que les véhicules ou Systémes a
Structures Variables. Ce travail s’inscrit dans le cadre du projet FUI PFC Ranger mené par SASV en
collaboration avec la société NEXEYA qui nous a sollicité, Airbus Hélicoptéres et deux autres entreprises
spécialisées dans la conception et la fiabilité de systémes électriques (FEDD, GREENFIELD).

La recherche, de la thése, porte sur la modélisation électrothermique de ces nouveaux composants de
commutation, la simulation des circuits de puissance pour le prototypage numérique et la commande. Ce
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qui a permis ensuite & Nexeya de réaliser le processus. Le diagnostic et la commande robuste et tolérante
aux défauts ont été abordés mais demeurent encore en perspective, avec le modéle électrothermique couplé
et son intégration dans la commande, avec adaptation des paramétres.

Dans le projet PFC Ranger (Power Factor Correction), notre équipe a pris en charge I’étude des
performances des composants qui vise ’optimisation et I'aide & la conception de systémes électriques
de puissance. L’objectif de cette étude est donc la modélisation du systéme électrique avec la prise en
compte des effets couplés, thermiques, mécaniques et électriques pour étre en mesure d’évaluer en simu-
lation les performances, de proposer des choix de structure et de mesurer 'impact de tout changement
de paramétres ou composants en vue du prototypage. La modélisation multi-physique d'un systéme de
controle / conversion d’énergie, a pour but d’améliorer la performance, la fiabilité et la durée de vie. Ces
ameéliorations passent par une bonne connaissance des caractéristiques dans les conditions de fonctionne-
ment imposées aux composants, qui permet d’avoir une bonne analyse et des simulations réalistes. Nous
développons, dans ce qui suit, la mise en équation d’'un MOSFET SiC en vue de son utilisation dans un
systéme électrique & fortes puissance et commutation & hautes fréquences avec Correction du Facteur de
Puissance (PFC).

Cette thése a bénéficié de ce contexte, de cet environnement et de ’encadrement des professeurs
N.K. M’Sirdi, M. Boussak et de A. Naamane (MCF HDR). Elle présente I’étude pluridisciplinaire de
modélisation de composants de commutation utilisés dans les convertisseurs de puissance. Notre approche
est basée sur une modélisation multi-physique, réaliste et précise du comportement électrothermique des
composants pour définir une bonne représentation des modéles pour la commande et permettre, par la
suite, d’assurer le diagnostic et la maintenance.

Objectif de la thése

L’utilisation croissante des convertisseurs & base de 1’électronique de puissance entraine de plus en
plus de problémes liés aux perturbations ou distorsions harmoniques du réseau électrique. Ce probléme
se traduit par une dégradation du facteur de puissance et une génération de courants et tensions de
fréquence différente du fondamental. Notre but est d’étudier une structure de puissance capable d’éviter
les effets indésirables, les harmoniques et la perturbation ou déformation des signaux.

L’objectif de la thése est 1a modélisation multi-physique de systémes d’électronique de puissance a base
de PFC, en vu de définir un outil de simulation réaliste pour le prototypage des systémes de conversion
d’énergie et la synthése de lois de commande & structure variable pour le pilotage des composants MOS-
FET SiC. D’un point de vue performances du PFC, 'objectif est d’améliorer le rapport poids-puissance
d’un facteur 2 & 4 pour un facteur de puissance supérieur & 0,98 et un taux d’harmonique inférieur a 3%
conformément aux défis majeurs exigés dans le secteur aéronautique.

Le travail commence par la mise en place d’'une modélisation précise des composants MOSFET SiC
et Diodes utilisés. Ces modéles sont mis en ceuvre, intégrés et validés sous Psim, PSpice et Saber. Pour la
validation, les dataSheets mis & disposition par le constructeur (CREE) sont exploités pour veérifier que
les caractéristiques des composants simulés sont conformes. L’étude de modélisation prend en compte
I'effet des échauffements thermiques du composant et son impact sur le fonctionnement du systéme en
temps réel (variation des caracteristiques et parameétres du composant). L’étude des performances des
composants pourra ensuite se faire grace a la modélisation avec les programmes de simulations que nous
avons développés. Ces outils logiciels serviront pour Poptimisation des paramétres et pour la faisabilité
des études de cas en simulation . L’étude d’optimisation passera également par 1’étape de régulations,
asservissements et filtrages.

Nous réalisons ensuite I’étude du comportement électrique et thermique sur une charge simplifiée,
afin d’aboutir & la simulation du prototype et définir une maquette numérique. L’élargissement de
I’étude & 1’étage de puissance, partie PFC, ’étude d’un convertisseur AC-DC et DC-DC, sera effec-
tué. Les simulations, prototypages et analyses des résultats obtenus sont réalisés sous Psim, PSpice et
Saber. Ces travaux ont permi a NEXEYA de développer une nouvelle génération d’alimentations tri-
phasées sans neutre nommée PFC-TRI qu’elle propose a de grands industriels pour des applications
navales et aéronautiques. Cette alimentation modulaire de nouvelle génération est constituée d’'un PFC
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et d’un convertisseur DC-DC disposant d’un excellent ratio poids/puissance et d’un rendement perfor-
mant (http ://www.nexeya.com/fr/solutions/conversion-de-puissance/pfe-tri/).

Organisation de la thése

Cette thése comporte quatre chapitres, une introduction, une conclusion générale et une annexe.

Dans le premier chapitre, nous avons effectué une étude bibliographique sur la structure et le fonc-
tionnement de base d’une chaine de conversion d’énergie dédiée au systéme avionique. L’origine des
perturbations harmoniques (causes, propagation) dans le réseau de bord avionique est présentée. Aprés
avoir développé la conversion de I’énergie électrique, nous nous sommes intéressé essentiellement aux
principales configurations des Corrections de Facteur de Puissance (PFC) proposées dans la littérature.
D’une part, une présentation de différents travaux reéalisés sur les chaines de conversion DC/DC avec
une isolation galvanique a été effectuée. D’autre part, nous avons montré des modéles et des techniques
utilisés dans la littérature pour assurer une modélisation électrothermique d’un composant de puissance.
La comparaison entre ces modéles permet d’effectuer le bon choix des modéles a développer pour préparer
notre application.

Le deuxiéme chapitre traite la modélisation électrothermique d’un MOSFET SiC en se basant sur
le fonctionnement électrique, thermique et le couplage électrothermique du MOSFET. Nous avons pu
ainsi élaborer un modéle d’état électrothermique non linéaire du MOSFET SiC de puissance. Ce modéle
a été utilisé pour la conception des commandes analogiques. Les simulations et la validation du modéle
électrothermique ont été effectuées en utilisant les simulateurs PSpice, Saber, et Psim. Nous avons déve-
loppé et comparé deux modéles programmeés sous Saber et PSpice. Ensuite, un modéle électrothermique
du MOSFET SiC développé sous Psim a été présenté. Ce dernier a ’avantage d’étre déduit du modele
électrique EKV du MOSFET proposé par Enz, Krummenacher et Vittoz dans [Enz et al.| [1987, [1995] et
représente le comportement et le couplage entre la partie thermique et électrique dans le composant [Enz
et al. [1988|, Vittoz et al.[1998§].

Dans le troisiéme chapitre, nous avons présenté ’étude d’'une commande analogique linéaire et non-
linéaire d’un convertisseur AC/DC pour la correction du facteur de puissance. Les chaines de puissance
étudiées sont équipées d'un capteur de température de jonction 7. Nous avons entamé ce chapitre
par une modélisation et une commande d’une chaine PFC mono Boost et une chaine double Boost.
Les commandes choisies dans ce chapitre sont la commande & base de régulateurs PI et la commande
passive. Il ne faut pas oublier, pour justifier ce choix des commandes les plus utilisées dans ce domaine,
la contrainte de réalisation analogique ou continue de la commande (sans PC et sans échantillonage),
imposée par les industriels. L’évaluation de l'efficacité des commandes analogiques utilisées est testée
pour le fonctionnement de la chaine en mode sain et en mode en défaut. Le défaut choisi est du type
blocage a 1’état Off que nous avons simulé par U'interruption du signal de commande appliqué a la grille
du MSOFET. La prise en compte de defaut dans la structure a conduit au double Boost, mais sa prise
en compte dans la commande reste en perspective, car nous devions passer a ’étude du convertisseur
DC/DC.

Le quatriéme chapitre présente ’étude et les résultats de simulation du convertisseur DC/DC PSFB
(Phase Shift Full Bridge) avec doubleur de courant et redressement synchrone avec une isolation galva-
nique, conforme au choix de Nexeya. Ensuite, une régulation (analogique) PI de courant et tension est
comparée 3 la commande utilisant un circuit spécifique (controleur) UCC28950. Toutes les commandes
étudiées sont mises en ceuvre par des circuits analogiques.

Une conclusion générale de ce travail ainsi que des perspectives achévent ce rapport.

Contributions de la thése

Les apports, de cette thése, se situent principalement au niveau de :

- La modélisation multi-physique du comportement d’un composant de puissance MOSFET SiC. Le
résultat de cette modélisation a permis de proposer un modéle électrothermique d’'un MOSFET SiC
déduit du modéle EKV |Chauhan et al. [2007].
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- La modélisation et la commande analogique d’une chaine de conversion d’énergie AC/DC pour la
Correction du Facteur de Puissance mono Boost et double Boost en utilisant le modéle moyen.

- L’¢tude et la commande analogique d’un convertisseur de puissance DC/DC PSFB par deux mé-
thodes.
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Chapitre 1

Modélisation du réseau de bord d’un avion

1.1 Introduction

La technologie des semi-conducteurs a connu de nombreuses avancées avec l'arrivée des nouvelles
générations performantes de composants qui assurent une efficacité énergétique Freeman| [2004]. Cette
innovation est caractérisée par une taille réduite et fiable par rapport & 'ancienne génération et surtout
moins onéreuse. L’utilisation de ce type de composants dans le domaine aéronautique de fortes puis-
sances avec des nouvelles techniques de commande, nous permet la réalisation de chaines de conversion
performantes dédiées aux avions futurs de plus en plus électrique Eid et al.| [2010]. Ce chapitre débutera
par une présentation de ’évolution de systémes avioniques, ensuite, il présente Iarchitecture du réseau
d’énergie de bord et ses principaux constituants. La partie suivante présente I’évolution technologique de
la conversion d’énergie électrique, puis, on s’intéresse & la modélisation électrothermique d’un composant
de puissance en particulier le MOSFET SiC. Les avantages et inconvénients de quelques modéles électro-
thermiques seront présentés. Pour finir ce chapitre, nous allons montrer I'importance du diagnostic dans
les systémes avioniques et la commande tolérante aux défauts de composants dans les convertisseurs de
puissance.

1.2 Evolution du systéme avionique : Généralités

L’évolution du systéme avionique a commencé dans les années 50. A cette époque, la chaine de
conversion est basée sur l'utilisation d’une distribution électrique de 28V en continu et une puissance
de 27kW (Caravelle SE 210) Barruel| [2005]. Depuis 1970 et avec les mémes techniques de commandes,
une autre génération caractérisée par l'innovation de chaines de distributions et une augmentation de
sa puissance (jusqu’a 250 kW) a été développée (exemple du Airbus300). Le changement des techniques
de commande a été validé a la fin des années 80. Dans ces années le monde a reconnu ’apparition du
systéme « Fly by Wire » qui est basé sur les commandes électriques avec une grande marge de sécurité.
Cette technique de commande & été appliquée par la suite pour d’autres générations d’avions [Baumann
[2009], Gong et al.| [2004], |Arevalo et al.| [2010], Langlois et al. [2005].

1.3 Architecture d’un réseau d’énergie de bord d’avion

Comme tous les réseaux électriques, le réseau électrique avionique actuel est caractérisé par trois
parties principales (la source, la distribution et les charges ) comme le montre la figure 1.1 Eid et al.
[2010|, (Giraud, [2014].
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Source
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Source AC/DC Batterie
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Bus de tension
alternatif 115V/400Hz

Bus de tension
continu 28V

FicURrE 1.1 — Architecture du réseau d’énergie de bord d’avion

1.3.1 Source d’énergie

La source est basée sur l'utilisation de deux alternateurs triphasés en connexion directe avec deux
turbines pour générer une tension alternative (115V-400Hz). Dans cette partie, un systéme CSD (Constant
Speed Drive) électro-hydraulique a été utilisé pour assurer une fréquence constante en fixant la vitesse
de rotation de lalternateur Zhao| [2014].

La structure classique de cet alternateur est constituée de trois étages (figure 1.2). Elle est basée sur
I'utilisation de deux autres machines électriques. La premiére est de type synchrone & aimants permanents
(PMSG). Cette machine fonctionne en mode génératrice pour alimenter la deuxiéme machine (excitatrice
a rotor inversé) en utilisant un redresseur et un convertisseur DC-DC.

Alternateur
; i rincipale
PMISG Excitatrice p p

I IOIO

Commande .
Régulateur

FIGURE 1.2 — Schéma électrique d’un alternateur dans un avion

Pour exciter ’alternateur principal, une connexion entre cette derniére et 'induit de I'excitatrice est
réalisée par l'utilisation d’un pont de diodes tournant. La régulation de la tension générée par l’alternateur
est assurée par le contréle du convertisseur DC-DC. La fiabilité, 'autonomie de ce systéme et ’absence
totale de balais (faible cotit de maintenance) donne de l'intérét a cette structure.

Pour assurer la continuité de service et la fiabilité du systéme d’alimentation dans les avions, d’autres
sources auxiliaires (Auxiliary Power Unit) de type électrogéne sont installées dans 'avion. Ces sources
et les deux prises de parc sont utilisées pour alimenter ’avion et assurer la génération d’air pour le
démarrage des moteurs et le conditionnement de la cabine lorsque l’avion est au sol [Zhao| [2014].
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1.3.2 Distribution d’énergie

La partie distribution présentée dans la figure 1.1 est composée d’un chargeur de batterie, d’un
transformateur redresseur (Transformer Rectifier Unit : TRU) et des sources alternatives Lemaire| [2012].

- Chargeur de batterie

Plusieurs systémes ont été développés afin de répondre aux exigences relatives & la distribution de
charge dans un avion et ses équipements. Généralement, les chargeurs de batteries sont des circuits
électriques & base de convertisseurs de puissance Baumann [2009]. Ils sont spécifiques selon :

- le type d’alimentation électrique (monophasée ou triphasée),

- leur emplacement,

- leur mode de transmission de ’énergie.

- Module du transformateur redresseur

L’utilisation du TRU permet d’assure une conversion d’énergie entre le réseau triphasé généré par
l'alternateur (115V, 400Hz) et le bus continu (28V) |Zhao| [2014], Beltramini| [2011]. La structure générale
de ce convertisseur est montrée par la figure 1.3.

115V, 400Hz

I 28VDC

Filtre
{ J PD2

FIGURE 1.3 — Architecture transformateur redresseur

Cette structure est composée :

- d’un filtre d’entrée,

- d’un transformateur triphasé Tr & double sortie ,

- de deux ponts redresseurs a diodes dodécaphasés (PD1 et PD2),
- de deux inductances d’inter-phases (L et Lg),

- d’un filtre de sortie Lemaire| [2012].

1.3.3 Charges non-linéaires et effets harmoniques

Les charges utilisées dans les systémes avioniques au niveau de la partie distribution ou consommation
sont des charges de forte puissance en général non linéaires. Les charges non linéaires provoquent une
distorsion dans le courant et dans la tension, qui peut entrainer un mauvais fonctionnement Zhao [2014],
Odavic et al. [2007], Rafanotsimiva [2013)].

1.4 Objectif du projet PFC

Les objectifs & atteindre dans ce projet sont les suivants :

- L’utilisation des nouvelles technologies de composants de puissance (MOSFET SiC, Diodes Schottky).
- Réduire la masse totale en minimisant la masse et I’encombrement des éléments passifs.

- Améliorer les performances au niveau du rendement et la qualité du courant généré.
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- Assurer une correction du Facteur de Puissance voisine de I'unité.

- Réduire les cotits de maintenance.

- Augmenter la fiabilité et la streté de fonctionnement des composants de puissance.

La solution proposée par la figure 1.4 [Lacroix [2013] consiste & remplacer le transformateur et son
redresseur TRU par une chaine de conversion & base de ’électronique de puissance (solution PFC). Cette
chaine est caractérisée par la présence ou ’absence d’une isolation galvanique & haute fréquence entre
les modules et le réseau électrique. La seconde caractéristique différenciant les chaines de conversion
aéronautique est le nombre d’étages utilisées Lemaire| [2012], Zouaoui [2007], [Eid et al.| [2010], Baumann

[2009].
Réseau Convertisseur Convertisseur Charge
électrique AC/DC DC/DC B

FIGURE 1.4 — Structure générale de la solution PFC

1.4.1 Convertisseurs AC/DC dédiés a la correction du facteur de puissance

La transformation du courant alternatif est réalisée par un pont redresseur a diodes. La correction du
facteur de puissance est une conversion AC/DC a absorption sinusoidale de courant et avec un redresseur
a base des transistors |Zhao| [2014]Zhao| [2014], Kolar| [2005].

Ces convertisseurs peuvent étre unidirectionnel ou bidirectionnel. D’autre part, tous les convertisseurs
statiques utilisés doivent satisfaire des exigences spécifiques a savoir un faible volume, un rendement
massique élevé, une haute fiabilité et une capacité & compenser les harmoniques de courants [Hartmann

et al.[[2009], Gong et al.|[2004], Charrada [2013].

Conversion AC/DC unidirectionnelle

Dans le cadre d'une structure unidirectionnelle, le transfert d’énergie s’effectue du réseau vers la
charge. La figure 1.5 illustre le circuit de puissance de ce type de convertisseur. Les techniques de pré-
lévement sinusoidal s’appliquent aux structures monophasées et triphasées en utilisant un hacheur en

cascade avec un redresseur a diodes. L utilisation d’un hacheur assure ’obtention d’une tension continue
a la sortie Rao et al. [2008], Touzani [2006].

rYYYW DIS
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FIGURE 1.5 — Structure d’un convertisseur & prélévement sinusoidal

Dans le cas d’un réseau triphasé, un seul interrupteur doit controéler les trois courants absorbés. Cela
rend la commande complexe et beaucoup moins performante. On fait donc appel & d’autres structures
a base d’un hacheur multi niveaux. Pour résoudre ces problémes, des structures novatrices sont utilisées

comme le montre les schémas des Figures et Vighetti [2010], Mahdavikhah and Prodi¢| [2015].
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FIGURE 1.6 — Conversion AC/DC unidirectionnelle : convertisseur entrelacé
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FIGURE 1.7 — Conversion AC/DC unidirectionnelle : convertisseur entrelacé & multi-niveaux

Les deux topologies se différencient par le type du convertisseur Boost utilisé. Le convertisseur élé-
vateur de la Figure [1.6] est réalisé par deux structures Boost mises en paralléle et fonctionnant avec un
déphasage de 180°. Cet entrelacement des commandes permet la réduction de 'ondulation de la tension
de sortie et du courant d’entrée. Néanmoins, ce convertisseur est limité en puissance & 3,5 kW.

Sur la figure [I.7] le convertisseur Boost est de type multi-niveaux, ce qui permet de réduire le dimen-
sionnement, la fréquence de commutation et les problémes de commutation Musavi et al. [2010} 2012,
Lange et al. [2015].

Dans les trois cas, le principe de fonctionnement est le méme. L’association du redresseur & un hacheur
Boost autorise la conversion alternative/continue avec absorption d’un courant sinusoidal sur un réseau
électrique. L’amplitude de référence qu’on cherche & suivre est fournie par une boucle d’asservissement
de la tension du bus continu, tandis que la forme sinusoidale est obtenue par 'intermédiaire d’'une PLL
(Phase Locked Loop) synchronisée avec le réseau d’alimentation. Cette structure garantit l'obtention

d’un facteur de puissance unitaire pour le terme fondamental au niveau du réseau Musavi et al.| [2010],
Lin and Chen|[2016].

a 2

Fiabilité des convertisseurs a prélévement sinusoidal : Cette structure nécessite 'utilisation
d’une boucle d’asservissement du courant de phase par rapport a des sinusoides de référence, en utilisant
les techniques de modulation de largeur d’impulsion (MLI) ou Pulse Width Modulation (PWM) Lakrim
and Tahri| [2014], Kolar| [2005]. Ces techniques seront utilisées pour réduire les harmoniques de courant,
en s’appuyant sur les performances en fréquence de découpage permises par les composants & semi-
conducteurs. D’autre part, des capteurs mesurant les courants prélevés sont nécessaires dans tous ces
systémes qui imposent un contact direct entre le systéme de commande et le réseau d’alimentation. Dans
la majorité des cas, cette commande est réalisée avec des circuits numériques sensibles. Les perturbations
provenant du réseau peuvent entrainer le dysfonctionnement de ces circuits, voire méme leur destruction.
De plus, d’aprés Touzani [2006], le nombre de capteurs et de composants utilisés est trés grand ce qui
diminue la fiabilité. Pour cette raison, plusieurs travaux ciblent la réduction du nombre de capteurs dans
les convertisseurs & prélévement sinusoidal, plus particuliérement la structure Boost réversible en courant.
Des travaux récents ont permis de réaliser un nouveau systéme de commande, pour la structure Boost,
n’utilisant aucun capteur du coté réseau alternatif Belhadj Youssef] [2007].
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Conversion AC/DC bidirectionnelle
Redresseurs MLI :  Contrairement aux redresseurs classiques, la structure d’un onduleur & MLI
fonctionnant en redresseur, désigné sous le nom de redresseur & modulation de largeur d’impulsion ou

redresseur & MLI. Ce redresseur peut prélever des courants sinusoidaux sur le réseau alternatif et assurer
aussi un facteur de puissance unitaire.

La figure 1.8 montre la structure générale de ce type de convertisseur Belhadj Youssef] [2007]. Ce type

de convertisseur est réversible en courant, donc il est capable de contréler la forme d’onde des courants
prélevés sur le réseau.

D'

T
G 1

FIGURE 1.8 — Conversion AC/DC bidirectionnelle : schéma électrique d'un redresseur MLI Belhadj Yous-
sef| [2007]

Cotrvertisserr DC/DC
unidirectionnel

Suivant la commande, la direction du flux de I’énergie réactive absorbée ou fournie, ce redresseur
permet d’atteindre un facteur de puissance trés proche de I'unité méme en régime déséquilibré. Cette
famille de redresseurs présente un inconvénient majeur, a savoir la génération d’un pic de courant lors de

la mise sous tension, ce qui nécessite 'intervention des circuits auxiliaires de pré-charge des condensateurs
pendant la phase de démarrage Frifita et al. [2016]. .

Structure Vienna : La structure de redresseur Vienna a été développée a 'université technique de

Vienne en 1992, par le professeur Johann W. Kolar d’ou 'appellation "redresseur de Vienne". Cette
structure est basée sur la combinaison d’'un pont de diodes triphasé en série avec des interrupteurs de

puissance. La topologie de ce type de convertisseur est présentée par la figure 1.9 Belhadj Youssef [2007],
Kolar| [2005], |[Hartmann et al. [2009].
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FIGURE 1.9 — Conversion AC/DC bidirectionnelle : structure du convertisseur de Vienna

[’arrangement des interrupteurs bidirectionnels nous permet de diminuer les pertes par conduction
et d’améliorer ainsi le rendement du convertisseur. L’insertion des interrupteurs actifs dans chaque bras

du pont triphasé permet d’éviter apparition des harmoniques de courants & basses fréquences, typiques
au redressement unidirectionnel [Touzani [2006].
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Cette structure a point milieu capacitif permet une nette diminution des pertes par commutation. De
plus, les dimensions des éléments inductifs sont réduites de moitié, ainsi offrant des économies supplé-
mentaires dans les cotts de réalisation Krishna [2012].

Les Filtres Actifs : Les filtres actifs de puissance présentent une solution qui s’est largement déve-
loppée. Ils sont & présent un moyen efficace pour la compensation des harmoniques de courants ou de
tensions générés par des charges non linéaires. Ces filtres, sous leurs différentes configurations et stratégies
de commande, deviennent de plus en plus des dispositifs inévitables dans les différentes applications du
génie électrique Frifita et al.| [2016]. La premiére application pratique du filtre actif de puissance a eu
lieu en 1981 Akagi| [1996], Singh et al. [1999], Steela and Rajpurohit| [2014]. Ce dernier était en parallele
et consistait en un commutateur de courant MLI caractérisé par une puissance de 800 kVA, & base de
thyristors GTO (Gate Turn-Off). En 1987 les chercheurs ont introduit un systéme de filtre actif parallele
& base d’un onduleur de tension triphasée commandé avec la technique MLI.

Ce convertisseur a été utilisé ici comme un compensateur synchrone de puissance réactive. Le systéme
permet de corriger le facteur de puissance. La MLI a été utilisée pour réduire les tailles des composants
réactifs. Des systémes combinés de filtres actifs et de filtres passifs raccordés en paralléle appelés aussi
"filtres hybrides paralleles” ont été proposés Khaled Frifita [2015]Steela and Rajpurohit| [2014]. Dans les
applications ol on désire compenser 1’énergie réactive, le déséquilibre de charge et le courant du neutre,
d’autres solutions sont utilisées [Frifita et al. [2016].

Synthése des convertisseurs AC/DC dédiés a la correction du facteur de puissance

Dans le tableau suivant nous présentons une comparaison (avantages et inconvénients) des convertis-
seurs AC/DC dédiés a la correction du facteur de puissance.

Topologie | Avantages | Inconvénients

Structure d’un couvertisseur
a prélévement sinusoidal

- Simple & commander
- Moins de perte.

- Un seul interrupteur doit controler
- Arréet totale du systéme lors
d'un défaut composant de puissance.

Conversion AC/DC unidirectionnelle
: convertisseur entrelacé

- Réduction de 'ondulation de la tension
de sortie et du courant d’entrée.

- Continuité de fonctionnement lors

d'un défaut d'un composant de puissance

- L'utilisation d'une seule boucle d’asservissement
pour commander la tension & la sortie.

- Limité en puissance & 3,5 kW,

- Perte de commutation remarquable

Conversion AC/DC unidirectionnelle :
convertisseur entrelacé 4 multi-niveaux

Redresseurs MLI

- Réduire le dimensionnement,

la fréquence de commutation

et les problémes de commutation.

possibilité d’'un fonctionnement en mode dégradé
- Réversible en courant @ capable de controler

la forme d'onde des courants prélevés sur le résean.

- Permet d’atteindre un facteur de puissance trés
proche de 'unité méme en régime déséquilibré.

- Utilisation d'une boucle
d’asservissement du courant de phase
Perte de commutation

Génération d'un pic de courant
lors de la mise sous tension.
- Perte totale remarquable

Structure Vienna

- Pertes par conduction faible.

- L'insertion des interrupteurs actifs dans
chaque bras du pont triphasé permet
d’éviter Uapparition des harmoniques

de courants & basses fréquences.

- Colt et pertes élevés,

- Difficulté de protéger le filtre actif
contre les surintensités, incapacité .
a controler U'énergie réactive

Les Filtres Actifs -

- Elimination des courants harmoniques,
compensation de Pénergie réactive,

correction du facteur de puissance,

- Régulation de 'énergie réactive,

suppression des creux de tension dans le résean

- Coflit et pertes éleves,

- Risque d'écoulement des courants de compensation
dans les filtres passifs raccordés au méme réseau.

