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RESUME

L'objectif de ce travail est de concevoir un convertisseur statique
a rendement élevé utilisant de nouvelles technologies. Ce
convertisseur fonctionne comme interface entre des panneaux solaires
et le réseau électrique de distribution. Les convertisseurs cc-ca font
généralement appel a la technologie thyristor dont la robustesse est la
principale qualité, mais les problémes du poids et de l'encombrement
restent déterminants. Certaines sources d'alimentation utilisent la
technologie du transistor bipolaire mais la technique de modulation
pour fabriquer une onde sinusoidale est généralement la modulation
de largeur d'impulsion (PWM) ou bien le contrdle par hystérésis. Ces
lois de commande offrent des performances moyennes et la qualité du
signal sinusoidal est passablement acceptable. Le principal handicap
de ces convertisseurs est les pertes par commutation. Pour remédier a
ce probléme il faut travailler a4 des fréquences relativement basses (5-
15 kHz) alors que pour augmenter la qualité du signal sinusoidal a la
sortie il faut augmenter la fréquence de Il'onde porteuse. Un
compromis est alors imposé entre le rendement et la distorsion
harmonique du signal. Comme solution aux problemes des
convertisseurs existants, nous avons utilis€é une nouvelle technologie
de semiconducteurs, soit le COMFET (interrupteur commandable a
I'ouverture et a la fermeture). De plus, pour profiter de la robustesse
du thyristor, nous avons utilisé cet interrupteur comme un thyristor
adapté pour la haute fréquence. L'utilisation de cet interrupteur nous
a permis de fonctionner a fréquence élevée, ce qui a permis
d'augmenter la puissance massique ainsi que volumique. Or, le
fonctionnement a fréquence élevée est incompatible avec un
rendement élevé; mais, pour éviter ce probléme, nous créons un
environnement autour de ces interrupteurs de fagon a ce que les
pertes proportionnelles a la fréquence deviennent négligeables
(résonance série). Les interrupteurs seront fermés a courant nul
(fréquence de fonctionnement inférieure a la moitié de la fréquence
de résonance). L'étude du régime permanent (chap. 1) et celle du
régime transitoire (chap. 2) utilisant la méthode du plan de phase sont
présentées. Ces études sont validées par des simulations numériques.
Une méthode de dimensionnement systématique (chap. 3) est



II

présentée. La principale fonction du convertisseur est de transformer
en courant alternatif l'énergie fournie par les cellules photovoltaiques
sous forme de courant continu dont la tension varie en fonction de
I'ensoleillement. La puissance maximale injectée dans le réseau par le
prototype que l'on a réalisé (chap. 4) est de 2.5 kW. Le taux de
distorsion harmonique est trés faible, inférieur a 3.5%, et le rendement
mesuré a la puissance nominale est de 92%. Le facteur de puissance
est unitaire, le circuit de commande est du type analogique et la
structure choisie permet le fonctionnement en boucle ouverte.
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INTRODUCTION GENERALE

La tendance actuelle en électronique de puissance est a la
miniaturisation, afin d'avoir des puissances massiques des plus

€levées possible. Ceci conduit a augmenter les fréquences de
fonctionnement des convertisseurs pour réduire la taille des éléments
réactifs (inductances, condensateurs et transformateurs). Cette

augmentation de la fréquence permet aussi d'améliorer les
performances dynamiques des convertisseurs par la réduction des
temps de réponse qu'elle entraine.

En outre, les notions de prix, de rendement et de fiabilité
conduisent a minimiser le nombre de composants actifs et passifs.
Cette optique amene a travailler sur des topologies simples et a faire
jouer un plus grand rdle aux interrupteurs, ce qui augmente les
contraintes sur ces derniers. Aussi, ces éléments actifs doivent avoir
des temps de commutation de plus en plus courts afin de réduire les
pertes et de ne pas affecter le rendement. Cependant, on se rend
compte tres rapidement de la difficulté d'utiliser des interrupteurs
dont les commutations sont trés rapides, car les transitions rapides
géneérent des gradients de courant et de tension élevés qui rendent
I'effet des inductances et des condensateurs parasites plus important
par les courants et tensions qu'ils induisent respectivement. Ainsi, un