- limité aux charges de faible et moyenne puissance,

TABLE 1.1 — Synthése des convertisseurs AC/DC dédiés a la correction du facteur de puissance

1.4.2 Conversion DC/DC

Couplage dans un convertisseur DC/DC

Le courant continu obtenu a l'issue de la premiére conversion (AC/DC) est modifié pour correspondre
au profil de charge utilisé |[Barrade et al.|[2000]. Il existe deux principaux types de conversion d’énergie.
Le premier avec contact électrique (Ohmique), dans lequel le transfert d’énergie de la source a la charge
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s’effectue par conduction et le second, sans contact, dont le principe est fondé sur un transfert par
induction (Figure 1.10).
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(a) Convertissuer AC/DC avec contact magnétique (b) Convertissuer AC/DC avec contact électrique

FIGURE 1.10 — Structure d’un convertisseur DC/DC

On peut dire que la conversion a lieu généralement avec ou sans isolation galvanique. Le schéma d’un
convertisseur « flyback » est donné par la Figure 1.10a. C’est I'une des structures de conversion isolée les
plus simples, elle est basée sur une structure & absorption sinusoidale (figure 1.10b). Le choix entre ces
deux structures dépend de la puissance qui sera transmise [Shimizu et al.| [2006].

Dans le cadre de notre projet PFC, un convertisseur DC/DC ( figure 1.11) isolé sera exploité pour
répondre aux cahier des charges suivant :

— Une tension de bus continu de 270V.

— Une fréquence de commutation de 400kHz.

— Une tension de sortie de 28V.

— Un courant charge de 100A et une puissance de sortie de 2.8kW.

Circuit
Magnétique

: Convertisseur : e e
Convertisseur i | Convertisseur
DC/AC i

AC/DC

Charge

FI1GURE 1.11 — Convertisseur DC/DC & couplage inductif

Ces convertisseurs sont 4 base d’une génération performante de I’électronique de puissance. Ils assurent
la sécurité et le confort d’utilisation grace a l'isolation galvanique [Touzani| [2006], Lacroix|[2013].

Principe de la conversion d’énergie par couplage inductif : Le transfert de ’énergie dans le
convertisseur DC/DC & couplage inductif se fait sans contact électrique, par induction magnétique. Deux
parties se distinguent par un enroulement primaire (émetteur) et un enroulement secondaire (récepteur).
Le choix du type de transformateur haute fréquence pour notre application est lié au cahier des charges
au niveau nombre de spires au primaire, nombre de spires au secondaire et la perte globale de puissance

Lacroix| [2013)].
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PSS L

FIGURE 1.12 — Transformateur & haute fréquence

Avec
U; : Tension au primaire ng : Nombre de spire secondaire
Us : Tension au secondaire C12 : Condensateur de couplage
(' : Condensateur de parasite coté primaire C5 : Condensateur de parasite coté secondaire
L; : Inductance de fuite au primaire Ljs : Inductance de fuite au secondaire
R, - Résistance de 'enroulement primaire R0 : Résistance de ’enroulement secondaire
Rc - Résistance qui modélise les pertes fer au primaire ¢ : Courant du primaire
Ly, : Inductance magnétisante i : Courant du secondaire

n1 : Nombre de spire primaire

Synthése des convertisseurs DC/DC a couplage inductif :

Nous allons nous intéresser aux architectures a base des convertisseurs résonants basés sur 'utilisation
des circuits résonnants pour fonctionner a des fréquences et puissances plus élevées Lin and Chen| [2016],
Zhang et al.| [2015] dont :

- Convertisseur & résonance paralléle,

- Convertisseur a résonance série,

- Convertisseur en pont complet avec commande phase shift,

- Convertisseur DC/DC isolé bidirectionnel (Dual Active Bridge),

- Convertisseur DC'/DC' avec redresseur synchrone et doubleur de courant.

Convertisseur a4 résonance parallele :  Ce type de convertisseur utilise une inductance L; en
parallele avec un condensateur C'y pour créer le circuit & résonance paralléle comme le montre la figure
1.13.

L

AC/DC

F1GURE 1.13 — Convertisseur a résonance paralléle

Dans ce cas, le circuit paralléle est parcouru par un courant alternatif de fréquence f et soumis par
une tension en retard ou en avance de phase selon la valeur de la fréquence de commande fy permettant
d’avoir plusieurs modes de fonctionnement.
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Convertisseur a résonance série Ce type de convertisseur utilise une inductance L, en série avec
un condensateur C, pour créer le circuit a résonance série comme le montre la figure 1.14.
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FIGURE 1.14 — Convertisseur & résonance série

Le comportement du circuit résonant est semblable & celui du circuit paralléle. Dans ce cas, le circuit
résonant excité par une tension alternative de fréquence f, est parcouru par un courant quasi-sinusoidal
en retard si f > fy et en avance de phase si f < fy.

Ces deux structures présentent I’avantage de la commutation & une fréquence fixe et & une tension
nulle avec la technique de la commutation & zéro tension (Zero Voltage Switching : ZVS) en utilisant
un circuit auxiliaire (snubbers ) en paralléle des MOSFET. Mais cette commande de ZVS est limitée,
la commutation & zéro tension ne peut réellement étre réalisée qu’avec des conditions particuliéres. En
effet, les condensateurs doivent étre suffisamment dimensionnés pour assurer une faible variation de la
tension a la sortie lors de la commutation. L’utilisation de ces capacités engendre plus d’encombrement
et augmente le poids de ce convertisseur Lacroix [2013].

Convertisseur en pont complet avec commande phase shift : Le convertisseur en pont complet
avec commande phase shift & point milieu est présenté par la figure 1.15 Baei [2012], Abdel-Rahman
[2013].
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F1GURE 1.15 — Convertisseur DC/DC avec point milieu coté secondaire

Selon [Balogh| [2001], cette structure présente de hautes performances lors de la commutation & une
fréquence élevée fixe. En effet, cette structure a 'avantage de la conversion sous forme d’onde en créneaux
afin de maintenir 1'utilisation optimale du semi-conducteur. Cette structure posséde 'avantage de la
commutation & une tension nulle (réduction des pertes de commutations).

D’autre part on peut citer quelques inconvénients de ce type de convertisseur tel que :
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- Cette structure utilise deux diodes dans la partie secondaire ce qui augmente les pertes de conduction
qui dépendent de la fréquence de commutation et le poids du systéme.

- Risque de perdre la commutation douce (ZVS) pour de faibles charges.

- Surtension au niveau des diodes du redresseur au secondaire du transformateur.

- Pertes importantes de conduction au niveau du redresseur (partie secondaire) qui dépendent de la
fréquence de commutation.

Convertisseur DC/DC avec redresseur synchrone et doubleur de courant : Pour minimiser les
pertes de conduction au niveau du secondaire de la structure précédente une solution a été proposée. Cette
solution consiste & remplacer les diodes par des MOSFET permettant d’avoir un redresseur synchrone
SR : Synchronous Rectifier” comme le montre la figure 1.16. L’auteur |Cetin| [2014] a examiné cette
topologie et a montré son avantage au niveau densité de puissance volumique. L’utilisation des MOSFET a
la place des diodes au niveau du redresseur au secondaire du transformateur présente plusieurs avantages.
En effet, elle permet d’avoir la synchronisation du redresseur et d’améliorer le rendement énergétique
global du convertisseur. Afin de minimiser les pertes de commutation dans la partie secondaire, plusieurs
solutions sont proposées. Parmi ces solutions, une est basée sur l'utilisation d’un convertisseur avec
redresseur synchrone et doubleur de courant. Cette solution consiste & utiliser un circuit redresseur, deux
inductances de filtrage pour partager le courant de sortie, et avoir de faibles ondulations de courant par
rapport aux autres structures.

Le schéma du convertisseur DC/DC avec doubleur de courant et redresseur synchrone est celui de la
figure 1.16.

Ley

L
—_— Jrvvv QI3 —_rYVV1—1
g e e |
J = Tr
C N
el 6| s 1% ey
(;E Qy Pl

o ip S |55

F1GURE 1.16 — Convertisseur DC/DC avec doubleur de courant et redresseur synchrone

Cette structure est plus adaptée pour certaines applications qui utilisent une fréquence de commuta-
tion élevée avec un courant de sortie important et une faible tension [Sterk| [2003).

Comme le montre la figure 1.16, ce convertisseur DC/DC basé sur deux ponts (DC/AC et AC/DC)
isolés entre eux par un transformateur haute-fréquence.

Cette structure posséde plusieurs avantages tels que :

- Le transformateur est moins encombrant car le courant secondaire est égal & la moitié du courant
de sortie.

- L’utilisation de deux inductances de filtrage & la sortie permet la minimisation des ondulations de
courant a la sortie.

L’avantage d’une isolation en haute fréquence dans une chaine de conversion optimale est de diminuer
la taille et le poids du transformateur et des éléments de filtrage. D’autre part, cette isolation exige une
meilleure maitrise des pertes dans le convertisseur en utilisant une modélisation multi-physique de ses
composants de puissance et ces éléments de filtrage.

Dans notre application, trois étages sont nécessaires soit de type monophasé ou triphasé pour aug-
menter la tension et la puissance & la sortie.
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Synthése des convertisseurs DC/DC a couplage inductif

Dans le tableau suivant nous présentons une synthése (avantages et inconvénients) des convertisseurs
DC/DC a couplage inductif.

‘ Topologies ‘ Avantages | Inconvénients
Convertisseur a résonance paralléle | - Courants et tensions sont quasi sinusoidaux,
- Pertes par commutation dans les interrupteurs faibles,
- Le circuit résonnant se comporte comme - Conteuse et pertes élevées en nombre
un circuit d’aide a la commutation. - d'interrupteurs
Convertisseur a résonance série - Meilleur rendement Probléme de résonance.

- Capable d’atteindre des puissances
et des fréquences bien plus éle

Convertisseur en pout complet - Densité de puissance massique élevée
avec commande phase shift grace a 'utilisation du transformateur a flux symeétrique
- bien adapté aux puissances élevées en quelques kKW.

- Possibilité de fonctionnement en structure
end pont avec un point milieu capacitif,

- Pertes élevées en nombre d'interrupteurs
- Risque de saturation du transformateur

supprime l'inconvénient de la structure compléte. est sensible en cas d'un défaut commande
Convertisseur DC/DC avec. - Une ondulation de courant divisée par
redresseur synchrone 2 en amplitude et & une fréquence double de la fréquence
et doubleur de courant normale,d’oi un gain d'un facteur 2 par rapport au cas précédent

done : Pertes magnétiques et Joules dans les enroulements fiable
- Possibilité de fonctionnement en convertisseur

en pont complet avee commande phase shift.

-TPossibilité de fonctionnement en structure

end pont avec un point milieu capacitif,

supprime l'inconvénient de la structure compléte.

TABLE 1.2 — Synthése des convertisseurs DC/DC a couplage inductif

1.5 Modélisation électrothermique d’un composant de puissance

Le comportement thermique et le fonctionnement électrique d’un composant ou d’un systéme élec-
tronique sont liés. Cela est dii aux propriétés électriques des semi-conducteurs qui sont affectées par la
variation de la température de jonction qui varie en fonction de la puissance dissipée et de I'environ-
nement de refroidissement. Afin d’augmenter la fiabilité des systémes électroniques et de bien optimiser
leur conception thermique (boitiers, conditions de fonctionnement, emplacement des composants sur les
circuits imprimes. ..), une bonne modélisation du comportement électrothermique des composants de
puissance est indispensable.

1.5.1 Méthodes de modélisation électrothermique

Dans notre analyse, plusieurs méthodes de modélisation électrothermique sont explorées pour déve-
lopper des modéles électrothermiques & la fois réalistes et a vu une mise en ceuvre aisée. Ces méthodes
peuvent étre classées en deux principaux types :

- Méthode directe de modélisation électrothermique ot les phénoménes électriques et thermiques sont
traités dans le méme simulateur électrique Rosten et al. [1997].

- Méthode de relaxation pour la modélisation électrothermique ot le phénomeéne thermique et élec-
trique sont traités séparément en utilisant un simulateur thermique et un autre électrique.

1.5.2 Meéthode directe de modélisation électrothermique
Présentation

Généralement, ce modéle est obtenu grace & I’application des lois de Kirchhoff pour la partie électrique
et la partie thermique. Cette derniére doit étre représentée sous forme d’un réseau RC. Dans le cas ol le
modéle thermique est sous forme comportemental ou analytique, on utilise des langages de modélisation
comme le VHDL-AMS ou des langages de programmation comme le C++, pour assurer les échanges
entre les deux parties électrique et thermique et créer leur couplage électrothermique Habral [2007] .
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Modéles électrothermiques exploitant la méthode directe

Dans |Krencker et al.|[2005], un simulateur électrothermique dans l’environnement CADENCE est
présenté (figure 1.17). Ce simulateur est basé sur V'utilisation d’un langage de description (Verilog-A)
pour assurer une modélisation électrique et thermique du composant. Un langage de script (SKILL) sera
utilisé par la suite pour construire un réseau électrothermique.

Modeles Schéma Modéles Modeéles

électrothermigues électrigque du du thermiques
des cellules circuit circuit de boitier

Reseau

electrothermigques Réseau

partiel thermique

du circuit

Reéseau electrothermique
complet

FIGURE 1.17 — Exemple d’une modélisation électrothermique exploitant la méthode directe

Le second exemple de la méthode électrothermique directe est présenté dans Azoui et al| [2011].
L’auteur utilise le logiciel COMSOL pour développer un modéle électrothermique. Ce modéle tient en
compte la variation de la température et celle de la tension du composant & modéliser. Cette méthode
consiste & décrire toutes les dimensions, les propriétés des matériaux et les comportements du composant

sous COMSOL.

Avantage : L’avantage principal de la méthode directe réside dans la réduction du temps de calcul
puisque les deux comportements (électriques et thermiques) sont traités dans le méme simulateur. Cette
méthode nous permet d’introduire d’autres phénomeénes physiques comme 1’électromagnétisme dans le
modeéle électrothermique généré.

Inconvénient : L’inconvénient majeur de la modélisation électrothermique directe est lié au modéle
thermique dont la source de chaleur est définie par un seul point, ce qui limite I’analyse thermique sur
toute la puce. D’autre part, 'utilisation de plusieurs sources de chaleur rend le modéle complexe et
augmente le temps de calcul.

1.5.3 Meéthode de relaxation pour la modélisation électrothermique

Cette méthode est basée sur une résolution séparée et alternée de deux systémes d’équations (élec-
trique et thermique) d’un composant de puissance (figure 1.18a) Habra [2007], Belkacem| [2014].
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Simulateur electrique Simulateur thermique
: - FEM Simulator ANSYS
5 PP
T
) . Header
_ . Modéle thermique
Modéle electrique
(a) Principe de la méthode de relaxation (b) Exemple d’une modélisation électrothermique exploitant la méthode
relaxation

FIGURE 1.18 — Modélisation électrothermique par la méthode de relaxation [Habra [2007], Belkacem|[2014]

Dans Wiinsche| [1996] (figure 1.18b) un simulateur de circuit SABER et un logiciel ANSYS FEM sont
utilisés pour créer un modéle électrothermique. Le simulateur Saber est utilisé pour simuler les compor-
tements électriques de composant. Le logiciel ANSYS FEM qui est basé sur la méthode des éléments
finis a été utilisé pour modéliser les phénomeénes thermiques et avoir par la suite un modeéle thermique
descriptif. Dans [Wiinsche [1996], auteur montre quelques améliorations au niveau de la convergence et
de la rapidité de la simulation électrothermique. Ces améliorations ont été accomplies en utilisant un
pas de temps de calcul variable. La variation des paramétres internes en fonction de la température de
jonction joue le role de ce couplage.

Avantages : La méthode par relaxation présente des avantages tels que :
- la simplicité de son implémentation.
- Les circuits électriques utilisés sont compatibles avec des simulateurs (ANSYS, COMSOL).

Inconvénients : La méthode par relaxation posséde quelques inconvénients tels que :
- La modélisation par cette méthode nécessite deux boucles d’itération imbriquées 'une dans ’autre.
- La convergence entre les simulations thermiques et électriques n’est fréquemment pas atteinte dans
le cas de fort couplage électrothermique.

1.5.4 Choix entre les méthodes de modélisation électrothermique

Le choix entre les méthodes de modélisation électrothermique est lié au type de l'application, &
I'objectif de conception et aux résultats attendus. Plusieurs modeéles électrothermiques peuvent étre
exploités pour représenter le composant de puissance. Dans le cas d’'un modéle « simple », les résultats
obtenus sont parfois moins précis, mais parfois ils s’avérent suffisants M’Sirdi et al.[[2017].

Par contre, un modéle complexe étant capable de fournir des résultats riches, peut trouver des difficul-
tés pour 'exploiter. Une adaptation du modeéle aux objectifs et & 'application désirés est trés importante
afin d’obtenir le traitement le plus simple et les résultats souhaités. Dans notre travail nous allons étudier
les comportements électriques et thermiques d’'un MOSFET de puissance.

1.6 Conclusion

Dans la premiére partie de ce chapitre nous avons présenté I’évolution des systémes avioniques et
nous avons mis ’accent sur les différentes parties constituants le réseau d’énergie de bord. Ensuite, nous
avons présenté 'objectif de notre travail puis un état de Dart sur les différentes structures dédiées a
la conversion d’énergie électrique utilisant des convertisseurs AC/DC pour la correction du facteur de
puissance et des conversions DC/DC avec isolation galvanique. L’utilisation de ce types de chaines de
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puissance a base d’'un MOSFET SiC avec une fréquence de commutation élevée, assure un fonctionnement
avec un facteur de puissance unitaire. Avec une fréquence de commutation élevée, 'exploitation de ces
convertisseurs minimise le colt de I'implantation et augmente le rendement et Uefficacité du systéme
grace aux performances des composants de puissance utilisés.

La modélisation multi-physique de ces composants de puissance qui constituent les convertisseurs
électriques a été développé dans la deuxiéme partie de ce chapitre. Nous avons présenté les différentes
méthodes de modélisation électrothermique d’un composant de puissance. Une présentation de la méthode
directe et celle de relaxation a été effectuée. Les points qui ressortent de la comparaison entre ces deux
méthodes nous améne sur le choix d’un modéle électrothermique facile & exploiter. Dans le chapitre
suivant nous allons présenter la modélisation multi-physique d’'un MOSFET SiC de puissance.



Chapitre 2

Modélisation électrothermique d’un
MOSFET SiC

2.1 Introduction

Le domaine de I’électronique de puissance a connu ces derniéres années un progrés considérable et
un degré d’industrialisation de plus en plus élevé. Nous allons effectuer une étude électrothermique d’un
MOSFET (C2M0080120D) & base de Carbure de Silicium (SiC') Biela et al.| [2008|. Cette étude servira
& définir un modéle électrique et thermique du composant de puissance et 'influence de la dissipation
de la chaleur sur son fonctionnement. Pour évaluer la précision du modéle électrothermique développé,
nous allons comparer les différents résultats obtenus sous PSpice, Saber puis Psim avec ceux de la fiche
technique du fabricant.

2.2 Rappel sur les MOSFET de puissance SiC

2.2.1 Propriétés physiques d’un composant SiC de puissance

Le carbure de silicium (SiC) est un matériau semi-conducteur caractérisé par une conductivité ther-
mique élevée et une bande interdite large. Ces propriétés physiques améliorent les performances (temps
de réponse, perte de commutation et fonctionnement a haute température (150°C)) Biela et al.| [2008|.
Ces avantages augmentent l'intérét d’utilisation de matériau SiC dans des composants destinés aux
applications de haute température, haute fréquence, haute puissance et rendement élevé Jacques| [2008].

Nous nous intéresserons aux transistors MOSFET de puissance & hautes tensions comme celui pro-
posé par CREE (C2M0080120D). Pour bien comprendre le principe de fonctionnement de ce type de
composant, nous allons commencer par sa structure générale, le comportement statique du MOSFET
(état passant et état bloqué) et son comportement dynamique. Ensuite nous proposerons un modéle élec-
trothermique de ce type de transistors MOSFET afin d’améliorer les performances. Nous étudierons aussi
I'influence de la température sur les paramétres électriques ainsi que les principaux modes d’écoulement
et d’évacuation de la chaleur dans le module de puissance.

2.2.2 Présentation générale

Le MOSFET de puissance est un interrupteur de puissance & grille isolée. 11 posséde 4 électrodes
Azoui et al. [2011], |Séguier et al.| [1983] :
- la Source (Source) S.
- le Drain (Drain) D.
- la Grille (Gate)G.
- le Substrat (Body) B
La conduction est commandée par un champ électrique produit par une tension appliquée entre
Grille et Source. Cet interrupteur est de plus en plus utilisé dans les applications a haute fréquence de

29
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commutation en raison de la faible puissance de sa commande de grille. La figure 2.1 montre une coupe
transversale de ce MOSFET SiC & canal N |Azoul et al.| [2011].

[G D
[s T

Oxide

I

FiGURE 2.1 — Coupe transversale d'un MOSEFT SiC

Ce MOSFET est constitué d’un substrat de type P, faiblement dopé. Dans cette zone on diffuse deux
zones N+ qui deviendront la source et le drain. Une zone de drift N- est installé entres les autres zones, la
zone de substrat P et la zone de Drain N+-. Le Carbure de Silicium qui est au-dessus du canal est oxydé
puis métallisé pour réaliser la Grille, ceci constitue une capacité entre la Grille et le Substrat. Dans ce
modéle, chaque zone est modélisée par une résistance variable dépendant de la température de jonction.

Généralement, on trouve des MOSFET 4 basse tension et des MOSFET a haute tension. Le courant
Drain - Source (Ipg ) dans un MOSFET traditionnel de puissance est confiné dans un faible volume
de silicium en parallele avec sa grille. Cette géométrie limite la capacité de puissance et la surface de
conduction du composant. Le MOSFET SiC est capable de surpasser ces limites (inconvénients) avec
une tenue en tension élevée (tension de claquage) et une résistance a l’état passant Rpgo, faible. D’autre
part et avec une structure unipolaire, le MOSFET SiC est caractérisé par des temps de commutation
rapides basés sur 'absence de retard a la recombinaison des porteurs minoritaires. En 2001, les sociétés
de fabrication de MOSFET telles que CREE ont commencé & commercialiser des MOSFET SiC avec de
faible tension (300 & 600V). Ces composants sont caractérisés par une qualité des substrats non optimisée
Al Alam| [2011]. Récemment, la société CREE a commercialisé des MOSFET SiC dont la tenue en tension
peut atteindre 1200 V avec un calibre en courant entre 20 et 50 A.

2.3 Evolution de la modélisation d’'un MOSFET de puissance

Nous avons besoin de décrire le fonctionnement de ce type de composants pour modéliser puis simuler
réellement le fonctionnement d’un circuit. Plusieurs modéles ont été développés, certain sont relativement
simples et d’autre sont plus complexes. Ces modeéles permettent de reproduire puis prédire le compor-
tement du transistor. La figure 2.2 Prégaldiny [2003|montre I’évolution de la modélisation des modéles
du MOSFET qui sont présentées en 3 générations. Les modéles présentés dans cette figure sont utilisés
par les concepteurs de circuits en raison de leur fidélité . En se basant sur le classement présenté dans la
figure 2.2, on trouve différents modeéles du transistor MOS qui ont été développés pour chaque génération.
D’aprés cette figure on constate aussi que les modéles BSIM qui ont été développés a ’Université de Ca-
lifornie & Berkeley sont les plus utilisés.Ces modéles ont un nombre de parameétres important [Shichman
and Hodges [1968].
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FIGURE 2.2 — I’évolution de la modélisation d'un composant de puissance [Prégaldiny, [2003|

Le premier ("level 1") a été développé en 1967. C’est un modeéle caractérisé par une simplicité et
toutes les grandeurs (courant, tension) sont calculées a partir de la tension (Vs — Vi), ot Vi, est la
tension de seuil du transistor. Il se base sur l'utilisation des lois des mailles et des noeuds pour calculer
les grandeurs qui caractérisent le fonctionenment du MOSFET. L’équation suivante montre la variation
du courant Ipg en fonction de Vg et V.

Ips = K(Vas — Vip)? (2.1)

Avec K est un coefficient qui dépend des paramétres du MOSFET.

En plus ce modéle ne prend pas en compte les effets de canaux courts, (constante le long du canal),
les effets de petites géométries et la réduction de la mobilité. Cette simplicité sert a une présentation
assez fidele du fonctionnement du MOSFET comme montre la figure suivante [Prégaldiny| [2003].

drain
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—
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FIGURE 2.3 — Modéle électrique LEVEL 1 du MOSFET [Prégaldiny| [2003|

Le modéle level 1 devient aujourd’hui inutilisable dans I’'industrie. Malgré cet inconvénient, le mo-
dele level 1 est le point de départ des autres modéles avancés, plus complexes car il comporte peu de
parameétres, et leur extraction ne nécessite pas de techniques compliquées. Ensuite et dans les années 75,
un nouveau modéle a été innové. Ce modele porte le nom "level 2" [Power and Lane [1992]. Ce modéle
est le complément du modéle "level 1" en prenant en compte ses négligences en terme d’intégration.
D’autre part, lors d’une simulation et au niveau du calcul, ce modéle présente un comportement trés
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lourd puisqu’il prend en compte tous les effets du canal court et nous impose d’ajouter au modéle des
équations trés complexes. Dans la méme génération et & partir de 1980, une optimisation du modéle level
2 a été effectuée pour arriver a un modeéle plus performant qui est le "level 3" |Prégaldiny| [2003], Power
and Lane [1992]. Ce modéle a été congu pour simplifier et alléger les calculs en utilisant une approche
semi-empirique. Les problémes rencontrés avec ce modéle lors de la modélisation des composants & canal
plus grand qui n’est pas précis. Les modéles de deuxiéme génération sont apparus en 1882. Ces modéles
contiennent le BSIM (Berkeley Short-channel IGFET Model) Sheu et al.| [1987], le modeéle Level 28 et
BSIM2 [Sharma and Johnson| [2009]. Ces derniers sont basés sur I'utilisation des équations mathématiques
pour décrire les phénoménes physiques et de géométrie. Cet avantage rend les modeéles développés & des
modéles empiriques, efficaces et robustes. Le probléme des modéles de cette génération est I’absence de
la physique des procédés ainsi que ses effets dans les équations du modéle. Pour résoudre ce probléme,
une nouvelle génération (BSIM3, BSIM4, MM9 (MOS MODEL 9 de Philips Electronics ) a été développé
dans la littérature Prégaldiny| [2003], |Sheu et al. [1987], et H. Kuntman [2009]. Cette génération est la
plus utilisée actuellement car elle a un faible nombre de paramétres et elle prend en compte des effets
de petite géométrie et de parasites Prégaldiny [2003], [Terry et al|[2003]. Comme tous les modeéles pré-
cédent, la modélisation de la troisiéme génération est réalisée par une base de traitement mathématique
et donc ne refléte pas le comportement physique du transistor. Ceci engendre une problématique avec
les technologies récentes (faible dimension, faible tension d’alimentation..). Pour résoudre ce probléme
et dans le but d’optimiser les anciens modéles développés, les chercheurs ont développé des nouveaux
modéles pour une nouvelle génération (quatriéme génération) Prégaldiny| [2003], et H. Kuntman| [2009].
Dans cette génération et comme le montre la figure 2.1, on trouve MM11 de Philips Electronics, SP...
I'innovation dans cette génération est liée & 'approche utilisée qui est différente de celle utilisée par les
modéles SPICE. La particularité par rapport au modéle SPICE est que la référence n’est plus la source
mais le substrat, ce qui permet une symétrie entre drain et source. Généralement, les modeéles SPICE
et leurs calculs sont basés sur la tension de seuil et H. Kuntman| [2009], Power and Lane| [1992], et les
régimes d’inversion, d’accumulation et de déplétion sont traités séparément. Ce traitement est effectué
avec des équations différentes pour chacun des régimes. Par contre, les modéles de quatriéme génération
sont basés sur des équations restent valables dans tous les régimes. Ce qui présente ’avantage de ne pas
passer par des fonctions d’approximations physiques. Parmi les modéles de cette génération on trouve
I'EKV et BSIM4. Depuis ’'an 2000, BSIM4 (Berkeley Short-Channel IGFET Model) est un modéle op-
timisé qui offre des améliorations par rapport aux anciens modéles de BSIM de la troisiéme génération
(BSIM1, BSIM2 et BSIM3) qui sont développés a 'université de Berkeley. Cette optimisation a abordée
principalement le probléme de modélisation du bruit et les phénomeénes extrinséques. D’autre part un
autre nouveau modéle a été utilisé avec des nouvelles techniques de modélisation intitulé le modéle EKV
qui est le premier concurrent du BSIM4.

2.3.1 Généralité sur le modéle EKV

Le modéle d’un transistor MOSFET doit représenter les comportements pour un régime de fonction-
nement petit signal et /ou grand signal. De nombreux modeéles existent pour les transistors MOS comme
BSIM développé a l'université de Berkeley en Californie, le MOS Model (MM) développé par Philips,
ou le modéle EKV (Enz-Krummenacher-Vittoz) de 1’école polytechnique Féderal de Lausanne ( EPFL).
Ce sont, pour la majorité des modéles de type physique se basant sur les lois des semi-conducteurs Rios-
Salcedo et al.| [2013], |Arora [2007], |Terry et al.| [2003|. Le modéle EKV est un modéle élaboré pour le
transistor MOS pour la conception des circuits électriques analogiques. Ce modele exploite la symétrie
de la structure du MOSFET en prenant le substrat comme référence des polarisations de source de grille
et de drain. La figure 2.4 montre le schéma électrique EKV haute fréquence d’'un MOSFET.

L’EKV contient moins de paramétres que son concurrent défini par 300 caractéres. C’est un modeéle
évolutif et compact de simulation se basant sur les propriétés physiques fondamentales de la structure
MOS. 1l s’applique a la simulation de basse tension, faible courant analogique et analogiques-numériques
en utilisant les circuits CMOS de technologie submicronique.
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FIGURE 2.4 — Les éléments intrinséques du modéle EKV

Le modéle ’EKYV est basé sur I’approche de linéarisation de charges avec les caractéristiques essen-
tielles suivantes :

- Manipulation symétrique des effets de source/drain combiné avec la référence de substrat,

- Modélisation cohérant en modéle grand signaux et petits signaux comprenant des aspects non quasi
statiques, tel que le bruit.

- Modéle analytique et continu, description physiquement correcte de 'inversion faible, de I'inversion
modérée et de la forte inversion ainsi que du fonctionnement en mode linéaire et mode saturé.

Dans le but de présenter les performances des modéles EKV utilisés dans les circuits analogiques, une
étude comparative entre le modele BSIM3V3 et EKV 2.6 a été présentée dans Uarticle Terry et al.| [2003)].
Le modele BSIM3V3 est proposé pour la famille FETS qui est compliqué par rapport au modele EKV
2.6. En effet, il demande un ajustement des paramétres pour avoir un accordement avec les résultats du
constructeur.

Par contre, le modéle EKV utilisé par Pauteur est basé sur 'utilisation des circuits électriques de
petits signaux. Dans cet article (Terry et al. [2003]) 'auteur a montré que ce modéle fourni de bons
résultats de simulation pour les circuits analogiques avec une grande précision en comparaison avec
la notice constructrice. Des résultats de simulation détaillés montrent l’efficacité des modéles utilisés
(transconductance, longueur de grille, longueur de canal et inversion de canal..) sont présentés. Dans le
but d’évaluer les faiblesses de chaque modeéle, les résultats de simulation sont comparés aux résultats
de mesure pratique. D’aprés les résultats obtenus dans cet article, le modéle BSIM3V3 montre une
erreur de prés de 40% en inversion modérée, tandis que EKV 2.6 est proche de 'idéal. D’autre part, les
simulations de conductance de sortie montrent qu’aucun des deux modéles ne peut présager avec précision
la conductance de sortie sur une large plage de longueurs de canal. De plus, les deux modéles ont des
bonne performances de mesures pour le cas d’une longueur de canal L= 0,5um. Ceci est da au fait que la
plus grande partie de I'extraction des paramétres a été effectuée pour les dispositifs L minimum puisque
c’est ce qui sera utilisé dans les circuits numériques. Cependant, les concepteurs de circuits analogiques
choisissent généralement L plus grand que le minimum pour atteindre une performance élevée Rios-
Salcedo et al.| [2013].

Fonctionnement du transistor MOSFET SiC de puissance

Comme tous les composants de puissance, le MOSFET SiC fonctionne entre deux états : bloqué et
passant. La comparaison entre la tension Vy, (tension de seuil ) et la tension Grille-Source Vg impose
I'un de ces états de fonctionnement Lefebvre [2004).

Etat bloqué : L’état "bloqué", apparait lorsque Vi, > Vs . Aucun courant ne circule dans le circuit
Drain-Source (Ips = 0) et aucune tension Vpg entre Drain et Source.
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Etat passant : lorsque Vi< Vgg, le transistor passe de 1'état bloqué a 1’état passant. On appelle
aussi I’état de conduction. Ce dernier est caractérisé par ’apparition d’une zone d’inversion dans le canal
du composant. Cette apparition assure le passage d’un courant de drain vers la source. La valeur de
Ipg est liée & des contraintes géométriques, technologiques de la structure et aux tensions appliquées au
Grille-Source et Drain-Source .

Pour I'état passant, on trouve deux sous régimes de fonctionnement :

- le régime linéaire,

- le régime saturé.

Nous décrirons dans la suite les différents principes de fonctionnement du MOSFET SiC et I’équation
de son courant Ipg dans chaque régime.

2.3.2 Comportement dynamique

Pour modéliser le comportement dynamique du MOSFET de puissance nous considérons (voir figure
2.5) les éléments suivants : Baligal [2010], Arevalo et al. [2010] :

- des capacités parasites,

- des éléments inductifs,

- des diodes intrinséques.

FIGURE 2.5 — Modélisation du comportement dynamique du transistor MOSFET SiC Habra| [2007].

Capacités parasites

Dans le MOSFET en fonctionnement, la grille forme des capacités parasites avec les autres zones.

La capacité Cgp est la capacité entre la grille et le drain. Elle est liée a la sensibilité de Vgp. Cette
capacité est modélisée par la mise en série d'une capacité variable Cgps qui modélise 'extension de la
zone de charge d’espace avec une autre capacité constante formée par la couche d’oxyde C,.p. L’équation
suivante exprime la capacité Cgp en fonction de Cy.p et Capy-

Cozp-CapJ
C, = 2.2
P Cowp + Cany 22)

Pour assurer une commutation du MOSFET, une capacité entre Grille et Source Cg a été introduite.

Une autre capacité, dans le modéle dynamique du MOSFET nommeée Cpg se place entre le drain et
la source .

Pour faciliter la mesure, on utilise parfois des capacités définies en régime petits signaux

- Cjss : capacité d’entrée, drain et source court-circuités,

- C,ss : capacité de contre-réaction,

- Cyss @ capacité de sortie, grille et source court-circuitées.

Ces capacités sont exprimées par les équations suivantes.
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Ciss = Cap + Cas (2.3)
Crss = CGD (24)
Coss = CGD + CDS (25)

A part la capacité inter-électrode Grille-Source Cgg qui varie trés peu avec la tension Vpg, a cause
de la structure du MOSFET, les deux autres capacités Grille-Drain Cgp et Drain-Source Cpg varient en
fonction de la tension de polarisation. En effet, ces capacités se rétrécissent ou s’élargissent en fonction
de la tension de polarisation.

Eléments inductifs :

Le comportement dynamique en haute fréquence du MOSFET est dicté aussi par des inductances qui
assurent les connexions externes (figure 2.5). Lors des commutations, des variations de la tension Vpg sont
a Porigine de quelques volts et quelques dizaines de volts. Ces tension sont réparties sur les connexions
extérieures du composant et agissent sur la commande comme une contre-réaction. L’utilisation des
inductances dans le modele du MOSFET sert a réduire la variation de la tension de commande (Vigg) par
la minimisation ou ’annulation de la variation du courant dans le Drain, la Source et la Grille [Belkacem
[2014], Baliga; [2010].

Diode intrinséque :

D’aprés la structure du MOSFET présenté dans la figure 2.1, Il existe une diode en paralléle avec le
MOSFET. Cette diode de jonction P-N est naturellement intégrée dans le composant. Elle est connectée
électriquement entre la Source et le Drain mais elle est totalement incontrolable. La figure 2.6 montre le
schéma du MOSFET avec la diode intrinséque Belkacem| [2014], Frey| [2003].

FIGURE 2.6 — Diode intrinséque d’'un MOSFET

La rapidité de cette diode est insuffisante, pour les applications & fréquence moyenne ou élevée, pour
étre considérée comme une diode de roue libre.

2.4 Modélisation électrothermique d’un transistor MOSFET SiC

2.4.1 Modéle électrique : Schéma électrique équivalent

La modélisation multi-physique d’un MOSFET SiC suscite un intérét scientifique pour plusieurs
chercheurs et/ou des spécialistes en électronique de puissance tant qu’il n’existe pas encore de modéle
fiable pour ce composant. Pour avoir un modéle électrothermique performant, il faut respecter les critéres
suivants Bouarroudj-Berkani [2008] :

* Temps de simulation raisonnable

* Convergence facile.

* Fideélite a la physique du semi-conducteur SiC.
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Dans la littérature, plusieurs modéles des MOSFET SiC sont proposés. Généralement, ces modeéles
sont basés sur le développement des modeéles physiques et ses caractéristiques physiques fondamentales
Belkacem| [2014], Bouarroudj-Berkani| [2008]. Malheureusement, la majorité de ces modeéles ne sont pas
adaptés a étre intégrer dans une chaine de conversion & haute fréquence & cause de leur temps de simulation
(long) et du probléme de convergence.

Ce chapitre présente, la proposition, puis la validation d’un modeéle électrothermique du MOSFET
SiC précis qui prend en compte la majorité des phénomeénes prépondérants comme la non linéarité, et la
conduction thermique dans le MOSFET SiC Dia/ [2011].
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FIGURE 2.7 — Modéle électrothermique général d’'un MOSFET de puissance [Habra| [2007]

La figure 2.7 montre la structure générale d’un modéle électrothermique d’'un MOSFET de puissance.
Pour la simulation on utilise un circuit électrique équivalent pour modéliser le comportement thermique
du composant tout en garantissant sa simplicité et sa précision. Le schéma équivalent proposé pour
la modélisation électrique du MOSFET SiC C2M0080120D (80mS2,1200V et31.6A) est montré dans la
figure 2.8 M’Sirdi et al.|[[2017].
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FIGURE 2.8 — Modéle électrique du MOSFET SiC (C2M0080120D)

Le modéle électrique que nous proposons est inspiré du modéle proposé par Enz Krummenacher Vittoz
(EKV) pour la conception (Chauhan et al. [2007].
Dans ce schéma, nous distinguons :
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- Trois ports : Grille (G), Source (S) et Drain (D) ;

- Deux sources de courant G1 et G2 pour modéliser le courants internes du MOSFET ( I/ ) en
fonction des tensions Vgg et Vpg.

- Une diode antiparalléle a été utilisée pour imposer le sens de ce courant,

- Une résistance Rpg.n, permet de modéliser leffet de ’échauffement du MOSFET.

- Des résistance Rg , Rp , Rs permettent successivement d’estimer les pertes de la grille, les pertes
au niveau du drain et les pertes au niveau de la source.

- Les ports de température de la jonction et du boitier (7}) et (T¢). Ces ports sont destinés & assurer
une connexion intéractive avec le réseau thermique. Ce modeéle contient aussi des inductances (L¢g, Lp,
Lg) et des capacités (Cpg,CapetCgas).. Ces éléments passifs permettent d’estimer les pertes de puissance
lors de la commutation et celle de conduction du transistor.

La simplicité de ce modéle nous permet de représenter dans la méme expression le courant Ip;. Cette
équation modélise toutes les zones de fonctionnement du MOSFET( sous-seuil de conduction, linéaire et
saturation).

[’équation suivante montre I’expression analytique du courant I; [Baliga [2010].

Ing = Ig1 — Ig2 (2.6)
Avec
_ 2
((VG Vm)) —V,
Igr = 21.VEg. Ky ft.gm. | Ln(1 + exp—2%= ) (2.7)
2Vps
Et
Ve—Vin)y _ v, 1°
Ige = 2.l.V55.KS.ft.gm. Ln(1 —exp s 5 (2.8)
Avec :
gm : Transconductance de MOSFET SiC.
ft : Tension thermique interne.
Vi - Tension de seuil (& la Grille).
l : Parameétre de modulation de la longueur du canal.
Vi : Tension de la Grille.
Vp : Tension du Drain.
Vs : Tension de la Source.
Vps : Tension entre Drain et Source.
K : Coefficient électrique interne.
2]': Rp
Vpg .
E;j IpG l DD_. 1ps
T rLG ‘1}_‘3_J|£3 ;DG ,-;RDsOn ) CDS‘ T
bear v
Voo <> ig c GSTT\’GS ST M ' T DS
igs Ls?
‘,_‘ | Rg

FIGURE 2.9 — Schéma électrique du MOSFET SiC C2M0080120D
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Le circuit électrique de la figure 2.9 peut étre modélisée par le systéme d’équations (2.9). Les équations
de ce systéme sont alors obtenues en appliquant les lois de Kirchhoff pour chaque noeud de courant et
chaque boucle de tension du circuit.

Voo = La%e dt + Rgic +Vas + Vs
Vbp = LD 2+ Rpip + Vps + VS
Vop — Vag = Lp%p + RDZD +Vpe — Le%s — Rgic
Vg = LS dt + Rgig
Vps = k.-Rpsondn

dV;

ips = Cps=F% (2.9)
dV

igs = Cas =%
dVpa

iDG = CDGT
iG = e
D—kIM+CDG dlZGJrC dVDS
= k(In + Cases + CpgPPs) 4 (1 — k)(z’D +ig)

Avec :
k=1 lorsqueleMOSFET estdansl'état ON (Vpg >= V).
k=0 orsqueleMOSFET estdansl'état OFF (Vps < Vi).
Généralement, on utilise 1’analyse nodale modifiée (MNA) pour résoudre cet ensemble d’équations

simultanées, redondantes et non linéaires en sélectionnant les variables convenables |(Chung-Wen et al.
[1975], [Wedepohl and Jackson| [2002].

2.4.2 Représentation d’état d’'un MOSFET SiC
Premiére présentation d’état

Le modele électrique du MOSFET est généralement implémenté comme un circuit électrique (Figure
2.9). Ce modele est complété par des éléments appropriés pour basculer entre les états ON et OFF et
introduire le courant d’équation non linéaire (|Eq 2.6]) Karvonen and Thiringer| [2009]. Le circuit de la
figure 2.9 contient six éléments de stockage d’énergie (ig, ic, ip, Vbs, Vbag et Vgs) [Frifita et al.| [2018],
MSirdi et al|[2017]. Les variables d’énergies stockés dans ces éléments sont sélectionnés pour former les
variables d’état X |Andreas| [2009].

g
D
is vl
X = = 2.10
Vas [ V2 ] (2.10)
Vba
L Vbs |
Le vecteur d’état choisi X est alors composé de vy et vs.
Avec
iG Vas
vy = | ip etvo = | Vpg (2.11)
ig VDS

De plus, nous avons utilisé deux sources électriques (Vpp, Vga). Ces sources sont sélectionnées pour
former le vecteur d’entrée.
Ne gardons qu’un minimum d’équations indépendantes, I’équation 2.9 devient :
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LGdZG + Lsdls + VGS +RGZG + RSZS = VGG

LD@ _ LGdZG Rgic + Rpip + k.Rpsonlym — Vas = Voo — Vaa
dig __ dlD + le

_CD d(%}DG + C dVGs _ Z'G (212)
Cpsiips +c s VGS —ZS—MM
dVps dVDG - dVGS -0
dt dt dt
Ensuite, on peut mettre le systéme 2.12 sous la forme suivante :
My 4oy + Kyvy + Kavg = wg + k.Rpsents (2.13)
M5 va + K3vy = —kus ‘
Ce qui donne la représentation suivante :
= —Ml_lKlvl — Ml_lKQUQ + Ml_lul + k.Ml_lRDSonUQ (2 14)
Vo = —M2_1K31)1 — kMQ_IUQ .
Avec
i LG 0 LS RG 0 RS
Mi=| -Lg Lp 0 |,Ki=| —Re Rp O (2.15)
| -1 -1 1 0 0 0
[ 1 0 0 Voo
Ko=| -1 0 0 |etur=1| Vpbp—Vaa (2.16)
0 0 0 0
[ Cas —Cpe 0O 0
My = | Cgs 0 Cps et usg = | Iy (2.17)
| -1 -1 1 0
[ -1 0 0
K3 = 0 0 -1 (2.18)
0 0 O

Le systéme 2.14 nous permet de présenter la partie électrique du modéle du MOSFET sous forme
d’une représentation d’état, comme le montre I’équation suivante :

X = AX + Bu (2.19)
En utilisant ’équation 2.14, on trouve :
- MKy MK ] [ v uy
X = 1 1 B 2.20
|: —M2_1K3 0 V2 * u9 ( )

Et par la suite :

~M{'Ky MK MY BM'R
A= 1,01 L5220 e Bp=| 1 1 “DSon (2.21)
—My K3 0 0 —kM,
En calculant les matrices inverses M, Let My 1 on obtient la matrice A suivante.
[ —Rc(Lp+Ls) RplLg —RsLp —Lp-Ls g ¢ ]
dl dq dq dl
RgLs —Rp(Lg+Lg) —LgRs Ls 0 0
dq d1 dq dl
—R(g;LD —RdDLG *Rs<LdD+LG) —dLD 0 0
A= CTDls 01 C;@ 01 0 0 (2.22)
*(CDziCGS) 0 Cdc?s 0 0 0
_Czcs 0 CpatCas 0 0 0
L da do .
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Avec
1 Lp —-Ls  —LpLg
Mt = - La Ls+Lg —LgLs (2.23)
Y Lp+Lg Lg LpLg
) Cps Cpa —CpsCpa
M2_1 = df —Cas — Cps Cas —CpsCas (2.24)
2 —Cas Cas +Cpc CasCpa
Nous avons aussi,
dl =det(My) = LpLg + LsLg + LpLg (2.25)
d2 = det(M>) = CqsCps + CpcCas + CpsCpa (2.26)

Ces déterminants sont strictement positifs.
En se basant sur la fiche technique du composant, nous avons dressé les valeurs des éléments passifs
constituants le modeéle de la figure 2.8 dans le tableau suivant [Frifita et al.|[2018], MSirdi et al.[[2017].

’ Symbole \ Valeur

LD onH
LG 15nH
LS InH
Rg 4,60
Cas 950pF

Cps 51,93pF
Cap 161, 7pF
Rp 151,93m4?
Rg 0,71m{?

TABLE 2.1 — Grandeurs spécifiques a la Figure 2.8

En utilisant le tableau 2.1, nous pouvons remarquer que dans la matrice A admet deux valeurs propres
nulles A\ = Ao = 0. Cela signifie qu’il y a deux intégrateurs dans le processus. Ceci engendre I'intégral deux
fois toutes les erreurs de calcul numérique. De plus, il y a deux valeurs propres conjuguées complexes, qui
sont pour notre cas :A\3 = \j; = —1.1250e +08+1.0468e+-08i. Les deux derniéres valeurs propres de cette
matrice sont : A5 = —87.903e 4+ 06 et \g = 8.4371e — 09. Ils ont comme rapport f\‘—; = —1.0419¢ + 16. Ces
valeurs propres nous montrent que cette matrice est trés mal conditionnée pour les calculs de simulation.

Ainsi, cette forme d’espace d’état ne peut pas étre utilisée dans des simulations & cause des problémes
numériques Karvonen and Thiringer| [2009).

Deuxiéme présentation d’état

la représentation d’état précédente a deux valeurs propres nulles signifie qu’il existe des relations
spéciales entre les variables d’état et les entrées.

Nous pouvons observer, dans les équations de 2.27 et 2.28, que la dépendance des trois courants et des
trois tensions est évidente. Chacun de ces systémes n’a alors que deux équations différentielles ordinaires
indépendantes, leur troisiéme exprimant seulement la différence entre les précédentes.

LG dlc + LS dis + Rgig + Rsls -l- Vas = Vaa
Lp%p + RDZD + k RpsonIn + Ls“s + Rgis = Vpp (2.27)
ip =15 —ig =1ipg +ips +k.Iy
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—Cpa s T =ic
Cps S+C Wos — jg — k.Ins (2.28)

VDS = Vpa + Vas

Dans le systéme 2.27, on remplace ip par ipg+ips—+ Iy et on remplace, la tension Vpg par Vpg+Vas
dans le systéme 2.28, nous obtenons les systémes suivants.

{ LG de + LS dis + Rgig + Rsis + Vas = Vaa (2.29)
~Lp%e 4 (Lp+ Ls) — Rpic + (Rp + Rs)is + k.Rpsonlm = Vpp .
Cas d d‘gEG —iG =
2.30
{ (Cas + Cps) 2% s9PC — g = —k.Iy (230

Soit les variables d’état v; = [ig, 15 ] et vg = [ Vas, Vba }T, on peut mettre les deux systémes
sous la forme indiquée par 1’équation 2.31.

M1(§iv1 + Kiv1 + Kovg = u1 + k.Rpsonus (2.31)
MQ va + K3v1 = —k.ug ’
Nous obtenons :
V1 = —Ml_lKlvl — M1_1K2U2 + Ml_lul + Ml_lk-RDSonu2 (2 32)
Vg = *M{lKg’Ul + *k.MEIUQ .
Avec
La Lg Rg Rg
M, = K = 2.33
! |: —Lp LD+LS:| » ol |: —Rp Rp+ Rs ( )
Cas ~Cpa } [ 0 ]
My = et ug = 2.35
? [ Ces +Cps  Cps w2 I (23
-1 0
K3 = [ 0 -1 } (2.36)

En utilisant le tableau 2.1, les déterminants des matrices sont d; = 2.7900.10716 et dy = 2.1135.10~
(respectivement pour Mjet My). D’autre part, le systéme 2.31 a comme valeurs propres A,

Ap = 10°[—0.4679 + 6.38004; —0.4679 — 6.3800i; —1.0967 + 1.71514; —1.0967 — 1.7151i] (2.37)

Les deux systéme 2.32 et 2.14 nous permettent de présenter la partie électrique du modéle de MOSFET
sous forme d’une représentation d’état, comme le montre I’équation suivante :

X = A1 X + Boug + f(Ing) (2.38)

Cette représentation sera pris en compte par la suite dans le modéle électrothermique du MOSFET
SiC en ajoutant son modeéle thermique.
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2.5 Modélisation thermique d’un MOSFET de puissance SiC

Le transfert thermique peut étre défini comme un échange de chaleur entre deux milieux de tempé-
ratures différentes. Nous distinguons trois modes de transfert de chaleur Bognér et al.|[2005] :
* Conduction,
* Rayonnement
* Convection.
Dans ces trois modes, ’équation de transfert de chaleur est :

T
KA = p.Cp.%t + ¢ (2.39)

ou :

¢ : puissance dissipée (W.m~2),

K : conductivité thermique (W.m~ 1. K1),

p : masse volumique du matériau (Kg.m=3),

C, : chaleur spécifique du matériau (J.Kg~1.K™1).

2.5.1 Modéle thermique du type « réseaux RC »

Principe et présentation : Cette méthode est basée sur la discrétisation de ’espace en utilisant
lapproche réseaux RC. L’analogie thermique et électrique (équivalence) est résumée dans le tableau
suivant Habral [2007], Hammadji| [2012].

’ Quantité thermique ‘ Quantité Electrique ‘
Paramétre Unité Parameétre Unité
AT Echauffement K |4 Tension \%4
P Flux thermique W 1 Courant A
Ry, | Résistance Thermique | K/W | R Résistance Q
Cin Capacité thermique J/K | C Capacité F
Teh Constante de temps S 7 | Constante de temps S

TABLE 2.2 — Analogie entre les grandeurs électriques et thermiques

Cette approche utilise plusieurs noeuds comme des capacités thermiques Cy,. L’expression analytique
d’une capacité thermique dans un milieu homogéne est la suivante.

Cip, = p.Se.Cp.dz]J/°C] (2.40)

avec, dx l’épaisseur du milieu, S, sa surface, Cp la chaleur spécifique du matériau et p sa masse
volumique.

Les échanges d’énergie (chaleur) entre les différents nceuds sont représentés par des résistances ther-
miques Ry, entre des sources de chaleur et la température ambiante. Cette résistance s’exprime en °C/W
et elle est définie selon I’épaisseur du matériau qu’elle traverse e, la conductivité thermique du matériau
A, et la surface S, traversée par le flux (2.41).

Ryp, FC/W] (2.41)

DY)
On peut deéfinir aussi une constante de temps thermique 7, et une impédance thermique, notée Zy,(t).

Tels que :
Ti(t) — Tref

Tth — Cth-Rth[s] et Zth = P (242)
t
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avec, Tj(t) la température de jonction, Tre¢ une température initiale et P; la puissance dissipée dans
le composant.
En régime stationnaire (permanent), la température 7T)(t) atteint sa valeur maximale (Tjmaz), ce que

nous permet d’écrire.
_ _ Emaa} — Tref
Rip = Zyp = —F——
Py
Pour passer au régime dynamique, nous gardons les valeurs de résistances calculées pour le régime
statique et nous ajoutons des capacités thermiques. Généralement, les fabricants de composants donnent
dans leur documentation les courbes qui décrivent les évolutions de Z, en fonction des durées ¢, (durée

d’injection de puissance), pour différents rapports cycliques o (D dans la figure 2.10).

(2.43)

F1GURE 2.10 — Impédance thermique du composant de puissance

Réseaux thermiques équivalents : Deux types de circuits équivalents permettent de décrire un
systéme thermique. Ces réseaux sont désignés sous le nom de « Cauer » et «Foster » et sont représentés
respectivement sur la figure 2.11a et la figure 2.11b M’Sirdi et al.| [2017].

(a) Réseau thermique équivalent Cauer (b) Réseau thermique équivalent Foster

F1GURE 2.11 — Réseaux thermiques

Ces deux modéles sont caractérisés par 'utilisation d’une source de courant et une source de tension.
La source de courant représente la puissance dissipée en chaleur. La température ambiante est représentée
par une source de tension.

L’expression de la Zy, en fonction des éléments RC du réseau Cauer est :
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1
Zthe(p) = : (2.44)
P-Cim + g ——1—— .
p*cth2+.u+m

L’expression de la Zy, en fonction des éléments RC du réseau Foster est :

n
;t
Zing(t) = Z Rypi(1 — emeni) (2.45)
i=1

Avec :

R; : Résistance thermique du modéle

Tyhi © Constante de temps thermique du modéle
Cyp, : Capacité thermique du modéle

2.5.2 Validation du Modéle thermique MOSFET SiC C2MO0080120D

L’identification des cellules RC' peut se faire numériquement par les Méthodes des Différence Finies
(M DF) et/ou par celles des Eléments Finis (M EF). Une comparaison entre ces deux modéles thermiques
a été effectuée dans le but du choix du nombre optimal de cellules RC' pour le modéle thermique du

MOSFET SiC (figure 2.12).

=14

WS T T T e D T T wr %
100 : : : : : ' ; '
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40

FIGURE 2.12 — Comparaison entre les réponses thermiques obtenues par MDF et MEF

Pour le méme nombre de cellules (14 cellules), la M EF a un temps de réponse thermique inférieur a
celui obtenu par la M DF.

Dans la suite, nous allons utiliser un modéle thermique & base d’un réseau de Cauer a 14 cellules RC
(figure 2.13).

T; Rth1 L1 Rynp 12 Rths3 Ti3 Rih1a Tc
l_ . e WAL T e S, A
_Pt L L 1 N
i T Ctht T Sth2 T Cth3 T Cth1a .

Ficurke 2.13 — Modéle thermique de 14 cellules RC' du MOSFET SiC C2M0080120D
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La température du boitier T, est fixée par une source de tension continue égale & 25V correspondant
a une température de 25°C. La figure 2.13, nous déduisons I’équation de la température de jonction T}
en fonction de Zy, du modéle thermique (Eq 2.45).

T; = T, + Pr.Zy, (2.46)

Avec

1
Zine(p) = : (2.47)
p-Ciny + Rthi+— L
p‘cth2+”‘+m

Zysp, - L'impédance thermique du Boitier a la Jonction du MOSFET,

T. : Température du boitier du composant,

P, : Puissance dissipée dans le transistor assimilée & une source de courant,
La mise en équation du circuit présentée par la figure 2.13 est la suivante :

dT;

i WJI - _ﬁthllRthl 'j;j + CthllRthl T _;Cf,l}Ll 'Ptl 7

d%l"; : Cth2lRth1 'T] (CthQIRthl + Cth2Rth2)'T1 + Ctthth2'T2

d%, o Czh:iRthQ‘ 1 (Cth%RthQ + Czh:thh:s)' 2+ CinaRins 3
U = ol 12~ (Ol t a3+ i) T (2.48)

\ dgf - Cth14lRth13 .T12 B <Cthu‘lRthls * C’”L141Rth14 ).T13 + th141Rth14 .Tc
Ce modeéle thermique peut se présenter sous la forme suivante :
Xy = Ay.Xo 4 B3Us (2.49)
Avec
[ ] (1000 .00 0]

C o] 0 0 00O 0 00

Ti 0 0000 00 0

T 0 0 00O 0 00

) 0 0000 . 0O0OUO
Xy = T , U= ; Bs=| .. .. . . . ..., (2.50)

T-” 0 000 0 00 0

13 0 0 00O 0 00

T 0 0000 . 000

L Tr ] 0 0000 .000

T, 0 00O 0 0 1
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1 1
o Ct}il Ripa1 Cin1 Ren1 o e 0 0
- (g2 + =) romey e 0 0
th24lth1 th24tth1 th24tth2 th24tth2
ﬁ _(C ]R + C ]R - ) ...... O O
th3{tth2 th3{tth2 1 th3{lth3
O 0 m ...... O O
0 o 0 . 0 0
Ay = 0 0 0o . 0 0
0 0 o ... 0 0
0 0 o .. 0 0
1
0 0 0 Cori s 0
L O 0 0 ..... Ct}L'r"RthC Cth'r‘Rthc + Cthr'Rthr'
(2.51)

Comme nous avons fixé N = 14 et en présence de la température de boitier 7, et celle de radiateur
T,, le vecteur d’état X; et celui de commande Us sont de dimension 16 (équation 2.50) et Ao, Bs sont
des matrices 16*16.

En utilisant les modeéles d’états électrique et thermique obtenus, nous pouvons établir un modéle
électrothermique du MOSFET SiC C2M12030 comme le montre 1’équation 2.52.

X, =AX, +By.U+ — f(‘gM) ] (2.52)
Avec
141 o . [ BU
A_[ 01 [A2J,X1_[X2_etB4U_[B§U” (2.53)

Ce modele (Eq 2.53) contient des paramétres électriques qui varient en fonction de la température de
jonction T). Ces paramétres assurent le couplage entre la partie (modele) électrique et celle thermique
du MOSFET SiC

2.5.3 Couplage électrothermique

La variation de la température d’'un composant peut affecter considérablement ses caractéristiques
électriques. Il en résulte que la relation entre les phénoménes électriques et thermiques est de nature
couplée Belkacem [2014]. Dans le cas d’'un MOSFET SiC, ce couplage dépend de la puissance dissipée et
de I'influence de la température sur les caractéristiques du MOSFET. Ces paramétres physiques dépendent
plus ou moins fortement de la température de sa jonction.

Généralement, deux parties composent la puissance dissipée. La premiére modélise les pertes de
commutation du composant P, et la deuxiéme représente les pertes de conduction P,,.

P = Peon + Peom = Rpson(T}) % i%hg + (0.25.At. F.Vps.ips) (2.54)

Influence de la température sur les caractéristiques d’un MOSFET SiC

Nous allons décrire, dans ce qui suit, 'effet de la température sur quelques paramétres internes du
MOSFET, telles que la mobilité des porteurs chargée et la concentration intrinséque et dans un second
temps sur la variation des caractéristiques propres aux MOSFET telles que la tension de seuil et la
transconductance Detzel| [2004], Dia [2011].

)
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Mobilité des porteurs : La mobilité des porteurs de charge d’'un MOSFET SiC de puissance varie
en fonction de la température de jonction du composant et du dopage. De nombreuses études ont été
réalisées dans les années 60-70 sur le comportement de la mobilité dans le silicium massif.

1400

1200

1000

[=]
P=1
=

[=7]
=1
=

Mobilityicm Y .s)

400

200

0 H H H H I H H H H
300 320 340 380 380 400 420 440 450 480 500
Temeprature"K)

FIGQURE 2.14 — Mobilité des électrons et les trous dans le silicium en fonction de la température de jonction

Cette variation de la mobilité des électrons et des trous dans le SiC est représentée par la figure 2.14
pour le cas de faible dopage (en dessous de 10'® cm-3) dans le semiconducteur.

L’influence de la température T; sur la mobilité des porteurs est traduite par une loi du type Dia
[2011] :

n(T;) = po(T5/To)™™ (2.55)
avec o la mobilité & Ty = 300°K et m : le coefficient du porteur.

Pour des électrons
n(Ty) = 1490(T;/Tp) =42 (2.56)

pour des trous
W(Ty) = 487(T3/T) (2.57)

Concentration intrinséque : La concentration intrinséque 7; d’'un MOSFET de puissance suit la
variation de la température de jonction. La courbe suivante montre 1’évolution de la concentration in-
trinséque données par CREE Dial [2011|, Habral [2007].

Concentration irtireaoue cm-3

F H H H H H
200 250 200 50 400 480 800
Température Tj *K

FIGURE 2.15 — Evolution de la concentration intrinséque en fonction de la température de jonction
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Une formulation empirique simple a été utilisée pour représenter la variation de la concentration
intrinséque avec la température :

—0.603

T;

i = 3.110"°T;Peap( ) (2.58)

Résistance a ’état passant : La résistance du MOSFET SiC a ’état passant Rpgson est la somme de
plusieurs résistances qui correspondent & des régions de natures différentes Dia/[2011]. En se basant sur les
résultats de la fiche technique du fabricant du transistor, nous avons utilisé la technique d’interpolation
polynomiale pour déduire le polynéme qui représente la variation de Rpgonen fonction de Tj. Cette
résistance peut étre modélisée par une fonction polynomiale 2% degré :

Rpson = 0.00002272 4 0.00013T; + 0.064 (2.59)

La figure suivante montre 1'évolution du Rpgo, en fonction de Tj.

ROSon

FIGURE 2.16 — Variation de la résistance Rpgo, en fonction de la température de jonction

Transconductance : La transconductance est définie comme étant la dérivée du courant Drain-Source
Ipgs par rapport & la tension Grille -Source Vigg dont 'unité est le Siemens. Dans un MOSFET SiC, la
dépendance de la transconductance en température est exprimée par la relation linéaire Dial [2011] :

gm = 0.0085T} + 8.9 (2.60)

Tension seuil : La tension seuil est définie comme une tension minimale qu’il faut appliquer entre
grille-source pour produire un courant drain-source suffisamment important (typiquement 1mA ou 10mA
dans le catalogue). Cette tension seuil dépend de la température de jonction. Elle est modélisée par une
fonction polynomiale du 2"¢ degré suivante Dial [2011], Hammadi [2012] :

Vi, = 0.000017T2 — 0.0097T; + 3.01 (2.61)

La figure 2.17 montre ’évolution de la tension seuil du MOSFET SiC en fonction de sa température
de jonction.
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- i i i
0 0 50 100 150
TiFC)

FIGURE 2.17 — Evolution de la tension seuil Vj, en fonction de T;.

Les couplages qui sont étudiés dans ce paragraphe seront utilisés dans toute les simulations qui
suivront ce chapitre.

2.6 Modéles utilisés pour la caractérisation du MOSFET

Afin d’évaluer les caractéristiques du modeéle électrothermique développé pour un MOSFET SiC |, une
série de tests sont réalisés en simulation multi physique sous de PSpice, Saber puis Sous Psim.

Nous utilisons le circuit de test présenté dans la notice du constructeur. La figure suivante montre le
schéma électrique du circuit de test (figure 2.18).

D .
L=142 ul{ 1 . C4D10120A
\ 104, 1200V
SiC Schottky

[~

Voe Cpe=42.3 uF

O 7

/|

i
N
C2IMO0080120D
L

FiGURE 2.18 — Circuit de test d'un MOSFET de puissance

Les paramétres utilisés sont ceux du tableau 2.1.

La vérification du modéle proposé est faite en deux parties : Statique et dynamique.

La vérification des paramétres statiques du modéle est assurée par les trois caractéristiques suivantes.

e Caractéristique de transfert Ips = f(Vps)

e Caractéristique de sortie Ips = f(Vas)

e Résistance Rpgson(T7)

La vérification des paramétres dynamiques du modéle MOSFET SiC est assurée par :

- le temps de réponse & I’état on

- le temps de réponse a I'état off

L’extraction des parameétres statiques et dynamiques (validation du modeéle a partir de datasheet) du
MOSFET SiC C2M0080120D (CREE) est faite a une température ambiante égale & 25°C. Nous allons
donner les résultats obtenus avec le logiciel PSpice (figure , ensuite, avec le simulateur Saber (figure
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2.20) et enfin avec Psim (figure 2.21). En comparant les résultats obtenus et ceux des datasheet, nous
validerons les trois simulateurs (Psim, PSpice et Saber).

2.6.1 Modéles proposés sous PSpice

PSpice est un logiciel de simulation multi physique. Il fournit des solutions électriques pour des circuits
électroniques analogiques et mixtes (analogique et numérique). PSpice contient plus de 18000 modeéles de
composants classés dans plusieurs bibliothéques, ou des blocs fonctionnels. L’utilisateur peut évaluer le
comportement des circuits électroniques dans le domaine temporel ou fréquentiel. Dans ce travail, nous
avons développé le modeéle électrothermique du MOSFET SiC développé sous PSpice. Il est représenté
par la figure 2.19(a).

La société CREE a proposé récemment en libre accés des modéles comportementaux macroscopiques
de plusieurs familles de MOSFET SiC. Leurs modéles ont été construits avec le logiciel LTSpice. Dans
la partie thermique, un réseau RC de 14 cellules est utilisé pour assurer le transfert de chaleur vers
I'extérieur.
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FI1GURE 2.19 — Résultats de simulation obtenus avec le logiciel PSpice
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2.6.2 Modéles proposés sous Saber

Nous allons présenter dans cette partie un autre modéle du composant MOSFET SiC avec des outils
Power MOSFET Tool& Diode Tool de Saber pour l'extraction des parameétres de MOSFET & base de
SiC Songlin et al.| [2013)].

Le modeéle Saber est un modeéle précis sous forme d’une circuit de puissance, qui dépend de la majo-
rité des caractéristique linéaires et non linéaires du composant. De plus, des outils utilitaires sont fournis
pour capturer les courbes de caractéristiques a partir des images de la fiche technique du périphérique.Ce
modele géneére par la suite un programme en langage AHDL (Analog Hardware Description Language).
De plus ce modéle nous fournit un outil qui nous permet de calculer les pertes de puissance et évaluer les
températures dans un composant de puissance. Et par la suite le modéle du MOSFET Sic dans le simula-
teur Saber contient la majorité des paramétres statiques et dynamiques qui décrivent ses comportements
électrothermiques.

Le modeéle du MOSFET simulé sous Saber est représenté par la figure 2.20(a).

AL A N -.'Cds:':'f.f

(b) Variation de courant Ipgsen fonction de la tension Vpg (¢) Variation de courant Ipsen fonction de la tension Vs
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FIGURE 2.20 — Résultats de simulation obtenus avec le logiciel Saber
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2.6.3 Modéles proposés pour le simulateur PSIM

Psim est trés utilisé pour simuler des chaines de conversion d’énergie électrique. Dans la bibliothéque
de Psim les composants de puissance sont généralement parfaite, ce qui permet de se focaliser sur la
compréhension du fonctionnement des circuits testés. Par contre cette propriété présente un inconvénient
majeur de ce logiciel. Nous avons développé un nouveau modéle du MOSFET et nous 'avons rajouté &
la bibliothéque de Psim. Ce modéle déduit & partir du modeéle EKV |Chauhan et al.|[2007] du MOSFET
SiC. La figure 2.21(a) montre le modeéle du MOSFET SiC développé sous Psim.
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FI1GURE 2.21 — Caractéristiques dynamiques
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2.6.4 Interprétation

Les figures 2.19b, 2.20b et 2.21b représentent la variation du courant de Drain-Source (Ips) en
fonction de la tension Vpg pour une température ambiante T, de 25°C' et pour différentes valeurs de
tension Grille-Source (Vigg). Pour les trois logiciels, Il apparait qu’il y a un trés bon accord entre les
résultats de simulation et ceux de datasheet surtout pour les quatre premiéres valeurs de Vg : 10, 12,14
et 16. Dans le cas de PSpice et Saber on trouve une petite différence entre les deux résultats au dela
de la tension Vpg de 6V pour les tensions Vigg de 18V et 20V. Cette différence apparait au-dela de la
valeur 31.6A, qui est la valeur maximale du courant que peut supporter le MOSFET SiC. Pour éliminer
ce probléme dans Psim, nous avons rajouté des blocs de saturation en série avec les sources de courant
dans le modéle utilisé. Ensuite, de 1a méme maniére, nous avons représenté la variation du courant Ipg
en fonction de la tension Vg pour une tension Vpg de 20V et une température de 25°C (Figure
2.20c)et 2.21c). On remarque : Un trés bon accord entre les résultats de simulation représentés. Pour
des tensions Vg inférieurs & 4V, le MOSFET n’est pas commandé car la condition Vg supérieure ou
égale a celle de seuil du MOSFET Vj,. Au dela de la tension Vgg de 4V, le MOSFET commence a
fonctionner et le courant/pgs augmente graduellement. Une concordance entre le résultat de simulation
et celui du datasheet montre que notre modéle développé sous Psim est capable de fonctionner & haute
température (température maximale 150°C). Ensuite, dans le but de montrer le bon fonctionnement du
modele thermique utilisé, dans la figure 2.13, nous avons représenté sur les figures [2.19d] 2.20d et
les résultats de simulation et ceux du datasheet pour la résistance Rpgon en fonction du coutant Ipg
pour différentes valeurs de température.

En conclusion, le modéle électrothermique développé présente une précision proche des conditions de
fonctionnement optimales (datasheet) méme dans le cas de températures trés élevées (150°C').

Lors de la commutation :

- Le temps d’ouverture du MOSFET SiC obtenu est égal a 82ns (Figure avec le logiciel PSpice,
85ns pour le cas du modeéle simulé sous Saber (figure 2.20e) et une valeur de 80.5ns avec 'utilisation de
Psim(figure [2.21¢).

- Le temps de fermeture du MOSFET SiC obtenu est égal & 80ns (Figure avec le logiciel PSpice,
84ns pour le cas du modéle simulé sous Saber (figure 2.20f) et une valeur de 81ns avec 'utilisation de
Psim(figure [2.211)).

Les figures 2.19g, 2.20g et 2.21g montrent la variation de la température de jonction du MOSFET
SiC en fonction du temps. Dans les trois cas, elle est de I'ordre de 88°C), cela est dii principalement a
la fréquence de fonctionnement trés élevée (400kH z). Enfin, la comparaison effectuée durant ce travail
montre clairement les performances et les avantages d’'un MOSFET SiC et lefficacité des modéles utilisés
haute & fréquence et & haute température de jonction.

2.7 Comparaison entres les trois modéles (Psim, Saber, PSpice)

Pour comparer les trois modéles et vérifier leurs caractéristiques précitées, une série de tests ont été
effectuées avec les trois logiciels en utilisant le modéle MOSFET développé pour le C2M0080120D.
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FIGURE 2.22 — Variation de Ipg en fonction de Vpg pour les trois modéles du MOSFET utilisés

Cette partie du chapitre servira & présenter une comparaison entre les résultats de la notice du
constructeur et ceux obtenus par les simulations.

Nous avons tracé sur la méme figure ( figure 2.22) la variation de Ipg en fonction de Vpg pour les
trois modéles précédents. Ces résultats sont obtenus avec une tension Vgg égale & 15V et une fréquence
de commutation égale & 400k H z.

La comparaison et la précision des modeéles simulés sont vérifiées suivant 5 paramétres, y compris :

- Les caractéristiques de charge de la grille (Qpg, Qas et Qps )

- La tension de seuil Vjy,

- La résistance a I’'état Rpgson,

- La transconductance gy,

- Les capacités dynamiques.

Le tableau suivant résume une comparaison entre ces 5 paramétres pour chaque modeéle simulé et
celui de la notice du constructeur.

’ ‘Data sheet‘ Saber ‘ PSpice ‘ Psim ‘

Vin 5.54V 5.48V 5.50V 5.51V
Qas 11(nC) [ 10.4(nC) | 9(nC) 7(nC)
@bpc 33(nC) 32(nC) | 33(nC) | 31.6(nC)
Q@ps 87(nC) 77(mC) | 85(nC) | 84(nC)
RDSon 0.16(Q) | 0.14(Q) [ 0.17.2(Q) | 0.16(Q)
Taransconduction | 17.5 (S) 15.5 (S) | 18.2(S) 17 (S)

TABLE 2.3 — Comparaison entre ces 5 paramétres pour chaque modéle

Les résultats obtenus ci-dessus montre que méme si le modele de CREE représente assez fidélement
les évolutions des parameétres physiques du MOSFET SiC avec la température de jonction (figure 2.22),
nous pouvons constater également un écart entre ce modéle et les données du catalogue (Tableau 2.3).

2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons effectué une modélisation électrothermique d’'un MOSFET SiC de puis-
sance C2MO0080120D. La synthése du modéle électrothermique est capable de décrire les phénomeénes
électriques, thermiques et leurs couplages. Le modéle électrothermique développé a ’avantage de traiter
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les phénomeénes électriques et thermiques et leurs couplages en utilisant un modéle déduit du modéle phy-
sique EKV |Chauhan et al. [2007] et des circuits RC pour décrire la dissipation thermique. Ensuite, afin
de valider ce modéle, nous avons développé une librairie adaptable pour chaque logiciel Pspice, Saber et
Psim qui ont fait I'objet d’une validation et d’une comparaison avec les courbes fournies par le construc-
teur. Pour valoriser les résultats de simulation obtenus, nous les avons comparés avec ceux du datasheet
du composant. L’utilisation des modéles proposés dans une chaine de puissance avec une commande non
linéaire robuste fera ’objet du chapitre suivant.



Chapitre 3

Simulation et Commande analogique d’une
chaine PFC

3.1 Introduction

Dans un systéme de conversion d’énergie électrique, la commande a pour but d’optimiser le transfert
d’énergie et maitriser I’évolution de quelques grandeurs physiques & partir de variables de controle |Liu
et al. [2013], Nouri [2011].

Dans ce chapitre nous allons, rappeler les équations de fonctionnement d’une chaine PFC monophasée
(mono Boost et double Boost ), en utilisant le modeéle du MOSFET SiC développé dans le chapitre
précédent. Ensuite, nous passerons a la synthése des lois de commande (commande & base des régulateurs
PI et commande passive) pour une chaine AC/DC a prélévement sinusoidal en utilisant le modéle moyen.
Puis, nous ferons une étude comparative des performances de ces commandes implantés sous forme
analogique. Nous terminerons par une analyse des effets d’un défaut blocage a I’état off d’'un MOSFET
SiC et nous présentons une détection de ce type de défaut.

3.2 Correction du facteur de puissance pour une chaine monophasée :
Mise en équations et intérét d’un modéle moyen

Le prélévement d’un courant sinusoidal est basé sur 'exploitation d’une structure de conversion
AC/DC dont le courant dans la source doit étre contrdlé pour étre en phase avec la tension de la méme
phase [Rossetto et al.| [1994]Basul [2006].

Cette chaine de conversion d’énergie est basée sur l'utilisation d’un redresseur monophasé a diodes
(pont de Graetz ) en cascade avec un hacheur Boost (figure 3.1).

Commande
PLL

FIGURE 3.1 — Convertisseur monophasé AC/DC avec correction du facteur de puissance

o6



CHAPITRE 3. SIMULATION ET COMMANDE ANALOGIQUE D’UNE CHAINE PFC o7

Ce dernier comprend un MOSFET SiC de puissance, une diode de puissance, une inductance et une
capacité de puissance. En contrélant la fermeture et 'ouverture de I'interrupteur commandé de puissance,
le prélévement sinusoidal cherche & forcer le courant de la source & suivre une référence sinusoidale dont
I’amplitude sera fournie par la commande utilisée. La forme sinusoidale est obtenue & 1’aide d’une «
Boucle & Verrouillage de Phase » appelée aussi PLL (Phase Locked Loop) |Mallik and Khaligh [2016].
Dans notre cas (réseau monophasé) le PLL utilisé est une fonction mathématique consiste a diviser la
valeur absolue de la tension a l'entrée par son amplitude. Lors d’une perturbation (chute ou surtension)
au niveau du réseau, cette technique n’est plus robuste.

A partir de la figure 3.1, nous pouvons écrire le systéme d’équation qui décrit le fonctionnement de
ce convertisseur dans le cas d’un interrupteur idéal et dans le cas d'un MOSFET SiC |Gong et al.| [2004],
Guesmi| [2006], Yang [2003].

Dans le cas ol le MOSFET est un interrupteur idéal, nous obtenons le modéle suivant.

(3.1)

{ L%V: ~(1 = W)Vae + Vrea
C-fe :(1—u)iL—%
avec
Vyea : est la Tension a la sortie du redresseur a diode et u I’état du MOSFET {0,1} : u=1 lorsque
Iinterrupteur est fermé et u=0 lorsque l'interrupteur est ouvert.

Commande
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F1aURE 3.2 — Convertisseur monophasé AC/DC avec correction du facteur de puissance avec un MOSFET
SiC

Pour le cas d'un MOSFET SiC (figure 3.2) , nous obtenons le systéme suivant :

iGS = iDG
_ (CpeCas+Cps(Cpa+Cas))
Cmos = (Cpc+Cas) (3.2)

ip = Iy +ivos =1is
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Avec

inos = Crros TS (3.3)
i, =ip =15 Pouru=1 '

Donc, le systéme d’équations qui modélise la chaine de la figure 3.1 est présenté par le modéle moyen
suivant :

Vied — LU — w(Lp%P + (Rp + Rs)ip + Rpson(in — inos) + Ls %) — (1 — w) Rpiodeir, — (1 — u)Vge = 0
(C+ (1 —u)Cros) e = (1 — u)ig, — Ve

(3.4)
Avec
Rpiode : Résistance interne de la diode de roue libre de la chaine PFC.
Dans la suite de ce travail, on considére que la sommeRp + Rg est négligeable devant Rpgen, -
En injectant les équations (3.3) dans le systéme des équations (3.4), on obtient ’équation suivante :

(L + U(LD + LS)) (URDSOTL + (1 - U)RDwde)ZL = Vied — (1 - U)Vdc +uRpsonCrmos d‘iﬁ)s
(C’ + (1 — U)CMos)dVdc + Vdc = (1 — u)iL
(3.5)
D’apres le systéme (3.5), on pose :
dV;
va = Vyed + URDSOnCMOS d?S (36)
Et par la suite I’équation (3.5) devient :
(L+u(Lp + Ls)) %L + (uRpson + (1 — u) Rpjoge)ir, = —(1 — u) Ve + Vin (3.7)
(C+ (1 — u)Cros) Dt + Y= = (1 — u)ig, '

Pour un convertisseur de puissance et dans le but d’avoir une commande performante, nous transfor-
mons le systéme original en un systéme moyen continu qui sera capable de présenter macroscopiquement
les comportements dynamiques et statiques dans ses composants de puissance. De plus, ce type de modéle
est capable de s’affranchir des éléments relatifs aux commutations. D’autre part, ce modele a ’avantage
de donner une précision suffisante dans ses domaines de validité.

En utilisant le systéme 3.7 et pour avoir le modéle moyen de la chaine PFC de la figure 3.1, nous
avons remplacé ’état de la MOSFET «u » par son rapport cyclique « d » comme le montre le systéme
suivant :

{ (L + d(LD + LS))dlL + (dRDSon (1 - d)RDzode)iL = _(1 - d)Vdc + V;n

(C+ (1 = d)Caros) e + Y = (1 - d)iy (3:8)

Avec « d » le rapport cyclique qui prend toutes valeurs entre 0 et 1.

3.3 Commande d’un systéme électrique

La conversion d’énergie d’'une maniére optimale nécessite une commande performante. Dans la litté-
rature, plusieurs techniques ont été proposées |Arevalo et al.|[2010], Mallik and Khaligh [2016].

Il existe deux types de commandes :

- Les commandes basées sur un modéle moyen

- Les commandes directes.
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Dans ce travail, nous allons utiliser les commandes basées sur des modéles moyens pour garantir la
mise en forme des courants de ligne et la stabilité de la tension a la sortie.

Généralement ces commandes peuvent étre classées en trois types : commandes linéaires, commandes
non linéaires et commandes adaptatives.

La commande des systémes électriques par des techniques linéaires a suscité beaucoup d’intérét dans
la littérature grace a leur facilité de réglage et la simplicité de réalisation. On peut citer [Belhadj Youssef]
[2007] :

- Les régulateurs a action proportionnelle intégrale dérivée (PID) ou l'une de ses variantes (P, PI..),

- Les compensateurs & avance ou retard de phase,

- Le retour d’état linéaire,

- La commande linéaire optimale.

Dans le cas ol le modéle utilisé est linéaire invariant dans le temps, les paramétres de commande sont
constants et calculés en utilisant des fonctions de transfert par le placement de péles, la compensation de
poles ou méme par minimisation d’un critére quadratique (LQR)Bouafia [2010]. Si non, on peut adapter
ces gains ou les prendre non linéaires en fonction des variations la température de jonction.

Limite de la commande linéaire

Malgré la simplicité de la commande linéaire, cette derniére posséde plusieurs problémes et présente
plusieurs limites. En effet, ce type de commande néglige la forte non-linéarité du processus de commutation
dans les convertisseurs de puissance. Dans ce cas les performances seront faibles et la robustesse en terme
de stabilité sera mise en défaut.

3.3.1 Commande a base des régulateurs PI
Présentation

La structure générale de la commande en boucle fermée de la chaine PFC en utilisant les régulateurs
PI est présentée par la figure 3.3. Cette structure contient deux boucles de régulation (tension et courant).

La premiére boucle consiste & contréler le courant dans 'inductance de lissage L et la deuxiéme sert
a réguler la tension de sortie & une référence donnée. Ayant opté pour une régulation en cascade, nous
définissons un mode rapide correspondant au courant dans 'inductance (boucle interne) et un mode lent
correspondant & la tension aux bornes du condensateur (boucle externe) Mokrani et al.|[2013].

Vdc-réf iLref _
@ | v Q [ Cito) ]ld[ o) ].L oo | .___,Vdc

FI1GqURE 3.3 — Structure générale de la commande PI en boucle fermée

Avec :

Cy(p) : Fonction de transfert du régulateur de la boucle de tension

C;(p) : Fonction de transfert du régulateur de la boucle de courant

Gy(p) : Fonction de transfert de la boucle de tension

G;(p) : Fonction de transfert de la boucle de courant

Pour les deux boucles de courant et de tension, le correcteur choisi est du type PI qui permet d’annuler
I’erreur statique dont ces équations sont les suivantes :
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Ci(p) = Ky + Bu
Erirae 02

Avec

K;; © Gain intégral du régulateur de courant.

Kp; : Gain proportionnel du régulateur de courant.

K, - Gain intégral du régulateur de tension.

K, Gain proportionnel du régulateur de tension. a

Ces gains sont déterminés en fonction des performances désirées du systéme en boucle fermée.

Découplage par compensation

Le transfert d’énergie est obtenu en imposant une tension désirée a I’entrée Vyer qui permet de définir
le rapport cyclique au niveau du MOSFET pour que la tension de sortie soit la plus proche possible de
la référence. Cette commande nécessite des termes de compensation, car, les équations de courant et de
tension contiennent des termes de couplage.

Et par la suite et en utilisant I’équation (3.8) et la transformée de Laplace, on trouve :

{ (p(L + d(LD + LS’)) + (dRDS'on + (1 - d)RDiode))iL = _(1 - d)vdc + V;n
p(C+ (1 — d)Crros)Vae = (1 — d)ip — (1 — d) e

L’équation 3.10 montre I'existence des termes de couplage en la tension et le courant. Ce couplage est
basé sur l'introduction de termes compensatoires Vj,, (pour la boucle de courant) et %et %pour le cas

de la boucle de tension. Ces termes de couplage sont présentés successivement par la figure 3.4 (boucle
de courant ) et la figure 3.5 (boucle de tension).

(3.10)

- e e m oEm mm mm e e e mm Em e e e e o e

p(L+k(Lp Lg )+ (kRpygon H(1-KR 1y 40))

\
I

1 1
[
1

Compensatlon Processus

FIGURE 3.4 — Principe de compensation pour la boucle de courant

|
Vde
Compensation Processus (

FIGURE 3.5 — Principe de compensation pour la boucle de tension

Avec “//‘;; = ﬁ est la valeur moyenne du hacheur boost.

Le découplage par compensation de cette chaine globale est montrée par la figure 3.6.
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Viorst do-ref 'Lréf VLrét ; u
> O > PI I ‘.»@ > - ‘Q > PI ‘_j.v-@ 3 >1 ML >
] A “ : SJIlO ‘ A . A A
Ve Vi T Vin ‘ |
R AR
V()

FIGURE 3.6 — Schéma de commande de découplage par compensation

D’autre part et en utilisant le systéme (3.10), la loi de commande de la chaine PFC devient :

e K 1 Kiv Vic _ Vet) | .
l1-d= (KPZ+ ?)E(((KPU—F?)W(VCICTGJC VdC)H‘/e(t)H) ZL) (311)

Parameétres des régulateurs PI de tension et de courant

Dans cette partie nous montrons la forme de chaque régulateur (tension, courant) dans le cas d’un
MOSFET SiC en utilisant la méthode de placement de podle. Cette méthode présente une garantie de
robustesse et pour cela nous allons I’adapter pour la conception des régulateurs de courant et de tension.
Dans cette application, on a choisi un coefficient d’amortissement £ égal & 0.7 (wyit, =3 ).

Boucle de courant

En utilisant la premiére équation du systéme 3.10 (équation du courant), la fonction de transfert en
boucle ouverte de la boucle de courant (sans les termes compensatrices) est la suivante :

1
Fpoilp) = 3.12
poi(?) (p(L +d(Lp + Lg)) + (dRpson + (1 — d)Rp)) (3.12)
Et par la suite, la fonction de transfert en boucle fermée de la boucle de courant est la suivante :
Fpr(p) = CrdpiLy (L + Lip) 13
BF\P) = 2 dRpson+(1—d)Rp+Kp; i Kpi ) .
p L+d(Lp+Ls PT TrdaCp+Ls

D’autre part, La fonction de transfert canonique en boucle fermée est représenté par I’équation suivante :

2

ni Tip+1 3.14
p2+2€wmp+wﬁi( ip ) ( )

W

Feopi(p) =

Donc et par identification, on trouve :

2 _ Kpi
Wni = (TFd(Lp+Ls))T
¢ = 1dRpsont+(1=d)Rp+Kj; (3'15)

2 (L+d(Lp+Ls)Kii

Nous remarquons que le systéme 3.15 est en fonction du rapport cyclique « d ». Ce dernier présente
le signal de référence et prend toutes valeurs entre 0 et 1. Par contre, 'intervention des paramétres du
MOSFET SiC (Rpson,Lp et Lg) dans la modélisation est liée que a I’état ON (u=1) du composant.
Dans le but de lier 'intervention des ces paramétres dans la commande et 'état ON du MOSFET, nous
avons présenté les paramétres du régulateur de la boucle de courant comme le montre le systéme suivant.

{ Ky = 28wni(L +u(Lp + Lg)) — (uRpson + (1 — u)Rpiode) (3.16)

Kii = (L+u(Lp + Lg)w?;
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Boucle de Tension

Pour la régulation de la boucle de tension, on suit la méme procédure utilisée pour la régulation de courant,
nous obtenons en utilisant la deuxiéme équation du systéme 3.10 (équation de la tension), la fonction de transfert
en boucle ouverte (équation 3.17) :

1
Fpou(p) = 3.17
"W = e - Cwosi (317
Donc la fonction de transfert en boucle fermée est la suivante :
Kpo(Tiwp + 1)
Fpr,(p) = P 3.18
v( ) (C + (1 - d)C]MOS)TiUPQ + vaTz’vp + va ( )
De plus, la fonction de transfert canonique en boucle fermée est présentée par la suivante :
Wiy
Fp = Tiwp+1 3.19
co(p) P2 + 28wnp + wrgu( wD ) ( )
Et par la suite et par identification, on trouve :
“i = =P
nv  (C+(1=d)Cnos) s
P O B v (3.20)
2V C+(1-d)Crmos

Comme pour le cas de la boucle du courant, nous remarquons que le systéme 3.20 est en fonction du
rapport cyclique d mais l'intervention des paramétres du MOSFET SiC est liee a 'état ON (u=1) du
composant.

Donc les parameétres du régulateur de tension sont :

{ Kpy = 26wn,C + (1 — u)Crros (3.21)

Ky =C+ (1 — U)CMOSW?w

La boucle de courant est plus rapide que celle de tension, dans notre application, les paramétres sont
liés & la fréquence de découpage qui est élevee (400 kHz) :

tri >3*x1 ettty >3%xT7, .

Avec :

7; - Constante de temps du courant

7, + Constante de temps du tension

tr; : Temps de réponse de la boucle de courant

try : Temps de réponse de la boucle de tension

Commande PI 4 paramétres variables en fonction de la température de jonction

Dans la réalité, les parameétres utilisés dans le cas du MOSFET SiC doivent étre variables en fonction
de la température de jonction. Les gains de commande sont recalculés & partir des paramétres présentés
dans la partie couplage électrothermique.

Généralement, on utilise des capteurs de tempeérature(sans utiliser d’observateurs) a la sortie du
modele électrothermique (figure 3.2) , en utilisant les caractéristiques des figures 2.14 4 2.17 et les formules
2.59 & 2.61 pour ajuster les gains de ces cmmandes en fonction de la température.

En utilisant le paramétres des régulateurs de tension et de courant calculés précédemment, les para-
métres du correcteur PI du courant et de la tension en fonction de la températures sont les suivants (3.22
et 3.23).

([ R ot w4 L) = i)+ L= ) 52,
K = (L + U(LD + Lg)wfw- '
et
{ va = 2£wnz(c + (1 - U)CMOS(TJ)) (3 23)
Kiy = (an)2(0 + (1 = u)Crmos(Tj)) .



CHAPITRE 3. SIMULATION ET COMMANDE ANALOGIQUE D’UNE CHAINE PFC 63

La conception des éléments passifs ( inductance et capacité de filtrage) est présenté dans la partie
annexe 1 de cette thése.

3.4 Commande Passive d’une chaine PFC mono Boost

Plusieurs chercheurs ont montré que la méthode standard de représentation de la dynamique des
systémes mécaniques par le formalisme d’Euler-Lagrange (E-L) est bien adaptée pour commander des
systémes de conversion d’énergie électrique.

La modélisation d'un systéme dynamique passif peut se faire avec la méthode d’E-L. Elle décrit le
comportement énergétique du systéme. Les paramétres de commande sont déduit de cette représentation
énergétique [Oyarbide-Usabiagal [1998], Seleme et al. [2012]. D’autre part cette technique introduit un
amortissement pour assurer la stabilité du systéme au sens de Lyapunov par une dissipation.

La commande d’un systéme passif utilisant le modéle d’E-L est basée sur deux étapes fondamentales
Oyarbide-Usabiaga, [1998]. On décrit le systéme sous une forme d’ E-L puis exploite sa passivité et son
comportement énergétique pour créer des relations donnant la commande stabilisante. A partir de ces
relations et en utilisant des techniques diverses (commande & structure variable ou commande basée sur
une représentation moyenne), on calcule la loi de commande.

La théorie et les propriétés de la commande passive sont présentés dans I’annexe 2 de ce travail.

Commande stabilisante basée sur la passivité

Comme dans le cas des régulateurs PI, la commande basée sur la passivité (CBP) a pour but de
synchroniser le courant alternatif a I’entrée avec la tension de la phase (sinusoidale) et avoir une tension
continue en sortie.

La forme générale de la commande passive d’une chaine PFC monophasée est présentée par la figure
suivante (figure 3.7).

I'intervention des parameétres du MOSFET SiC (Rpson,Lp et Lg) est liée a I’état ON (u=1) du

Vderef } Vd
"[iL f(Vdc-ref)} [ CBP iL] - [ MLI ] b [ SYStéme] 5

i,
Ve

composant

FIQURE 3.7 — Structure générale d’'une commande passive d’une chaine de puissance

Dans cette partie, nous allons utiliser la CBP avec le modéle d’E-L. Pour cela, il faut faire les étapes
suivantes pour assurer une commande convenable.

a - Calcul du courant d’équilibre.

b - Identification des composants d’ E-L |Oyarbide-Usabiagal [1998], Kamel [2016].

¢ - Etude de stabilité pour le calcul de la commande.

d - Choix des termes d’injection d’amortissement, .

Calcul du courant d’équilibre : La commande passive doit permettre la régulation du courant autour
de la valeur d’équilibre correspondant a la tension de sortie choisie.

Dans un Boost, la relation entre la tension de sortie a 1’équilibre et le courant correspondant est
donnée par la relation idéale 3.24 :
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. . (Vdcréf)2
ird V7 (3.24)

ol

- Vin1 : tension d’entrée du Boost,

-Vierép © tension de la consigne,

- 14 : courant d’équilibre «désiré» correspondant,

-7 : impédance totale de la charge.

Comme nous ’avons présenté précédemment, la chaine PFC de la figure 3.1 utilise le signal fourni
par une PLL pour synchroniser le courant avec la tension & I'entrée de la chaine et avoir un facteur de
puissance unitaire.

En utilisant I’équation (3.24 ), le courant d’équilibre dans la chaine PFC devient :

i — (Vaerer)? Ve(t)
VinZ  |[Ve(®)]l

(3.25)

Identification des composants d’ E-L : Pour assurer une identification des termes d’E-L du systéme
a commander, il faut présenter le systéme d’équation (3.10) sous le formalisme d’E-L suivante :

d
Deax + (J+ R;)x = BU, (3.26)
D’ou
oYl I S N IS T TG (3.27)
edt Vdc ’ Vdc Vdc © ’

avec l'intervention des parameétres du MOSFET SiC (Rpson,Lp et Lg) est liée a 'état ON (u=1) du
composant

e = est le vecteur d’état de dimension n. X1 = [ i, Vie }
(L+d(Lp + Lg) 0

0 C+ (1 — d)CMOS

o, est le vecteur des «efforts» extérieurs appliqués au systéme (sources de courant ou de tension
dans le cas électrique). UeT = [ Vied Vas ]

o.J : est la matrice diagonale définie positive liée au stockage d’énergie dans les différents éléments du
dRDSon + (1 - d>RDiode 0

0 0
e R; : est la matrice qui tient compte la partie de ’énergie qui est échangée entre les éléments du
0 (1-4d) ]

0o 4
e B : est la matrice qui montre la fagon dont les efforts extérieurs sont appliqués au systéme (énergie

e D, est le vecteur regroupant la commande, de dimension m. D, = [

systeme. J = {
systéme. R; = [

entrant dans le systéme). B = [ (1) ]

Etude de stabilité pour le calcul de la commande : Soit 24 (Iindice d comme «désirée») la
trajectoire désirée autour de laquelle on veut stabiliser notre PFC.
L’erreur entre la variable et sa valeur désirée comme le montre ’équation suivante :

T=x—1xy4 (3.28)
En utilisant I’équation (3.27) et I’équation du modéle (3.28), on obtient :

T =2+ x4
{ D + R(U)& + J(U)# — B(U,E) = —Ditg + Ry(U)a + J(U)zq (3:29)
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Cette équation (3.29) nous donne un moyen d’imposer une dynamique & erreur de suivi de trajec-
toire en BF. De plus, elle nous montre comment choisir les trajectoires désirées pour la valeur d’état
(comportement énergétique PFC).

Il existe donc une solution U qui annule la partie droite de (3.29). Cette solution peut étre calculée
comme suit :

0= Dig+ Ri(U)zq + J(U)zg (3.30)

Dig= —Ri(U)zq — J(U)za (3.31)
Soit la fonction candidate de Lyapunov V(Z).

V(%) = %~TD:E (3.32)

Dans ce cas, V est une fonction de stockage d’énergie pour le systéme (3.27).

Cette fonction scalaire de l'erreur de suivi de 1’état désirée et définie positive.
L’expression de la dérivée V(:ﬁ) par rapport au temps doit étre définie négative.

Et par la suite, la fonction de transfert en boucle fermée de la boucle de courant est la suivante :

V(z) = —#T[Ri(U) + J(U))& (3.33)
Soit

T (Ry(U)Z =0 (3.34)

En utilisant I’équation (3.33), nous obtenons :

V(&) = -2 [J(U)]E < —(x) (3.35)

Ou #T[J(U)]Z est une forme quadratique définie positive et (x) est une fonction définie positive,
ce qui implique
V(%) <0 (3.36)

Ce résultat montre que le systéme de I'équation (3.29) est asymptotiquement stable en son point
d’équilibre. Pour accélérer la convergence vers le point d’équilibre, il faut rendre la dérivée V(&) plus
négative. On ajoute dans ’équation (3.29) un terme N; qui peuvent étre variables en fonction de T;jdont
le role sera d’augmenter la vitesse de convergence x par un retour. L’équation suivante montre la forme
d’E-L en boucle fermée.

D3 + R;(U)# + J(U)# + Ki# — B(U, E) = —(Dig + Ry(U)zq + J(U)zq) + NiF (3.37)

Avec K; un amortissement.
Par la suite I’équation 3.35 devient :I'intervention des parameétres du MOSFET SiC (Rpson,Lp et
Lg) est liée a ’état ON (u=1) du composant

V(i) = -2 [J(U) + K;)|Z < —v(x) (3.38)

On remarquera que V(i) sera d’autant plus négative lorsque le terme N; est important.
En utilisant ’équation 3.29, on cherche une commande qui annule la partie droite des équations 3.30
et 3.31. On obtient :

{ (L+d(Lp + Ls)%4 + (dRpson + (1 — d)Rpjode)ira + Ni(ip, — ira) =0 (3.39)

(C+(1- d)CMos)% + VdRCd — (1 —=d)irg+ Na(Vae — Vigea) =0
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Avec

(3.40)

irq : Courant de I'inductance désirée

Viea : Tension a la sortie désirée

Cette commande est basée sur la conservation du caractére passif du systéme.

Dans le but d’avoir une tension constante a la sortie (%:0) et un courant sinusoidal & ’entrée, en
utilisant le systeme 3.39, la commande stabilisante 1 — d en boucle fermée devient :

Yasd 1 Ny (Ve — Videa)

'Ld

1—-d= (3.41)

Comme dans le cas de la commande & base des PI, 'intervention des parameétres du MOSFET SiC
(RpSon,Lp, Lg..) est liée a I'état ON (u=1) du composant. Donc et on injecte I'équation (3.41) dans la
premiére équation du systéme 3.39, on obtient :

di — —(UR on+(1_u)R i0 e)i —-N (l —i )
tiga = Bt W Rpning I (o (3.42)

Par la suite, la structure de la commande passive de iy, peut étre représentée par la figure suivante :

e m e m - -CBP-——————- .
| |
|
| | »
| Equation 341 —
> \
11, -ref : ‘ }
|
| |
|
n |l |
: Ve Equation 342 ;
| \
| |
L - ____ . ________ 4
a

FIGURE 3.8 — Relation entre la tension de sortie d’équilibre et le courant correspondant

Le choix de la matrice N; est important pour que le systéme converge vite vers les valeurs désirées des
trajectoires x4 (z — 0). Ces gains peuvent étre choisis en fonction de la température. Le tableau suivant
montre les coefficients d’amortissement choisis dans le cas ou les paramétres du MOSFET sont constants
et variables .

| | MOSFET idéal | MOSFET SiC |
N, L LELpFLs
c _ 1 C+C R.Rpson(T;)
Ny 7 R Tiuos - R+RI;SSO7L(TJJ-)

TABLE 3.1 - Equations des coefficients d’amortissement

3.4.1 Simulation d’une chaine PFC monophaséea

Pour la simulation, nous utilisons le logiciel Psim afin de valider la commande en boucle fermée de la
chaine PFC comme le montre la figure 3.9a.
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Vin

:
LR \J stz@ A g © Ra @ B8, ;.ggi. O igy ©py 9 Qpr Qo
\‘ h ,51. Fig‘\ «

e : | 133«.T T,, fm, mﬁ T,. s %,432;', %,. 7 45&% 587 + g 10‘4«\ !

(a) Convertisseur AC/DC : PFC
Block Number of Input/Output Ports
Name: |sscB1 r Input: | 3 Output: 3
_J Edit Image

Varisbles | Insert GetPsimvake | Check Code ‘

Following variables are valid: t, delt
Input x1, x2, x3
Output  v1,y2, 3

1! static double beta=0.D3;
2 1if (x1 < x3) {//mode blogué : yl= senil de commutation
. 3 ¥1=0.002;
\II’) « 1} 4 y2=0;
N 5 v3=0;
= F T (©O) 7 else if (x1 »= (x2 - x3))
L L o 8l ¢
O e e Ll e e i e SRR
el 10 y2=0.5% beta * log(l+exp((x2 - x3)/0.6))* (l+beta~x2);
(‘u {=} 1 11 v3=0;

_,:l_i E3 i 1a5else 1F (xl < (x2 - x3))(

LT -
] ] 7 v2=0;

¥3=0.5% beta * log(l+exp(((x2 - x3)-(0.3%x2))/0.86))* (1+beta*x2);

(b) Implantation des équations de perte (Eq 2.54) sous PSIM ) mplantatlon du fonctionnement du MOSFET SiC sous
sim

(c
Psi
F1GURE 3.9 — Montage PFC simple Boost

Dans ce schéma, nous avons utilisé le modéle électrique du MOSFET SiC couplé aux 14 cellules RC
(thermique) et & une résistance variable (Rpson)-

La figure 3.9b montre I'implantation de ’équation de perte (Eq 2.54) sous PSIM est montrée par
la figure suivante.s les pertes dans le MOSFET (Eq 2.54). D’autre part, I'implantation du mode de
fonctionnement du MOSFET SiC a été implanté en utilisant le langage C++ (figure 3.9 ¢).

Les simulations sont réalisées pour une tension de référence Voo = 270V, une température ambiante
T, de 25°C' et une fréquence de commutation égale & 400k H z.

La simulation débutera par une validation d’un modéle électrothermique d’'un MOSFET SiC (C2M0080120D)
créé et simulé sous Psim. En utilisant des A.O.P pour simuler nos commandes en analogique pour éviter
I’emploi d’un calculateur, on peut tester et comparer les commandes PI et passive.

L’analogie analogique et électrique (équivalence) d'un régulateur PI est résumée dans l'annexe 1

Dans ces cas, nous avons imposé la température de jonction d’étre toujours inférieure a 120°C' (Tj <
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120°C).
Les parameétres de simulation de la chaine sont présentés dans le tableau suivant.

Parameétres Valeurs H Parameétres ‘ Valeurs ‘
Lin 1.5uH R 2742
Vi 115V — 400H z F, 400k H z
Ly 0.6mH T, 25°C
C 0.002mF T; <120°C

TABLE 3.2 — Paramétres de simulation

3.4.2 Reésultats de simulation a

En utilisant le modele électrothermique du MOSFET SiC (C2M0080120D) développé dans le chapitre
précédant et un interrupteur idéal, nous présentons dans cette partie une comparaison entre des résultats
de simulation de la chaine PFC de la figure 3.9. Ces résultats sont obtenus en appliquant la commande en
boucle fermée a base des régulateurs PI et la commande passive. De plus, chaque commande sera testée
en utilisant des gains constants et d’autres variables comme 'indique les trois cas suivants.

- La commande passive et La commande & base des régulateurs PI en utilisant un MOSFET ideal.

- La commande passive et La commande & base des régulateurs PI a gains constants en utilisant le
modéle MOSFET SiC.

- La commande passive et la commande & base des régulateurs PI a gains variables (auto-ajustables
en fonction de T}) en utilisant le modéle MOSFET SiC .

Commande passive et régulateurs PI en utilisant un MOSFET idéal

La figure suivante (Figure 3.10) montre les résulats de simulation de la chaine PFC de la figure 3.9
en utilisant un MOSFET idéal et en appliquant une commande passive et une commande & base des
régulateurs PIL.
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(d) Tension de bus continu Vi,

(e) Variation de la tension du réseau

FI1GURE 3.10 — Résultats de simulation avec un interrupteur idéal

D’apres les résultats des figures 3.10a et 3.10b (interrupteur idéal), le courant absorbé donne une faible
valeur de T H D; pour les deux commandes utilisées. Ce résultat est confirmé par la valeur de THD; qui
est égale & 1.4 pour la simulation avec une commande PI et égale a 1.32% dans le cas d’une commande
passive. D’autre part, la valeur du facteur de puissance est trés proche de 'unité et égale & 0.998 pour
les deux commandes.

Les deux figures 3.10c et 3.10d montrent ’évolution de la réponse de V.. Lors de I'application de
la commande PI, la réponse de la tension V;. a un échelon de tension égale & 270V est sans erreur
statique mais avec un dépassement de 22V (figure 3.10d). En utilisant la commande passive, la figure
3.10c montre ’absence de 'erreur statique et du dépassement. Le deux temps de réponses enregistrés
pendant ces simulations sont ¢,, = 0.2s (commande PI : Figure 3.10c) et ¢,,; = 0.05s (commande passive :
Figure 3.10d). Ces deux réponses montrent la précision des parameétres du régulateur de tension pour les
deux commandes utilisées.

Dans le but de tester la robustesse de la technique PLL face aux perturbations du réseau, nous avons
simulé une surtension du réseau comme le montre la figure 3.10e, D’aprés cette figure, nous constatons
que la variations du réseau ne peut pas étre rejeté par la technique PLL qui assure que le PFC.
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Commande passive et régulateurs PI a gains constants en utilisant le modéle MOSFET SiC

La figure suivante (Figure 3.11) montre les résultats de simulation de la chaine PFC de la figure 3.10
en utilisant le modéle MOSFET SiC et en appliquant une commande passive et une commande a base

des régulateurs PI. Dans ce cas, les gains utilisés dans les commandes sont constants.

200
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100

200

0z 0.202 0204 0.208 0208 0.21 0.2 0.202 0.204 0.208 0.2

=2.Tj 5982 T EEA §2.Tijt S2Tj10 2Tz s27j3

5 - 5 15 2 25
500 1000 1500 2000 0 0.5 1 - £ =9 3
s

Time (s)

(d) Tempéatures entre case et jonction

(e) Tension de bus continu Vpg (f) Zoom sur la tensios de bus continu Vpg

FIGURE 3.11 — Résultats de simulation avec des gains constants en utilisant un MOSFET SiC

D’apres ces résultats, on remarque que la précision est présentée lorsqu’on utilise le modéle électro-
thermique du MOSFET SiC & gains constants au lieu d’un interrupteur idéal. Pour bien évaluer 'influence
de ’échauffement du composant sur le comportement de la chaine PFC et assurer des commandes perfor-
mantes de cette chaine, nous avons recalculé les paramétres des régulateurs en fonction des paramétres
du MOSFET SiC. Ces parameétres sont calculés & T)yqe = 100°C afin de créer les effets d’échauffement
du MOSFET. D’aprés les résultats de la figure 3.11, on remarque que, le courant absorbé donne un faible
THD; pour les deux commandes utilisées. Nous avons enregistré une valeur de THD; qui égale a 2.47
pour la simulation avec une commande PI (figure 3.11a) et égale a 1.43% dans le cas d’une commande
passive(figure 3.11b). Les valeurs du facteur de puissance sont égales a 0.9976 en utilisant les régulateurs
PI et 0.9972 lors de 'utilisation de la commande passive. Les figures 3.11c et 3.11d montrent respec-
tivement les évolutions des températures entre la jonction et 'environnement . Dans les deux cas on a
dimensionné le régulateur pour T}y,q, = 120°C. Dans le cas d'une commande passive, la température 7T}
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oscille autour d’une valeur de 80°C par contre, lors de 'application d’'une commande PI la température
T; atteint une valeur de 120°C. D’autre part et en régime transitoire on remarque la présence des oscil-
lations et des pics qui montrent les limites de ces régulateurs ol la température de jonction T n’est pas
encore stable. Ces résultats montrent 'inconvénient d’utilisation des gains constants dans une dynamique
de systéme variable. Dans le cas d’'une commande PI, la tension V. atteint sa référence avec un temps
de réponse de 0.25s et se stabilise aprés 'apparition d’'un dépassement de 30V mais sans erreur statique
(figure 3.11e). L’absence de cette erreur est constatée aussi avec la commande passive qui est présentée
par la figure 3.11f dont la tension V. atteint sa référence avec un temps de réponse de 0.3s . Dans ce cas
le dépassement est de 'ordre de 25V.

Commande passive et régulateurs PI a gains variables en utilisant le modéle MOSFET SiC

Dans le troisiéme cas, une évaluation de la commande passive et celle & base des régulateurs PI en
utilisant des gains variables a été effectuée (Figures 3.12, 3.13 et 3.14 ).

Dans ce cas les parameétres des régulateurs utilisés sont variables en fonction de la température de
jonction comme nous ’avons montré dans I’équation 3.22 et 3.23.

Les figures 3.12a, 3.12b, 3.12c et 3.12d montrent l’évolution des parameétres des systeémes 3.22 et 3.23
en fonction du temps.

0 03 1 15 0 0.1
Time(s).

(a) Variation de Kp; (b) Vraiation de K,
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(c) Variation de Kj; (d) Variation de Kj,

FIGURE 3.12 — Résultats de simulation avec des gains variables en utilisant un MOSFET SiC

La figure 3.13 montre ’évolution des paramétres N; du tableau 3.1 en fonction du temps.
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FIGURE 3.13 — Variation de IV;
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FIGURE 3.14 — Résultats de simulation avec des gains variables en utilisant un MOSFET SiC

Dans le cas d'une commande & base de régulateur PI, nous remarquons que
- Le courant absorbé posséde un THD; = 3% ( figure 3.14a).
- Le facteur de puissance égale a 0.998( figure 3.14a).

72
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Dans le cas d’une commande passive, nous remarquons d’aprés la figure 3.14b :

- Le courant absorbé posséde un THD; = 3.07%.

- Un facteur de puissance égale a 0.99.

Dans les deux cas de commande et pour T, = 40°C, la valeur de la température de jonction est
inférieure & 120°C, elle atteint une valeur de 90°C' avec la commande PI (figure 3.14c) et 107°C pour la
simulation avec une commande passive (figure 3.14d).

Les figures 3.14e et 3.14f montrent respectivement la simulation de tension V. avec la commande PI
et passive. Dans les deux cas, la tension V. atteint sa référence avec une erreur statique nulle et avec les
mémes temps de réponse du cas précédant. Dans la suite de ce travail, nous allons utiliser la technique
des gains auto-ajustables pour les différentes commandes & utiliser.

3.5 Intérét de 'utilisation d’un convertisseur multi-niveaux

Dans ce paragraphe, nous étudions une chaine PFC de deux convertisseurs Boost. L’utilisation d’un
seul hacheur dans la structure PFC a donné des résultats assez satisfaisants au niveau de la dépollution du
réseau électrique . Pour des applications du PFC en grande puissance, les tensions et les courants doivent
étre élevés. Les valeurs maximales limites, en tension et en courant deviennent alors un obstacle pour
la structure mono Boost |Chen et al. [2012]. De plus, la fréquence de commutation de 400kHz imposée
ne permet pas d’obtenir des formes d’onde de qualité suffisante (bande passante). La qualité du signal
de courant peut étre optimisée avec un surdimensionnement des éléments de filtrage passifs. Néanmoins,
le cotlit, la masse et les pertes générées augmentent. Une solution serait d’utiliser des convertisseurs
entrelacés qui permettent d’obtenir un spectre satisfaisant Musavi et al.| [2012], Huber et al. [2008]. La
solution basée sur l'utilisation de plusieurs hacheurs Boost en paralléle semble intéressante. La figure
suivante montre un exemple d’un Boost paralléle & deux niveaux Wang et al.| [2014], Mahdavikhah and
Prodic| [2015].

L1 D5 ig
— r"n""("\""l H _
L2 D6
LM

Ve

Vred EE}_J Q,

-

FIGURE 3.15 — Hacheur Boost a trois niveaux

Cette structure offre plusieurs avantages :

e Une capacité d’opérer en haute tension avec une stratégie de commande simplifiée et allégée.

e Une connexion directe & des sources de tension sans usage de redresseur & diode, ce qui réduit
nettement la mise en ceuvre et le coft.

e Un encombrement faible.

Dans ce cas, I’entrelacement est réalisée par q branches composés d’inductance L, de MOSFET Q et
de Diode D . La commande des commutations de chaque branche est décalée de T /q de fagon réguliére
avec un méme rapport cyclique pour chaque branche.

Avec :

q : Nombre des branches

T : Période du signal de commutation

3.5.1 Mise en équations

Pour chaque inductance des branches, on peut exprimer :
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dipy _ Viea = Vs

T I (3.43)
di Vieda =V
21;2 - TedLQ i (3.44)
Dans le cas d'un g niveaux, I’équation de courant dans l'inductance L, est la suivante.
di Vieda =V
q
L1 D's
D 1% i L2 D's
_ Do, M e
Vin Q'l Qq. T ;I,_'\ C Chargl
D'34 , — H Vde
t o J
- P

\ \ MO?FET SicC

C «
L : Pt 1G 1
G DSon Cps = - - -
G:D(’ v w@,_ "‘-\. [
CasT | Vos s'!-'[.\1 ¥ Ds —
- ] |
‘s Ls?
.'Rg
fis

FIGURE 3.16 — Convertisseur monophasé AC/DC avec correction du facteur de puissance a double Boost
et & base des MOSFET SiC

En utlisant la figure 3.16 et pour le cas d'un MOSFET SiC, les équations de la chaine PFC double
Boost (modéle moyen) sont :

di .
(L1 + di(Lp1 + Ls1)) =g+ + (diRpson1 + (1 — d1) Rpiode1 )iz = Vyea — (1 — d1)Vge + d1Rpson1 Criost dVd L
(L2 + da(Lp2 + Ls2)) —3* d + (daRpson2 + (1 = d2) Rpiode2)ir2 = Vrea — (1 — d2)Vie + doRpson2Crros2 V252
(C+(1— dl)CMosl (1 — do)Crios,) Tde = (1 — da)igs + (1 — dy)irg — Y

(3.46)
Pour une représentation d’état simplifiée du modéle et pour q=2, on pose :
dig, _ —(d1iRpsom+(1— dl)RDwdel)Z + Vied _ (1—dy) V. diRpson1Cmosit dVpsi
dt (L1+di(Lp1+Ls1)) L1 (L1+d1(LD1+L51)) (Litdi(Lpi+Ls1)) dc T (Tit+di(Lpi+Ls1))  dt
diy _ _ (d2Rpson2+(1=d2) Rpiodes) ; + Vie (1—dy) v daRpson2Cmos2  dVDs2
dt (L%-&-d?l()LDri-Lsz)) L2 (L2+d2(LD2+(L132(%) (L2+d2(LD2+Lsz)) de T (Ly+da(Lpa+tLsa)) — dt
dVge _ 1
dt = (C+(1-d1)Crmos; +(1- d?)CIMOSQ)ZL2 + (C+(1—d1)Cpos; +(1—d2)Chrros,) i~ R(C+(1_dl)CMOS1+(1_d2)CMOSQ)Vdc

(3.47)

D’apres I'équation (3.47) et pour q=2 on obtient :
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X = AX + BU
4

{ Y =CX (348)

i1 . Vred
X=|ip|, U=|%s (3.49)

Vdc 7dV£SSQ

Avec :
_ —(diRpson1+(1=d1)Rpiode1) 0 _ (1—d1)
(L1+di(Lpi+Lst)) (Li+di(Lpi+Ls1))
A — 0 _ (dZRDSonZ""(l_dQ)RDiodeZ) _ (1—d2)
(L2+da(Lp2+Ls2)) (L2+d2(Lp2+Ls2))
(1—dy) (1-—da) _ 1 1
(C+(1-d1)Crpos, +(1-d2)Cnmos,)  (C+(1—d1)Cros, +(1-d2)Cnmos,) R(C+(1-d1)Cnmos, +(1-d2)Cnmos,) R
(3.50)
Vied d1Rpson1Cmost 0
(L1+d1(‘§D1+Ls1)) (L1+di(Lpi+Ls1)) bR c
— red 21D Son2VMOS2
B = (L2+d2(Lp2+Ls2) 0 (Lotda(Lpa+tLss)) (351)
0 0 0
i1
Y=Vee=[0 0 1]|ig |,avecC=[0 0 1] (3.52)
Vdc

3.5.2 Analyse et commande

Dans le but de tester la chaine PFC monophasée double Boost, nous gardons les mémes parameétres
présentés dans le tableau 3.1 et la méme technique pour estimer la température 7.

Le diviseur de courant présent dans cette chaine a 1’avantage d’avoir des valeurs réduites de 'induc-
tance du filtre de raccordement (L). Le choix d’utiliser deux Boost en paralléles donne des inductances
de valeur identique et inférieure & celle d’'un mono Boost. La figure 3.17 présente le schéma de simulation
d’une chaine PFC avec double Boost (figures t 3.17b)). De plus dans cette figure, nous représentons
la structure générale (figure 3.17c) et 1'algorithme de commande utilisés dans le cas d’un double cap-
teurs de courant (figure 3.17d) . Les valeurs des éléments passifs dans les régulateurs sont présentés dans
I’annexe 1.

La premiére commande utilise qu'un seul capteur de courant (figure mais la deuxiéme loi a
besoin de deux capteurs de courant (figure . Dans ce cas, chaque capteur de courant a pour but de
mesurer le courant & ’entrée de chaque boost et envoyer le résultat vers son correcteur de courant.

Dans le cas d’un seul capteur de courant (figures 3.17a), 'algorithme de commande et les paramétres
de régulateurs PI de la boucle de tension et celle du courant sont les mémes que celui d’'un mono Boost
comme nous l'avons présenté dans le début de ce chapitre.
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(a) PFC double Boost avec un seul régulateur de courant  (b) PFC double Boost avec 2 régulateurs de courant

Vdc-ref

(¢) PFC double Boost avec un seul régulateur de courant
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(d) PFC double Boost avec 2 régulateurs de courant

FIGURE 3.17 — Schéma de simulation d’une chaine PFC double Boost

Et par la suite, les deux lois de commande 1 — d; etl — ds de la chaine PFC sont :

Ly = (g ) (B 2) P Vi = Vi) 000 — i) (3.5
1-— d2 = (Kgpi K2u)‘jdc (((K [;w) “jj: (Vdcref VdC)H“;;Ez;H) - Z.L2) (354)

Avec :

K4 ¢ Gain intégral du premier régulateur de courant.

Ky;; : Gain intégral du deuxiéme régulateur de courant.

K1pi : Gain proportionnel du premier régulateur de courant.

Ksp; : Gain proportionnel du deuxiéme régulateur de courant.

Dans le premier cas, les MOSFET recoivent la méme commande déphasée pour le second MOSFET.
Pour la deuxiéme loi, on recalcule la commande pour chaque MOSFET. Les calculs des gains variables
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de commande sont opérés de la méme facon que pour le mono-Boost, présenté précédemment. Dans ces
cas, le temps mort (t,,0r¢) de chaque composant est choisi pour répondre & 'inéquation suivante :

tmort < min(tda tm)

Avec

tqy: temps de descente
tm : temps de montée

3.5.3 Résultats de simulation

Les résultats de simulation ont été obtenus avec outil Psim en utilisant le modéle du MOSFET &
base du modéle EKV qu’on a développé précédemment. Dans ces résultats, une comparaison entre les
deux commandes proposées a été effectuée figure 3.18.
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Time (s

(a) Courant et tension & ’entrée obtenus avec 1'utilisation(b) Courant et tension a I’entrée obtenus avec 'utilisation

d’un seul capteur de courant de deux capteurs de courant
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FI1GURE 3.18 — Résultats de simulation obtenus avec un seul et deux capteurs de courant

La Figure 3.18a illustre la forme du courant ¢ dans la source et la tension Vj, de la chaine PFC
double Boost avec un seul capteur de courant. La figure 3.18b montre la forme du courant ¢ dans la
source et la tension Vj, de la chaine PFC double Boost avec double capteurs de courant. Dans le premier
cas, le THDI enregistré pour le courant d’entrée est de valeur 1.91%. D’autre part nous avons enregistré
un facteur de puissance de 0.9975. Dans ce cas la température de jonction maximale est de l'ordre de
75°C (figure 3.18¢). Cette température de jonction est imposée par l'utilisation d’un radiateur dont sa
résistance thermique interne égale a 0.5°C/W. Elle est due & la somme des pertes du composant affichées
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dans la figure 3.18e. En utilisant deux boucles de courants, le THD enregistré est de 1.50% et un facteur
de puissance égale & 0.9988 comme le montre la figure 3.18b. Avec cette commande les pertes moyennes au
niveau du composant sont de 6.4W ( figure 3.18f) et la température de jonction maximale est de l'ordre
de 70.2°C (figure 3.18d). Ces résultats montrent que la température au niveau de la jonction respecte
la condition de simulation de120°C' (Tjmqz). Dans le cas d'un seul régulateur, la température 7T} oscille
autour d’une valeur de 80°C par contre, lorsqu’on ajoute un autre régulateur de courant, la température
T} atteint une valeur de 90°C'. D’autre part et en régime transitoire on remarque l’absence des oscillations
et des pics qui montrent 'efficacité de ces régulateurs. Ces résultats montrent 'avantage d’utilisation des
gains variables dans une dynamique de systéme variable.

Comme nous avons utilisé, la méme boucle de tension que dans le cas d’un seul Boost, la réponse de la
tension a la sortie est la méme. Elle est stable autour de sa valeur de référence. Les figures 3.18g et 3.18h
montrent respectivement 1’évolution de la tension V. au court du temps avec un et deux régulateurs de
courant. D’aprés ces courbes, la tension V. atteint sa référence avec un temps de réponse de 0.25ms et
elle se stabilise aprés 'apparition d’un dépassement de 22V et toujours sans erreur statique. La variation
des gains des différents régulateurs est la méme comme le montre les figures 3.12a, 3.12b, 3.12¢ et 3.12d.
Ces variations garantissent un coefficient d’amortissement et une bande passante constants. D’aprés ces
courbes on remarque que le régulateur du courant est peu sensible & ces variations.

3.5.4 Test de robustesse de la commande

Dans cette partie nous allons évaluer par simulation la robustesse de la commande PI d’une chaine
PFC mono en utilisant deux boucles de courant (figure a gains auto-ajustables. Cette robustesse
sera testée avec les variations suivantes :

- Variation de la tension référence Vie¢y.

- Variation de la température ambiante Tj.

- Variation de la résistance R de la charge.

- Variation de Vj...; : Dans ce cas, la robustesse de notre commande a base des régulateurs PI a
gains auto-ajustables est testée avec une tension de référence du bus continu variable avec une variation
de —15V (de 270V a 255V). Les formes d’ondes obtenues sont montrées par la figure et la figure
D’aprés ces courbes on peut noter que la technique de commande a gains variables posséde une
bonne réponse méme avec une variation de V. avec un temps de réponse autour de 300ms. Le THD;
enregistré est de 1.9% et le facteur de puissance garde sa valeur de base 0.9987.

ir

300 ¢

o = (S b
. Mh L
- ' Time(®) b ’ - 0 0.5 e 2 25
(a) Tension a la sortie (b) Courant de réseau

FIGURE 3.19 — Variation de Vie¢f

- Variation de la charge : Le but de ce test est d’examiner le comportement de la chaine PFC vis-a-
vis de la variation brusque de la charge. Dans ce cas, la charge utilisée sera augmentée par une insertion
d’une charge supplémentaire en série d’une valeur de 30§2 pour une référence constante de Vyerer = 270V



CHAPITRE 3. SIMULATION ET COMMANDE ANALOGIQUE D’UNE CHAINE PFC 80

Pour des raisons de sécurité, 'amplitude actuelle de la référence du courant est limitée a 30A. Les figures
et [3:20D] b représentent les résultats obtenus.

Avec une tension de référence constante, le résultat obtenu montre que le courant absorbé suit la
variation de la charge pour garder une puissance constante. Cette variation influe aussi sur la réponse de
la tension Vy. lors de 'apparition d’une petite perturbation mais elle rejoint sa référence aprés un treés
court temps de réponse. Ainsi, les régulateurs PI & gains auto-ajustables permettent la correction de la
trajectoire de la tension V. avec une bonne précision. De plus nous obtenons un facteur de puissance
de 0.9985 et une faible valeur de THDi de 1.93%. L’erreur statique de la tension du bus continu est

?w WMW WW
‘H h)] ‘[”

Time (s) Y ime (s)

_____________ —— s s ——— R fl‘ ] i(“

(a) Tension du bus continue (b) Courant du réseau

FiGURE 3.20 — Résultats de simulation pour une variation de la charge

- Variation de la température : Un autre test de robustesse a été effectué pour évaluer et valider
les performances de la commande proposée. Ce test consiste & varier la température ambiante T, de
40°C' a 20°C'. Cette variation change directement le comportement de la chaine PFC et en particulier la
résistance interne Rpgo, du MOSFET ce qui engendre une variation indirecte de la charge. Les variations
des températures entre la jonction et le boitier sont présentées dans la figure 3.21a. Cette figure montre
que suite a une variation de T}, la température T} varie aussi de la méme maniére. La figure 3.21b montre
la variation du courant de ligne en fonction de la variation de T,. D’apreés cette figure on constate que la
commande est robuste vis a vis de la variation de la température ambiante lorsque le facteur de puissance
atteint une valeur de 0.996 et un THD du courant iyégale a 2.1% (figure 3.21b ). La tension a la sortie
Vi reste constante malgré la présence d’une perturbation de la variation de T,comme le montre la figure
3.21c .
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(a) Variation des températures entre case et jonction (b) Courant de ligne

(c) Effet de la variation de T, sur la tension de bus continu

FIcURE 3.21 — Résultats de simulation pour une variation de la température Ta

3.6 Diagnostic des convertisseurs AC/DC

3.6.1 Généralité sur les défauts dans une chaine conversion d’énergie électrique

Les défauts dans les composants sont souvent des événements discrets qui affectent le systéme et
changent ses parameétres. La présence d’un défaut dans la boucle de commande peut facilement produire
un arrét de la production de puissance. Dans une chaine électrique, on peut distinguer trois types de
défauts comme le montre la figure 3.22 suivante Abdelghani [2016], |Cieslak| [2007].

Defauts Défauts

Références v v Sorties
4{ Régulateur H Actionneurs HL Systemes J»—)
/

Défauts

Capteurs

FIGURE 3.22 — Types de défauts dans une chaine de conversion d’énergie électrique

e Défauts actionneurs : les défauts actionneurs agissent au niveau de la partie opérative et
détériorent le signal d’entrée du systéme

e Défauts capteurs : ce type de défaut est la cause d’une mauvaise image de ’état physique
du systéme. Ils peuvent étre partiels (fuites) ou totaux (blocage). Leurs causes sont dues & un mauvais
calibrage ou & une panne totale.
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e Défauts composants : ce type de défaut provient du systéme lui-méme. Ils se manifestent
comme étant un changement des paramétres du systéme (par exemple frottement, une fuite dans une
cuve, vieillissement des matériaux. . .).

Dans ce cas, que ce soit pour une panne interne au module MOSFET, une panne du driver ou de la
commande appliquée, le défaut se manifeste par la présence d’un « circuit ouvert » ou d’un « court-circuit
» de I'un ou de plusieurs interrupteurs de puissance Lee et al. [2016]. Les modes de défauts considérés
dans notre travail sont les défaillances de circuit ouvert au sein de la cellule de commutation, car de
part leur construction, les modules du MOSFET sont munis de protections contre les court-circuits. En
effet, dés qu'un défaut de court-circuit survient, les drivers se bloquent, renvoyant un signal d’erreur et
n’envoient plus d’impulsions aux Grilles des différents MOSFET.

Les causes de défaillance d'un MOSFET peuvent étre classées en trois catégories : les défauts de
commande, les régimes transitoires de fonctionnement en particulier ceux concernant la tension aux
bornes, les surcharges thermiques et les conditions environnementales d’utilisation. D’une maniére moins
fréquente, la contamination et la poussiére sont aussi sources de dysfonctionnement d’un composant
de puissance. Les conditions environnementales qui engendrent une défaillance du MOSFET sont prin-
cipalement les températures ambiantes extrémes, ’humidité, les radiations ionisantes naturelles et les
vibrations mécaniques. Dans ce contexte, les défaillances les plus fréquemment observées au niveau des
modules MOSFET sont liées aux contraintes thermomécaniques [Lefebvre [2004]. Pour les applications
aéronautiques, des problémes d’ionisation ont été observés au niveau des matériaux composants semi-
conducteurs, causés par les protons et les électrons confinés dans le champ magnétique terrestre |[Ma et al.
[2016].

3.6.2 Analyse de défaut

Cette étude nous permet de voir si une stratégie de commande tolérante aux défauts est faisable.
L’étude de quelques défauts est déterminée par 'analyse des signaux du défaut avec un seuil de référence
pour lequel le fonctionnement est considéré sain. Ensuite on cherche & développer des méthodes capables
de tolérer ce type de défauts.

Pour quantifier les défauts et vérifier les performances du convertisseur en mode dégradé, on simule
la chaine de conversion PFC que nous avons présentée dans la figure 3.17b. Dans ce qui suit on va
étudier le défaut d’interrupteur d’une cellule de commutation bloqué a I’état ouvert. L’étude est basée
sur l'analyse spectrale (Fast Fourier Transformer : FFT) du courant dans 'inductance de chaque Boost
et sa comparaison se fait en mode sain et en mode dégradé.

Analyse en mode sain

La figure 3.23 présente les résultats de simulation en mode sain du courant & I’entrée d’un PFC double
Boost avec son spectre d’harmonique. On remarque que le fondamental a une amplitude de 15.05A et
un THD de 1.52%, par contre 'amplitude de la composante continue du courant est de 0.012A. Tl en
résulte que la forme d’onde du courant injectée est bien sinusoidale avec un THDi trés faible (tres faibles
ondulations). Ces résultats permettent de conclure aussi que les paramétres des régulateurs sont bien
adaptés et que la régulation est bien assurée. On pourra observer aussi les effets de toute défaillance
pouvant apparaitre sur le systéme.
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(a) Signal de commande de Q1 (b) Signal de commande de Q2
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FIGURE 3.23 — Résultats de simulation en mode sain

Analyse en mode défaillant : défaut interrupteur bloqué a I’état ouvert

La simulation du PFC pour un fonctionnement en mode dégradé est faite avec un défaut dans le
MOSFET SiC @Q;. L’interrupteur « (1 » reste bloqué a I'état ouvert. La figure 3.24 représente les
résultats en présence de ce type de défaut. Ceci est simulé par une coupure au niveau de sa commande
a l'instant t=1.5s comme le montre la figure 3.24a.

La figure B.:24d montre la tension du bus continu présente une perturbation a l'instant du défaut. Apres
un régime transitoire, cette tension atteint sa référence avec un temps de réponse de 0.3s. Les signaux
de courant et tension a lentrée sont représentés par la figure [3.24d] . On remarque bien l'importance de
I"utilisation de plusieurs Boost dans le PFC. Dans cette figure nous pouvons remarquer une déformation
légere du courant dans la source avec un THD; = 1.7% a partir de 'apparition du défaut. On peut
dire que la chaine PFC & double Boost est capable de tolérer 'existence d’un défaut de composant de
puissance.

Nous pouvons constater 'augmentation des amplitudes des autres courants et une déformation des
courants & l'instant t = 1.5s dés 'application du défaut. On remarque bien que la partie supérieure du
courant & l'entrée du convertisseur en défaut est nulle (figure 3.24e) avec une déformation du courant
de I'autre Boost (Figure 3.24f). La figure 3.24e montre ’allure de la température de jonction de chaque
cellule. On remarque qu’il existe un changement au niveau de la valeur moyenne (augmentation) de 100%.
D’aprés ces figures on remarque qu’a partir de 'instant de 'apparition du défaut, la température entre
la jonction et le boitier diminue pour atteindre la valeur de la température ambiante T,. Tant que la
variation de la résistance interne du MOSFET est en fonction de la température T}, on remarque que les
résistances internes des MOSFET ont suivi la variation des températures de jonction de chaque MOSFET
(figure 3.24 h). Cette valeur confirme que cette cellule sera hors service. D’autre part, et en se basant
sur la figure 3.24g, le MOSFET du Boost sain commute avec une température de jonction 250°C. Cette
valeur nous ameéne a redimensionner le radiateur qu’il faut utiliser.
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FIGURE 3.24 — Résultats de simulation en mode défaillant

3.6.3 Isolement et détection du défaut d’ouverture d’interrupteur

De nombreuses études ont déja été menées sur la détection de défaut électrique au niveau du conver-
tisseur et ses circuits d’alimentation. Chaque défaut est & l'origine d’une ou de plusieurs perturbations.
Par conséquent, la détection de celle-ci devrait permettre de délocaliser le défaut. Le choix de la signature
recherchée et la méthode d’extraction différent d’une technique a I'autre. Parmi ces méthodes I'analyse
harmonique des courants, s’avére un moyen de détecter ou de prévoir les défauts dans un convertisseur.
Les défauts de circuit ouvert sont identifiables a partir de leurs signatures observées par les mesures de
courants et qui se traduisent par une baisse de courant (ou tension) sur la phase en défaut. Quand un
fonctionnement anormal est détecté, le défaut est localisé & ’aide d’une certaine boucle de test spécifique
& chaque bras d’onduleur, qui permet de connaitre le composant ot s’est produit le défaut.
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La figure suivante (figure 3.25) montre la technique utilisée (série de tests) pour la détection du défaut
puis la localisation par les mémes opérations.

In ity double

05 1 1.5 2

Time {s)

(a) Chaine de détection du défaut d’'un MOSFET (b) Algorithme de détection de défaut blocage a I'état ouvert

Ficurke 3.25 — Principe de détection de défaut blocage & I'état ouvert

« In » représente le signal du courant mesuré sur la phase 1 (dans cet exemple).

« Out » représente le signal qui détecte la présence du défaut (selon sa valeur 1 ou 0).

Dans notre cas, le principe du bloc d’isolation et détection des défauts (figure 3.25a) se base sur les
signaux de courants mesurés et le seuil maximum qu’il ne faut pas dépasser sauf en cas de défaut ( figure
3.25b).

Dans la figure 3.25b :

S1 présente le signal du courant aprés passage par une saturation inversée (limité a -let 1),

S2 présente le signal d’intégration du signal de courant avec réinitialisation & chaque passage par 0,

53 signal obtenu en sortie <<=> on ’obtient si S3 dépasse une valeur fixe.

3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, on a développé et testé des stratégies de commande pour une chaine PFC mono-
phasée mono et double Boost. Ces commandes sont du type analogique en tenant compte de la structure
d’état non linéaire de la chaine & commander. Nous avons débuté ce chapitre par une étude théorique
basée sur la mise en équation et la modélisation de la chaine PFC monophasée. En utilisant la commande
avec des régulateurs PI & gains constants, nous avons présenté le cas d’'un PFC mono et double Boost.
Ensuite nous avons étudié une loi de commande a gains variables. Son principe est basé sur le calcul d’un
PI classique, avec des paramétres ajustables en ligne en fonction des valeurs des paramétres du MOSFET
SiC et de la température de jonction.

La variation des gains du régulateur permet de compenser la constante de temps électrique du systéme
et de maintenir une dynamique bien adaptée en boucle fermée. Le régulateur proposé a permis d’avoir
de meilleures performances en comparaison avec le régulateur PI traditionnel. Ceci permet d’avoir un
meilleur fonctionnement de la chaine de puissance. La troisiéme stratégie de commande proposée est la
commande passive & gains constants. Une étude comparative entre ces lois de commande a été effectuée.
Les simulations obtenus ont montré Defficacité des trois méthodes dans le cas d’un PFC mono et double
Boost. Le comportement de la chaine pour les trois techniques présente une robustesse. L’efficacité est
vérifiée si on introduit soit une augmentation au niveau de la charge, soit une variation de la température
ambiante et méme avec une variation de la tension du bus continu.
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A la fin de ce chapitre, nous avons abordé le probléme de détection d’un défaut de blocage a I'état
Off d'un MOSFET SiC dont une architecture de détection de ce type de défaut a été présentée.

Dans le chapitre suivant, nous allons étudier et tester la robustesse de la conversion DC/DC phase
shift full bridge (PSFB) avec des techniques de commande en mode sain et en mode dégradé.



Chapitre 4

Etude et commande d’un convertisseur
DC/DC PSFB

4.1 Introduction

Pour les réseaux de bord continus des avions du futur, la fonction de conversion continu-continu
(DC/DC) isolée est primordiale. Celle-ci permet d’échanger de I’énergie électrique entre deux réseaux qui
ont des niveaux de tension différents (High et Low Voltage). Dans le cas des avions modernes ces deux
réseaux ont des tensions nominales de 28V (bus Low Voltage Direct Current : LVDC) et pouvant atteindre
les 270V et 540V. Comme nous avons montré dans le premier chapitre, plusieurs convertisseurs peuvent
réaliser cette fonction. Cependant des études montrent que le convertisseur DC/DC avec doubleur de
courant est plus avantageux pour cette application. Cette topologie de convertisseur fait 'objet de notre
étude.

Ce chapitre fera 1’objet de la simulation du convertisseur DC/DC isolé en pont complet & commande
par déphasage (Phase Shift Full Bridge : PSFB) avec doubleur de courant et redresseur synchrone. La
simulation sera réalisée avec les simulateurs PSpice et Saber.

4.2 Structure du convertisseur DC/DC isolé avec doubleur de courant

Le convertisseur choisi pour notre application est le DC/DC isolé en PSFB avec doubleur de courant
et redresseur synchrone comme le montre la figure 4.1. Le principe de fonctionnement et les équations de
courants sont présentés dans la partie annexe 3 de cette thése. La puissance transférée par ce convertisseur
est de 2.8 kW (tension de sortie Vy,y = 28V et un courant dans la charge ij,4q de 100A) et la fréquence
de découpage est de 400 kHz.

lioad
Q1 LDl C1 Q2| D2c2 r t La .
25 c .
E r - E r = -Q_- D5 C5 N
T Q5 + Ci= | Load
T J:: B’ == vos
v 1+ T +\ L { 1 - -
de —I— ’ _ :
! ’Qc
Q3 D3 C3 D4 C4 c6D6 | Q6
= L T -
Iy % —E Vo T ¥ FI_L
+ 2
A

FIGURE 4.1 — Structure du convertisseur DC/DC PSFB |Zhe| [2014]

- La tension d’entrée Vy. du convertisseur est la tension délivrée par le convertisseur AC/DC avec
correction du facteur de puissance égale & 270V.

- Q1, Q2, Q3 et Q4 sont les MOSFET du pont complet pour le co6té primaire,

- Q5 et Q6 sont les MOSFET du redresseur synchrone cété secondaire,

87
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- Tr est le transformateur haute fréquence de rapport de transformation m,

- Uy est le condensateur de filtrage a la sortie,

- Ly est U'inductance de fuite,

- Lyi et Lyo sont deux inductances de filtrage.

Les MOSFET Q1, Q4 et Q2, Q3 sont commutés de fagon complémentaires, de ce fait on aura un
courant alternatif au primaire.

Le secondaire a une structure ou, comme on a vu précédemment, les courants d’inductance sont
entrelacés. En effet, chaque inductance Ly et Lo est parcourue par le courant moyen i’(’z‘”‘ et soumise
a une tension de fréquence égale a celle de découpage, ce qui est plus favorable en terme de pertes
magnétiques et Joules dans les enroulements. Le condensateur Cy voit donc une ondulation de courant
divisée par 2 en amplitude et a la fréquence 2 fois la fréquence de découpage, d’ott un gain d’un facteur
2 par rapport au cas précédent Alou et al.| [2006].

En se basant sur I’étude et la conception effectuée dans Zhe| [2014] (annexe 3), Le tableau suivant
résume les parameétres de dimensionnement du convertisseur DC/DC PSEFB :

Tension nominale aux bornes 98V Nombre de spire 1
de la charge :V,; au secondaire : N
Tension d’alimentation :Vj, 270V Section du noyau : S 390mm?
Courant nominal de charge :ij,qq 100A Induction magnétique : Baz 01T
Puissance nominale de charge :P, | 2.8 kW Inductance de filtrage : Ly 2.25 uH
Fréquence de commutation : f; 400 kHz Ondulation du courant dans
. 20A
les inductances de filtrage :Al,
Inductance de résonance :L, 1 uH Ondulation de la tension aux 01V
bornes de la charge : AV, '
anference du rapport 0.0435 Capa(.zlte de filtrage 16mF
cyclique de pertes : g de la tension de charge : Cy
Rapport cyclique effectif 0.7259 MOSFET au primaire C2M0080120D
coté secondaire :aff
Rapport cyclique co6té primaire : « 0.72 MOSFET au secondaire FDPF045N10A
Rapport de transformation 1/7 Diode de Schottky C3D100651
du transformateur : m
Nombre de spire au primaire : N, 7 Capacitance du MOSFET Cy; 80 pF

TABLE 4.1 — Paramétres de dimensionnement du convertisseur DC/DC PSFB

4.3 Commande du convertisseur avec doubleur de courant

4.3.1 FEtude de la commande

Nous allons étudier la commande du convertisseur de la figure 4.1 en boucle fermée. Le schéma de
commande développé sous Psim est représenté par la Figure 4.2.
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F1GURE 4.2 — Convertisseur DC/DC avec doubleur de courant en boucle fermée.

Dans cette partie, nous allons développer le dimensionnement des parameétres des régulateurs de la
boucle de courant et de tension (figure 4.3 et figure 4.4).

L’une des caractéristiques du doubleur de courant c’est que le courant qui parcourt les inductances
de filtrage égale a “(’Tﬂd Ol j0qq €st le courant de charge. L’équation différentielle liant la tension de sortie
au courant qui parcourt les inductances est :

dv;)ut ‘/out

— 5 —
d ™ Rpsra

Cf (4.1)

La figure 4.3 représente la boucle externe de tension pour laquelle nous allons dimensionner le régu-
lateur PI correspondant.

Viut 1+ Typ Vou

pv
Tiv

FiGURE 4.3 — Boucle externe de tension.

Le régulateur PI de la boucle de tension est sous la forme :

Kpo(1 + Tip)

G = 4.2
PSFBv(P) TiuP (4.2)

La fonction de transfert en boucle fermée :

(va(l + Tivp))
F = 4.3
5o (P) CiTiwp? + KpoTiop + Kpo (4.3)
La forme canonique de Fpp(p) est :
w2 (1+T;

Fpry(p) = o ( iwP) (4.4)

p? + 28w, vp + w2,

Avec
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K
2 pv
_ 45
wnv Eva ( )
1
S (46)
Cy

Pour un facteur d’amortissement ¢ = 1 et un temps de réponse t,, = 0.8ms (lié a la fréquence de
découpage élevée), on a :

Whotr = 4.75 (4.7)
Ce qui donne
Wy = 5937.5rad/s (4.8)
Ky = 26wnoCy (4.9)
d’ot
Kpy = 190 (4.10)
K
2 v
= 4.11
wnv ij‘;v ( )
d’ot
T;y = 0.34ms (4.12)

Nous allons étudier maintenant la boucle de courant. La sortie du régulateur de tension est l'image
du courant de référence qui sera comparé avec le courant mesuré qui parcourt 'inductance de filtrage.
Un deuxiéme régulateur Pl ayant comme entrée ’erreur entre ces deux courants, générera les signaux de
commande. On a :

alr

L
g

= al.Viee — Vous (4.13)

Avec
Vsee : Tension au secondaire du transformateur.
al : signal de commande pour le MOSFET Q1 (Q4 et Q6).

Or
Viee = m % V;? = m.(2.a1 — 1)-Vdc (4'14)
D’ou
dl
L stfl = al.m.V, — Vj (4.15)

La figure 4.4 représente la boucle de courant pour laquelle nous allons dimensionner le régulateur PI
correspondant.

I
V out

. I
If-fl 1+T,p 1 1 mV;, Lf1

P T mV,, | Lep

|

FIGURE 4.4 — Boucle interne de courant
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On peut donc représenter notre convertisseur par les deux équations suivantes :

L 7 =al.m.V, — Vour
d‘/out V;)ut
C =2I7 ¢ —
T at L™ Rpsra

Le régulateur PI de la boucle de courant est sous la forme :

Kpi(1 4 Tiip)
Gi(p) = 27— Tip

En boucle fermée la fonction de transfert est de la forme :

_ sz(l + Tzzp>
L Tiip? + KiiTiip + Ky

Frri(p)
La forme canonique de Fpr(p) est :

wfn(l + T;ip)

Fpri(p) =
Avec
K .
2 _ Bypi
ni = LTy
1
£ =

KpiTi;)
2,/ I

Pour un coefficient d’amortissement ¢ = 1 et un temps de réponse ¢; = 0.08 ms on a :

Wity = 4.75

Ce qui nous donne wy,; = 5937.5rad/s
D’ou

Kpi = 28wni Ly

K, = 1900

K .

2 _ Bpi
“ni = LTy
T, = 0.034ms
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(4.16)

(4.17)

(4.18)

(4.19)

(4.20)

(4.21)

(4.22)

(4.23)

(4.24)

(4.25)

(4.26)

(4.27)

4.3.2 Structure et fonctionnement d’un convertisseur PSFB commandée par un

circuit de contrdle UCC28950

La figure 4.5 représente le schéma synoptique du convertisseur DC/DC PSFB, commandé par un
contréleur de haute performance. Il s’agit du contréleur UCC28950 récemment développé par Texas

Instrument.
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F1GURE 4.5 — Convertisseur DC/DC PSFB commandé par le controleur UCC28950
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4.3.3 Etude de fonctionnement des commandes utilisées

Controleur PWM UCC28950

5
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L’UCC28950 est un controleur PWM dédié aux convertisseur DC/DC PSFB en demi pont ou pont
complet avec une commande synchrone des MOSFET du coté secondaire (figure 4.6). 11 posséde des
fonctions avancées de gestion de la commande du convertisseur, ce qu’il lui permet d’avoir un rendement
élevé de la chaine de conversion. Il offre deux sorties MLI (PWM) supplémentaires pour des commandes en
pont complet & commande décalée (phase shift) jusqu’a une puissance de 3 kW. Ce controleur sophistiqué
est doté d’'une commande du redresseur synchrone (coté secondaire du transformateur) et une commande
a zéro de tension (Zero voltage switching : ZVS) adaptatif dans une large gamme de tensions d’entrée et
de sortie pour réduire les pertes de commutation. Ainsi, ce type de commande augmente le rendement
de 20% par rapport aux meilleurs convertisseurs du marché. Ceci lui permet de simplifier et d’améliorer
le rendement des alimentations isolées & haute densité pour les télécommunications, les serveurs et les

systémes industriels.
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FIGURE 4.6 — Controleur PWM UCC28950

La conception et le calcul des éléments passifs de ce controleur sont présentés dans I’annexe 3.

Les avantages du controleur UCC28950 sont :

*Permet aux concepteurs de choisir entre un demi-pont avec mode tension et un pont complet avec
mode tension/courant pour un temps de réponse plus rapide.

*La gestion de la charge faible et améliore le rendement.

*La baisse de 50% a 100% de 'ondulation en entrée et en sortie permet d’utiliser des condensateurs
d’entrée et de sortie plus petits.

4.4 Reésultats de simulation avec une commande analogique sous Saber

4.4.1 Chaine de simulation et conditions de simulation

Aprés avoir développé la partie théorique du convertisseur DC/DC PSFB, nous avons effectué la
simulation pour valider les équations citées précédemment.

Dans le cas de notre application, nous avons deux défis & prendre en considération :

— Concevoir un convertisseur DC/DC PSFB avec un courant de charge de 100A et une tension de
28V avec une fréquence de commutation des composants de puissance de 400kHz.

— Le choix des composants constituant le convertisseur (MOSFET, Diode, inductance,...) doit
étre adapté avec le cahier des charges du projet. Dans ce cadre, nous avons utilisé le MOSFET SIC
(C2M800120D) associé a une diode Schottky SiC (C3D10060A), en antiparalléle pour diminuer les pertes
de commutation dues au courant de recouvrement.

Nous allons étudier dans cette partie, la commande du convertisseur en boucle fermée. Pour ce faire,
nous avons utilisé les paramétres des régulateurs de la boucle de courant et de tension (voir annexe 3).
Le schéma de commande développé sous Saber est représenté par la figure [4.7]
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F1GURE 4.7 — Convertisseur DC/DC avec doubleur de courant en boucle fermée.

4.4.2 Reésultats de simulation

Nous avons représenté sur les figures 4.8 et 4.9, les différents signaux de simulation du convertisseur
DC/DC PSFB sous le simulateur Saber.

Ces résultats sont obtenus en utilisant ’algorithme Newton-Raphson avec un pas fixe (fixed Step)
dont le nombre d’itération est égal a 30. La figure .8l montre les signaux PWM générés par la commande
analogique et appliqués aux interrupteurs du convertisseur avec une amplitude égale & 20 V. Les quatre
signaux PWM (g1, g2, g3, g4) commandent les MOSFET du coté primaire du convertisseur DC/DC,
et les deux signaux Vs et Vyg et f commandent ceux du secondaire (figure . Comme on a déja
montré, la synchronisation entre la partie primaire et celle du secondaire est basée sur 'utilisation d’un
transformateur de synchronisation. Ces signaux ont un rapport cyclique de 0.7 et une période de 2.5ps
(frequence de commutation est 400 kHz). Ensuite, pour assurer le déphasage (phase shift) entre la com-
mutation des interrupteurs des deux bras différents, nous avons imposé un décalage égal a 0.4us (phase
shift). D’autre part, nous avons utilisé un modéle du driver IR2111 pour assurer d’une part une isolation
entre la partie commande et la partie puissance, et d’autre part, pour avoir une bonne commutation des
MOSFET. Nous avons utilisé ce driver afin d’étudier le temps de réponse des interrupteurs de puissance
(C2M0080120D) utilises dans cette application. Nous avons représenté sur la figure la tension et
le courant drain-source (Vpg et Ipg) du MOSFET coté primaire avec une commutation douce ZVS du
MOSFET. On observe que le transistor utilisé présente un temps de fermeture égale & 137.87 ns et un
temps d’ouverture égal & 125.35 ns. Ceci permet de minimiser les pertes de commutation, dont la valeur
moyenne est de I'ordre de 12W comme le montre la figure [£.8d]
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F1GURE 4.8 — Différents résultats de simulation du convertisseur DC/DC PSFB avec le simulateur Saber

En utilisant le modéle électrothermique du MOSFET SiC C2M0080120D développé précédemment,
nous avons relevé la température de jonction de chaque transistor du convertisseur DC/DC (Figure.
Il en résulte que la température de jonction maximale de chaque transistor est de I'ordre de 80°C. La
figure [4.81 représente la tension primaire du transformateur dont I'amplitude varie entre 270V et —270

V. Le courant efficace au primaire du transformateur est égal a 7 A (figure 4.8g)). La tension secondaire
du transformateur varie entre 75V et —75V (figure4.8hl)
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Pour le fonctionnement nominal, le rendement du transformateur obtenu est satisfaisant de 'ordre
de 96.3% (Figure . La tension aux bornes de la charge est de l'ordre de 28V (Figure , et le
courant qui circule dans la charge est de 100A (Figure avec une ondulation de 20%. Ce courant est
la somme de deux courants qui circulent dans les inductances de filtrages L et Lyo (Figure , qui
sont de I'ordre de 50A avec une ondulation de 40%. D’aprés la figure , nous obtenons une puissance
totale de 2.8 KW. Le rendement global du convertisseur DC/DC PSFB est de 'ordre de 94% (Figure
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FIGURE 4.9 — Différents signaux de simulation du convertisseur DC/DC PSFB avec le simulateur Saber

4.5 Résultats de simulation avec PSpice et une commande générée par
UCC28950

Dans cette partie la simulation est effectuée par le logiciel PSpice, ce choix est lié aux avantages
de ce logiciel (modélisation multi-physiques des composants de puissance) et ’a présence du controleur
UCC28950 dans sa bibliothéque contrairement aux deux autres logiciels utilisés dans ce travail (Psim et
Saber). La simulation de la chaine DC/DC PSFB avec PSpice est présentée par la figure 4.10.
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FIGURE 4.10 — Schéma électrique du convertisseur PSFB commandé par UCC28950 avec PSPICE.

Dans cette simulation, le contréleur UCC28950 fonctionne & une fréquence de f = 400kHz. En
utilisant le montage de la figure les différents signaux du convertisseur DC/DC PSFB sont affichés

dans la figure 4.11)).
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FIGURE 4.11 — Résultats de simulation d’'une commande avec ’UCC28950
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FIGURE 4.12 — Résultats de simulation d’une commande avec ’'UCC28950

La figure montre le signal PWM généré par 'UCC28950 qui controle les transistors du coté
primaire du convertisseur DC/DC. Le décalage entre ces deux signaux est de 0.4us avec un rapport
cyclique de 0.7. La tension source Vg du MOSFET est une tension flottante (n’est pas connectée a
la masse) qui varie entre 0 et 270V (tension a entrée du convertisseur DC/DC). Généralement cette
tache est effectuée en utilisant le driver UCC27324. Cependant, ce dernier n’assure que 1’isolation entre
la partie commande et la partie puissance (Convertisseur DC/DC). Pour augmenter I'amplitude des
signaux PWM, on utilise un transformateur d’adaptation. Cette solution augmente le coit et le volume
du circuit. Pour remédier a ce probléme, nous avons utilisé un seul driver qui est capable de commander
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deux MOSFETs en méme temps. Il s’agit du driver TR2111 qui posséde deux sorties, une connectée a
la source du MOSFET afin de controler la tension V; et I'autre qui commande la grille. A partir de la
tension et du courant drain-source (Vpg et Ipg) de la figure , on remarque aussi qu’il y a une bonne
commutation et un temps de réponse satisfaisant du MOSFET, qui est de 140.871ns & la fermeture et
de 122.355ns a 'ouverture. Cela montre bien 1'utilité de la commutation douce ZVS par rapport & une
commutation dure (Hard Switching : HS). La puissance moyenne dissipée dans le MOSFET d’un bras
est satisfaisante, elle est respectivement de 13.3W et 14W (figure . Afin de justifier les résultats de
simulation obtenus, nous avons calculé théoriquement la puissance moyenne dissipée dans un transistor
(Eq 2.29) et nous avons trouvé une valeur égale a 12.4W. La courbe de température est présentée dans la
figure f.11d] Cette courbe montre le bon choix du radiateur qui est dimensionné pour que la température
de jonction ne dépasse pas 80°C.

Coté primaire du transformateur, la tension a Uentrée bascule entre 270V et -270V (figure 4.24a), et
la valeur efficace du courant & l'entrée du transformateur est de l'ordre de 7A (figure [£.12b)). Ce dernier
résultat de simulation est en trés bon accord avec les calculs en se basant sur I’équation (4.11). Coté
secondaire du transformateur et en fixant le rapport de transformation a 1/7 , 'amplitude de la tension
a la sortie du transformateur est variable entre 75V et —75V (figure [1.12d).

Pour le fonctionnement nominal (Vo = 28V et 4;50g = 100A), le rendement du transformateur ob-
tenu est trés satisfaisant, il est de l'ordre de 96.3% (Figure . Les courants qui circulent dans les
inductances de filtrage a la sortie du transformateur sont presque identiques. Leurs valeurs moyennes et
leurs taux d’ondulation sont respectivement de I'ordre de 504 et 40%. La somme de ces deux courants
est égale au courant total débité dans la charge d’une valeur égale & 100A (figure [£.12¢).

D’autre part, et Comme le montre la figure la tension & la sortie se stabilise a 28V avec une
ondulation de 0.1V. D’autre part, la Figure montre une puissance moyenne de charge de 2.8 kW.

Le convertisseur FSFB congu au cours de ce travail présente un rendement satisfaisant, il est de
Pordre de 94% (figure . Le rendement obtenu est di principalement d’'une part a ’utilisation d’une
commande & commutation douce générée par le contréleur UCC28950, et d’autre part & l'utilisation des
interrupteurs de puissance MOSFET SiC.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié les performances d’un convertisseur DC/DC PSFB avec doubleur
de courant et redressement synchrone. Nous avons développé les simulations sous PSpice et Saber pour
le prototypage du systéme. Les tests en simulation sont effectués en mode sain et en présence d’un défaut
d’un MOSFET SiC bloqué a I'état off.

Dans un premier temps, nous avons présenté la structure du convertisseur DC/DC choisi en répondant
au cahier des charges imposé par le projet PFC Rangers. Esuite, deux techniques de commande sont
utilisées. La premiére consiste & utiliser des régulateurs PI analogiques pour commander la chaine et
la tester en boucle fermée avec le simulateur Saber. Les deux techniques de commande présentées PI
ajustable en fonction de Tj et passisve sont applicable pour le PSFB. La deuxiéme technique basée sur
I'utilisation d’un controleur UCC28950 avec le simulateur PSpice. Ce controleur permet d’assurer une
commutation douce ZVS pour diminuer les pertes de commutation. N’ayant pas le controleur UCC28950
sous Saber, la commande a été réalisée en utilisant des circuits RC d’aide & la commutation.

Les différents résultats obtenus montrent que le convertisseur DC/DC PSFB fonctionne correcte-
ment & une fréquence de découpage élevée, celd est di principalement & l'utilisation des MOSFET SiC
(C2M0080120D). Le controleur UCC28950 améliore les performances de la commande des composants
MOSFET par rapport & une commande analogique sous Saber.



Conclusion Générale et Perspectives

L’objectif de ce projet est de développer une structure de convertisseur d’électronique de puissance
(PFC) innovant fiable et performant permettant de supprimer tout ou partie des filtres des équipements
électriques et de diminuer la pollution du réseau de bord des aéronefs. Supprimer les boitiers d’électronique
de puissance existant du type TRU (Transformer Rectifier Unit) et équiper ces aéronefs avec des systémes
d’électronique de puissance équivalents permet de réaliser un gain de poids des équipements de bord et
d’améliorer les performances de la conversion d’énergie au niveau rendement et qualité du courant généré.

Ce projet a vu la collaboration de plusieurs partenaires académiques et industriels. La part de notre
laboratoire dans ce projet consistait d’une part & proposer une solution adaptée pour répondre aux
besoins exprimés. Cette solution est constituée par un redresseur triphasé AC/DC avec correction du
facteur de puissance et un convertisseur DC/DC isolé avec un rendement élevé et un découpage a haute
fréquence. La principale contribution de la thése se situe au niveau de la modélisation électrothermique
d’un MOSEFT SiC de puissance et la commande dune chaine de conversion de puissance avec plusieurs
structures proposées avec des composants de puissance MOSFET SiC. Ceci a permis le prototypage
numeérique des convertisseurs.

Nous avons montré efficacité de la chaine de puissance AC/DC- DC/DC avec une Correction du
Facteur de Puissance (PFC) a base de commandes analogiques non linéaires. La robustesse a été tout
d’abord testée avec une variation de la charge, de la tension du bus continu et de la température ambiante
avec évaluation en mode sain et en mode défaut d’un composant de puissance.

Nous avons présenté briévement l'origine du phénomeéne des perturbations harmoniques (causes, pro-
pagation) dans le réseau avionique. Ensuite, analyse des principales configurations des Corrections de
Facteur de Puissance (PFC) proposées dans la littérature. Puis, nous avons développé les modéles et les
techniques susceptibles d’assurer une modélisation électrothermique d’un composant de puissance.

La modélisation électrothermique d’'un MOSFET SiC est étudiée dans le chapitre 2. Une comparaison
des modéles proposés sous Saber et PSpice a validé ces programmes. Nous avons proposé ensuite un
modéle électrothermique du MOSFET SiC pour la simulation sous Psim.

Le troisiéme chapitre a été consacré a l'étude et la commande analogique (linéaire et non-linéaire)
d’un convertisseur AC/DC avec et sans capteur de température de jonction 7. Dans ce chapitre on a
développé quelques types de commandes capables d’améliorer le rendement d'une chaine de puissance.
L’évaluation de D'efficacité des commandes utilisées est testée au niveau du fonctionnement de la chaine
en simulation & 1’aide des outils développés.

Le quatriéme chapitre présente ’étude et les résultats de simulation d’un convertisseur DC/DC lors
de 'utilisation d’'une commande & base de ’'UCC28950 puis avec une commande & base des régulateurs
PI en utilisant un MOSEFT SiC.

Nous avons apporté quelques éléments de réponse aux potentialités que pourraient apporter les tech-
niques avancées de modélisation et commande non linéaire, pour la Correction du Facteur de Puissance
(PFC). Pour la poursuite de ces travaux de recherche, plusieurs perspectives pourraient étre envisagées
parmi lesquelles, nous pouvons citer :

- Développer une version adaptative des commandes PI et Passive.

- Développer des lois de commandes directes basées sur les modéles des éléments du convertisseur a
haute fréquence et prendre en compte la modélisation électrothermiques dans le calcul de la commande.

- Utiliser des observateurs pour l'estimation de ’état du systéme, des pertes de puissance et de la
température.

- Modéliser et simuler les transformateurs du type planar.

100
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- Etudier I'influence des pertes sur les performances dynamiques et chercher a les réduire par la
commande non linéaire d’un convertisseur d’électronique de puissance.

- Etudier et modéliser les phénomeénes électromagnétiques pour la conception d’une commande robuste
vis a vis des perturbations.

- Développer des observateurs robustes des convertisseurs PFC interconnectés, pour faire face aux
sensibilités de la commande non linéaire vis-a-vis des variations paramétriques des éléments internes du
convertisseur d’électronique de puissance.

- Développer une commande globale capable d’assurer le suivi du courant et de la tension coté DC et
de rejeter les perturbations coté réseau AC.

- Introduire le controle du systéme en température par des commandes non linéaires, adaptatives et
robustes.

- Inclure dans le systéme un diagnostic en ligne et une tolérance a certains défaut.

Les perspectives sont nombreuses , comme on peut le remarquer. Ceci montre que ce domaine présente
beaucoup d’ouverture et d’innovations potentielles pour les systéme embarqués du futur.
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Annexe 1 : Conception des éléments passifs

La conception des éléments passifs dans un convertisseur de puissance est liée au choix de la fréquence
de découpage. Cette fréquence doit étre la plus élevée possible pour réduire les dimensions et le poids des
composants et les éléments passifs constituant les alimentationsBaadji [2014], [Lacroix [2013].

1 Conception de l’'inductance de filtrage

Dans un hacheur Boost, la relation entre la valeur d’inductance L et 'ondulation du courant Aiy, est
donnée par :

Mg, = o Ve (1)

Cette relation nous permet d’avoir I’expression de 'inductance en fonction 'ondulation du courant

Airet en fonction des autres parameétres comme le montre I’équation 2.
— O‘(l_a)vdc
L="r.7 (2)

Avec :

f : Fréquence de découpage

« : Rapport cyclique du signal de 'interrupteur

Vae :Tension bus continu

L’inductance est calculée en fonction de I'ondulation maximale souhaitée . Cette ondulation est maxi-
mal si o = 0.5, ce qui donne :

2 Conception du condensateur de filtrage

Le condensateur de filtrage est choisi pour minimiser les ondulation de la tension de bus contenu
méme lorsqu’il y a une variation de la charge.
L’ondulation de tension V. est donnée par I’équation suivante :

AV, = 2o (4)

Et par la suite la valeur de la capacité du condensateur de filtrage est obtenu par la relation suivante :
_ oaf(a—=1)i

C=" et (5)

Comme dans le cas d'une inductance, I’ondulation de tension maximale est obtenue pour un courant
iz, maximal et un rapport cyclique a = 0.5(Valeur maximale d’ondulation AVy.). Et par la suite

C = 1xvi7 (6)
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3 Régulateur pi numérique et analogique

La Figure 1 présente le schéma de principe analogique d’un régulateur PI (proportionnel-intégrateur).

=

Figurel :Schéma analogique du régulateur Pl

Ce régulateur posséde un circuit de contre-ré action formé d’un condensateur Co mis en série avec la
résistance Ro. On peut écrire la relation générale au nceud (-) de amplificateur.

Ueq- = U871+£g§CQ (1)
Et finalement la fonction de transfert
U Ra2(1+4+pRaC:
Crlp) = 57 = Py 2)

La fonction de transfert du régulateur PI numérique prend la forme générale suivante

Gr(p) = K, % (3)

on fait 'analogie entre I’équation 2 et I’équation 3, on trouve :

K :%etTi:RQCQ

les paramétres de éléments passifs des régulateurs PI sont présentés dans le tableau suivant :

Symbole | Valeur | Symbole | Valeur

Rot 10KQ | R 10KQ
Rua FKQ Ris | 0.5K0
Rus 1K Ry 3KQ

Ros | 10KQ | Rus 10KQ
Ri 10KQ C, 0.4uF

Ri 0.5KQ C; 0.2uF
Ry 10K

TABLE 4.2 — Paramétres de éléments passifs des régulateurs PI



Annexe 2 : Théorie et propriétés de la
commande passive

1. Définition de la passivité

Soit Sy un systéme représenté par I’équation 1 dont e est son entrée et y = h(z, e;) sa sortie. :

d .. _
s{ @i = (@) (1)
Y= h(.’E, 67;)
On pose w(e;, y) le débit énergétique de Sy qu’on peut le présenter par l'équation suivante :
'LU(@i, y) = e;Ty (2)

S’il existe une fonction continue non négative V(x)qui satisfait 1’équation 3 le systéme S; est un
systéme dissipatif par rapport au débit énergétique w(e;, y).

V() = V(@(0) < fy eF (s)y(s)ds = fi w(ei,y)ds 3)

Dans ce cas, on peut considérer V' comme une fonction de stockage d’énergie pour le systéme S;.

SiV(0) = 0, on peut dire que Sy est un systéme passif. Autrement dit ce systéme ne peut pas y avoir
de génération interne de puissance.

Généralement, on peut distinguer deux types de systéme passif :

Systéme statique passif : un systéme statique est un systéme qui ne comporte pas de dynamique
interne tels que sa sortie est directement fonction de son entrée.

Systéme dynamique passif : Un systéme dynamique ou qui comporte une partie dynamique interne
est le produit de 'entrée par la sortie ne suffit plus pour caractériser la passivité. Un systéme dynamique
est passif si I’énergie fournie & ce dernier est divisée en deux tranches : I'une stockée a I'intérieur et 'autre
dissipée. Dans ce cas, la puissance du systéme peut étre emmagasinée dans des éléments dynamiques
comme elle peut étre restituée a I’entrée du systéme.

Propriété des systémes passifs

La propriété des systémes passifs est basée sur la connexion et 'interconnexion entre des systémes en
gardant la notion et la passivité. La propriété de maintenir la passivité des systémes passifs est importante
pour synthétiser les lois de commande convenables. En effet, il est possible d’identifier des sous-systémes
passifs dans un systéme & commander. D’autre part, lorsque un systéme admet une décomposition en
systémes passifs, la stabilité sera garantie par les propriétés de sa connexion.
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Connexion des systémes non linéaires passifs : En terme de connexion entre des systémes, on
trouve plusieurs techniques, parmi ces derniéres on cite la connexion en série, en paralléle et en rétroaction.
La figure suivante montre ces trois types de connexions entre des systémes passifs.

(a)

Connexion seérie Connexion par rétroaction Connexion paralléle

Figure 1 : Connexion des systémes passifs

Ces systémes se comportent trés bien lors de la connexion et présente un avantage pour les systémes
passifs.

Interconnexion des systémes non linéaires passifs Soient deux systémes non linéaires S1 et Sy
connectés comme le montre la figure suivante.

Figure 2 : Interconnexion des systémes non linéaires passifs.

Dans ce cas le systéme Spoest un systéme qui a e; etes comme deux entrées et yiet yo comme des
sorties. Si les systémes Spet Sosont passifs, alors le systéme globale Sy est passif .

2. Stabilité des systémes passifs :

Généralement ’étude de la stabilité d’un systéme passif est basée sur I'utilisation d’une fonction de
Lyapunov. Dans le cas d’'un systémes constitué de plusieurs sous-systémes, la stabilité de ce dernier est
basée sur 'utilisation d’une fonction de Lyapunov compliquée & partir de fonctions plus simples associées
aux sous-systémes.

Ceci engendre une utilisation d’une fonction de stockage V() définie semi positive, et la stabilité
n’est pas toujours assurée par la passivité, et demande des exigences additives.

Plusieurs méthodes sont utilisées pour la stabilité des systémes via la passivité, on peut citer [Kamel
[2016] :

- Stabilité par l'intermédiaire d’énergie formée

- Stabilité par injection d’amortissement
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Stabilité par ’'intermédiaire d’énergie formée : Fn utilisant le méme systéme Sy défini précédem-
ment, si on fixe eI = 0 ou y = 0, la fonction de stockage V(z) de 'équation 58 est décroissante & partir
de toutes les trajectoires. Autrement dit, V(x) diminue réellement, et par la suite, le systéme converge
vers un point d’équilibre. Ainsi, ce casV (x)est qualifiéce comme une fonction de Lyapunov pour le systéme
Sy ICimini et al.| [2013].

Les systémes passifs qui ont cette fonction de stockage définie positive sont stables et on peut appeler
cette méthode, stabilité au sens de Lyapunov.

Stabilité par injection d’amortissement : La stabilité par injection d’amortissement est une mé-
thode trés utilisée pour les systémes mécaniques et électriques. Cette méthode basée sur la termine le
port de systéme (S;) par un retour d’état sous forme e = —K.y.

Avec :

K = KT > 0 :un gain d’amortissement

Ce gain est injecté pour garantir la stabilité du systéme pour un point d’équilibre x.

Autrement dit, si V(z) >0on a:

V<ely=—yl Ky<0 (4)

Alors il est facile de prouver qu’il existe un point d’équilibre z, asymptotiquement stable s’il est
détectable par la sortie .

3. Méthodes de synthéses de lois de commande passive

Plusieurs méthodes sont proposées pour assurer la synthése de lois de commande par la passivité du
systéme non linéaire (CBP) dont on peut citerSira-Ramirez et al.|[1997], Guo et al.| [2008], Oliveira et al.
[2008] :

- PBC par rétroaction.

- Description de la forme Hamiltonienne & ports.

- PBC par le modeéle d’Euler-Lagrange.

- PBC par anticipation.

- PBC par la balance énergétique et dissipation.

- PBC par interconnexion.



Annexe 3 : Fonctionnement de PSFB

1. Principe de fonctionnement de PSFB

Le chronogramme des allures des courants et tensions au niveau du convertisseur PSFB est montré
par la figure suivante Zhe| [2014], Sterk| [2003] :

Figure 1 : Chronogramme des allures des courants et tensions au niveau du DC/DC PSFB 2014}

Ou :

Va1, Vg2, V43,Vaa, Vgs et Vye sont les signaux de commande respectivement des MOSFET Q1, Q2, Q3,
Q4, Q5 et Q6.

Analysons le fonctionnement du convertisseur dans les différents modes [Zhe| [2014], Navarro-Crespin|

et al] [2013)

Mode I :tg a t; Les transistors Q1 et Q4 sont passants, au primaire le courant circule de Q1 vers Q4
(courant positif), I’énergie sera transférée du primaire vers le secondaire (Figure 2).
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Figure 2 : Eléments passants entre les instants tg a 1 [2014]

La valeur de ce courant primaire 4, croit dans I'intervalle de temps g & ¢ :

ip(t1)—ip(to) _ Vge—nVout 0 (1)

t1—to n2Lf1+le

Ou n?L 71+ Ly est la somme des inductances traversées par le courant ramené au primaire.
Ly : Inductance de fuite en série avec le transformateur

n : est U'inverse du rapport de transformation m(n = % = %‘;)

Ve - Tension d’alimentation (sortie du convertisseur AC/DC).

Du coté secondaire, on a Q6 qui est passant et la totalité du courant y passe.

Le courant passant par I'inductance de filtrage Ly croit contrairement au courant passant par Lo.
On a :

Vs = mVy. (2)

Vs est la tension du secondaire du transformateur.
L’équation (1) devient :

ipp1(t)—insi(to) _ mVie—Vour (3)
t1—to - Lfl
De méme pour le courant iy f9 :
inpo(t)—irsa(to) _ —Viou
t—to - sz (4)

Mode I1 : t; 4ty  Cet intervalle correspond au temps mort entre Q1 et Q2, pour éviter tout risque de
court-circuit. A U'instant ¢1, Q1 est bloqué, C3 commence a se décharger (Fig. 3(a)) jusqu’a atteindre une
tension nulle. Alors D3 devient passante, ce qui permet d’amorcer 33 a tension nulle comme le montre
la Figure 3(b) |Alou et al.| [2006], B. R. Lin| [2005].
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Figure 3 : Eléments passants entre les instants ¢ & to (a) avant D3 passante, (b) aprés D3 passante m

[2014]

Le temps requis pour la décharge de C3 et C1 est le temps nécessaire pour 'amorcage ZVS de Q3 :
C1+C
ti3 = %Vdc (5)

Pour assurer le blocage de Q3 a tension nulle, le temps mort entre Q1 et Q3 doit étre supérieur a t13,
ce qui veut dire :

tais = (t2 —t1) > t13 (6)

Du coté secondaire, C5 se décharge jusqu’a ce que la tension Vs s’annule, alors Q5 aura la condition
pour le mettre a I’état ON et devient passant avec Q6.

Mode III : t2 4 t3  Cette phase est connue pour étre la phase de roue libre, avec une tension nulle
cOté primaire et secondaire du transformateur. A linstant f9, Q3 et Q5 qui sont amorcés & ZVS vu la
tension nulle appliquée & leurs bornes (figure 4).

Au primaire, le courant circule entre Q3 et Q4 qui sont passants. Au secondaire, la tension appliquée
sur Q5 et le courant qui le traverse sont tous les deux nuls et la totalité du courant de charge i;,,q passe
par Q6. Les courants passants par les deux inductances de filtrage décrois [Yao et al. [2006] :

i (t3)_i (tz) _ Vie—Vou
Lf1l t37t§fl _m del t (7)
De méme
inpa(ts)—irpa(te) _ —Vi,
R = Ty (8)
Lt’l
— i M
QlElDIZECI__ nglmzsc;_ T. _E £L +
5MD5Cs T Rpsrg[ Vo
Ve > ”€ Q[ D5 €5 > -
1+ > =
BE C6D6/Q6
3.4D3] © 4gd D4 £ C4L <
S T Y -
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Figure 4 : Eléments passants entre les instants to & t3 2014}

Mode IV : t3 aty Ceci correspond au temps mort entre Q2 et Q4. A 'instant ¢3, Q4 est bloqué, C2
se met & se décharger et C4 se charge vu le courant qui le traverse (Fig. 5(a)).

Pendant cet intervalle de temps la tension au primaire change de signe et devient négative. Quand
C2 est déchargé, la tension entre ses bornes est nulle, la diode D2 devient passante ce qui conditionne
lamorcage de Q2 a ZV'S (Fig. 5(b)).

Vu ce changement de signe pour les tensions aux primaires, le courant ige diminu et ig5 augmente. Le
changement n’est pas instantané a cause de 'inductance de fuite qui est en série avec le transformateur.

Les deux MOSFET Q5 et Q6 sont passants et le secondaire du transformateur est court-circuité et ceci
peut causer des problémes |Zhe| [2014], [Hua et al|[2013]. Quand le secondaire est court-circuité, I’énergie
nécessaire pour décharger C2 et charger C4 est 'unique énergie stockée dans I'inductance de fuite du
transformateur. En conséquence, il pourrait ne pas y avoir suffisamment d’énergie pour décharger C2 et
dans ce cas Q2 ne peut étre amorcé & ZVS. L’énergie pour décharger C2 dépend de la valeur du courant
ou des conditions de la charge |Zhe [2014], |Alou et al. [2006].

Ly
- —- MM
T JD 2 D:i 7| +
Q_E IZSCL' Q_é C T]. _é E§== .
| CoT Rpgpg| Vo
> - Qfs -
Ve =~ 3 H E
| C6 D6JQ
it st M
(a)
Lq
= - —> ! ™
== Vout
- Q5[ D505 FSFB[
Ve - 3 H E =
! C6 DG

(b)

Figure 5 : Eléments passants entre les instantsts a ¢4 (a) avant D2 passante, (b) aprés D2 passante

2014

Mode V : tyats Ce mode de fonctionnement du convertisseur est représenté par la Figure 6. Pendant
cette phase, la tension au secondaire est encore nulle. Durant cet intervalle, le courant passant par Qb
croit alors que celui de Q6 décroit.
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Figure 6 : Eléments passants entre les instants ¢4 & t5 2014}

ip(ts)—ip(ta) _ _ Vg

S g
ing1(ts)—ing1(ta) _ Vo
= t57ti‘fl - Lflt (10)
ingalts)—inga(t) _ Vi
L2 t5—tif2 - Lfgt (11)

Mode VI : t5 a tg Durant cet intervalle, Q2 et Q3 sont passants (Figure 7).

La
o
— —
Q1E|D125(‘L_ > p2lcall E| 1l o | .
r h (‘f RFSFB Vout
- - Q35 D5 C5 T iy
i : H E <
! C6 D6|Q6
Q3ED345 cil Q4S Ddg C4L Y“H ‘3_ T
—1 Lf:

Figure 7 : Eléments passants entre les instants t5 & tg [2014]

L’énergie est transférée du primaire vers le secondaire, le courant i, évolue et croit tel que :

ip(te)—ip(ts) _ Ve
- ;;6*15? == n2Lf;i+le 0 (12)

Coté secondaire, la totalité du courant passe par Qb et Q6 est bloqué.
Le courant iy so croit contrairement a iy qui décroit Alou et al.| [2006], |Zhe| [2014] :

ipf1(te)—inri(tas)  —Vious
te—15 - Lfl (13)

irga(te)—insa(ts) _ mVie—Vout
te—1ts - sz (14)

Mode VII : tg a t7  Cet intervalle de temps est un temps mort entre Q3 et Q1. A l'instant tg, Q3
devient bloqué. Coté primaire, la capacité C1 se décharge jusqu’a atteindre une tension nulle
\Crespin et al.|[2013|, Hua et al. [2013]. C3, contrairement a C1, se charge (Figure 8(a)). Quand la tension

aux bornes de C1 s’annule, D1 devient passante ce qui va conditionner la commutation douce a ZVS pour
le blocage de Q1 (Figure 8(b)).
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Figure 8 : Eléments passants entre les instants tg & t7 2014

Pour avoir une commutation douce avec zéro tension (ZVS), le temps mort doit étre plus large que
t31 de I’équation 15, ce qui implique

tas1 = (t7 —te) > ta1

(15)
Au secondaire, le condensateur est déchargé. Quand la tension Vg atteint zéro la condition de la
commutation douce ZVS est remplie pour amorcer Q6

Mode VIII : t7 a tg

Cet intervalle de temps correspond & la phase de roue libre durant laquelle
aucune tension n’est appliquée au transformateur (Figure 9).
A Tinstant t7, Q1 et Q6 sont amorcés avec une tension nulle & leurs bornes

Du c6té primaire, le courant passe par Q1 et Q2. Du coté secondaire, la tension et le courant passant
par Q6 sont nuls, la totalité du courant passe par Q5

s
%Dlﬁ CUL QD2 oL
—< <
Ve L+ -
I
3,4D3| ¢3 4, 1Dat c4l
Q E ;S CJ:: Q_ll— ?5‘ -~

Figure 9 : Eléments passants entre les instantstra tg 2014

Les courants, au niveau des inductances de filtrage Lyjet Lyo, décroissent. Cette variation de courant
est donnée par :
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inp1(ts)—iLs1(t7) _ —Vou

e tgftifl - Lflt (16)
infa(t)—inra(tr) _ —Viu

=2 tgft[;fz - Lfgt (17)

Mode IX :tg a4 tg Cet intervalle de temps correspond au temps mort entre Q2 et Q4.

A Tinstant tg, Q2 est bloquée. C4 se décharge, la tension a ses bornes diminue de V. jusqu’a atteindre
une tension nulle. C4 se charge et C2 se charge (Figure 10(a)). Ceci conduit au changement de signe de la
tension au primaire du transformateur. Une fois que C4 est déchargé jusqu’a atteindre zéro, D4 devient
passante ce qui va conditionner la commutation douce de Q4 al'état ON (Figure 10(b)) |Alou et al.|[2006],
Hua et al.| [2013].

Ln

Ve —

Vde =

Figure 10 : Eléments passants entre les instantstg a tg 2014}

Coté secondaire, le courant igs passant par Q5 décroit alors que celui passant par Q6 ( ige ) croit.
Le secondaire du transformateur est court-circuité par Q5 et Q6. Dans 'intervalle t3 & t4, optimum du
temps mort entre Q2 et Q4 est donné par Hua et al.| [2013] :

Vs = mVye (18)
Y
taza = 5V Lii.Cys (4.28)
Avec Cys = Cy = Cy

Mode X : tg a tjp A linstant tg, Q4 est amorcé sous une tension nulle (Figure 11). Le courant du
cOté primaire et le courant passant par les inductances de filtrage L etLyy s’écrivent sous la forme :

ip(t10)—ip(te) _ _ Ve
B e (19)

i (t )77: (t ) i _Vou
e = .
ip2(t)=ing2(te) _ —Vou (21)

t10—tg Lo
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Figure 11 : Eléments passants entre les instants tg a t19 |Zhe| [2014]

2. Rapport cyclique

Dans cette partie on va développer les équations du rapport cyclique coté primaire (a), du rapport
cyclique effectif coté secondaire (a.s¢) et leurs différence (appelée Duty Cycle Loss :aqq) du convertisseur
PSFB avec redresseur synchrone et doubleur de courant. Le temps correspondant 4 la différence des deux
rapports cycliques est dii & la commande décalée des composants de puissance placés en diagonale du
convertisseur coté primaire du transformateur. Ce temps est utilisé pour améliorer 'efficacité du redresseur
synchrone (SR) coté secondaire du transformateur. Cette différence de rapport cyclique est engendrée par
la pente finie des fronts montants et descendants du courant primaire due a la présence de 'inductance
de résonance placée en série avec le primaire du transformateur (Figure 12). La Figure 12, montre le
détail du chronogramme du courant primaire i7,, la tension primaire V), la tension secondaire V du
transformateur et le courant i;,qq de charge. Dans cette figure, nous avons illustré le rapport cyclique
coté primaire «, le rapport cyclique coté secondaire aeyy et la différence de rapport cyclique age [Yao
et al.| [2006], Navarro-Crespin et al. [2013], Zhe [2014].

ipp
ip]

load

Figure 12 : Différents rapports cycliques pour le PSFB |Zhe| [2014]

D’aprés la Figure 4.24, la différence de rapport cyclique age est définie dans l'intervalle to & t5 qui
peut étre exprimée par :

Qe = F(t2 — t5) =5 7 (ip(t2) — ip(t5)) (22)

~
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Comme le montre la Figure 4.24, la durée de la différence du rapport cyclique gy est donnée par la
relation suivante :

Lo = B (ipy — ipm) (23)
Z.pv + Z.pm - ipv - Z-pprri‘l/:c (1 - a)% (24)

Avec
En outre, comme le montre la Figure 4.24, Ai, = iy, — ip, correspond a Ai;,q4, nous obtenons alors
la relation suivante :

gt = e 25)

En utilisant les relations ci-dessus, nous obtenons la relation de la différence du rapport agq cyclique :

Qgel = %\%’Zm[iload — %’lf (1-a)T] (26)

Quand 7j,44 est plus grand que Vo, (1 —a)% , qui est généralement le cas & ’exception des conditions
de charge extrémement faibles, I’équation peut étre simplifiée :

2 Ly,
Qdel = 7 PEMiload (27)

Dans le cas de la topologie du redresseur doubleur de courant, la tension aux bornes de la charge
(Vout) est celle d’entrée du convertisseur elle est donnée par la relation suivante :

Vacae
Vour = "—gett (28)

Le rapport cyclique coté primaire o est égal a la somme du rapport cyclique coté secondaire oy
(rapport cyclique effectif) et la différence du rapport cyclique agg;.

Q= Qeff + Qqel (29)
D’ou le rapport cyclique effectif coté secondaire oy

_ __Rpgppn®T
aeff - le-‘rRPSFBTLQTa (30)

Avec Rpgrp la résistance de la charge

Rpsrp = Z‘%‘Z (31)

3. Dimensionnement des éléments constituants le convertisseur

3.1 Calcul de I’inductance de résonance

Comme nous ’avons vu ci-dessus, la commutation & ZVS de Q2 et Q4 nécessite une résonance entre
I'inductance de résonance L, (inclus avec I'inductance de fuite L du transformateur) et le condensateur
de sortie du MOSFET. La gamme de ZVS souhaitée de Q2 et Q4 détermine la valeur de L,. D’apres les
modes de fonctionnement développés ci-dessus, a I'instant t3, Q4 se bloque. Quand C2 est déchargé, D2
se met & conduire. Pour réaliser 'amorcage de Q2 & ZVS, Q2 doit conduire apres la conduction de D2 ou
apres la décharge a zéro de C2. Durant cette période, le secondaire du transformateur est court-circuité
et I’énergie disponible pour décharger C2 est I'unique énergie stockée dans l'inductance de résonance L.
Ainsi, 'inductance de fuite doit étre suffisamment grande pour fournir une énergie suffisante pour charger
C4 et décharger C2. L’inductance de résonance doit satisfaire la condition suivante B. R. Lin|[2005] :

Lyi2 > CasViy, (32)

avec
L, : inductance de résonance
ip : courant primaire du transformateur
Cys : Condensateur de sortie du MOSFET
Dans cette étude la plage de la ZVS est sélectionnée le cas défavorable pour % du courant nominal de
charge. Par conséquent le courant primaire minimum est donné par :

l .
S U (33)
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3.2 Conception de I'inductance de filtrage

Habituellement, I'inductance du filtre de sortie est concue de sorte que 'ondulation du courant de
sortie est de 20% du courant de charge. Pour le redresseur doubleur de courant, les deux inductances
fonctionnent d'une maniére entrelacée et I'ondulation de courant dans chaque bobine est de 40% du
courant de charge. ’ondulation du courant d’une inductance est :

AiL = 7F;nv>,;3t4 (34)
Avec P, la puissance nominale de charge.
L’application numérique donne :
Aip, = (100x28x%x0.4)/(2x28) = 20A (35)

Pour le courant du redresseur synchrone, la relation entre la valeur d’inductance et ’ondulation du
courant est :

Vout(2—
Lf = 2AtELfs,a) (36)

Le rapport cyclique « est compris entre 0 et 1, ce qui donne une inductance de filtrage :
1.75uF < Ly < 3.5uH (37)
Nous prenons la valeur

Ly =2.25uH (38)

3.3 Conception du condensateur de filtrage

Le condensateur de filtrage est sélectionné pour maintenir la tension transitoire lorsqu’il y aune
variation de la charge. Le condensateur doit veiller & ce que lors du fonctionnement a vide et en pleine
charge, 'ondulation de tension doit étre inférieure & 0.1V.

Au cours d’une variation extréme de la charge, le temps que met le courant de charge pour décroitre
de son maximum jusqu’a zéro est :

Lyi oa
by = =47t (39)
L’application numérique donne :
ter = 8}13 (4:0)

Le condensateur de filtrage est obtenu par la relation suivante :

Cr = At (41)

L’application numérique donne :

C;=16mF (42)
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Ipgusey | Pulsed Drain Current 80 A [ Pulse width t, limited by Tjmax Fig. 22
P, Power Dissipation 192 W | T.=25°C,T,=150°C Fig. 20
T,,T. | Operating Junction and Storage T t sole | g
sl perating Junction an orage lemperature +150
T, Solder Temperature 260 °C | 1.6mm (0.063") from case for 10s
. 1 Nm
My Mounting Torque 8.8 Ibf-in M3 or 6-32 screw
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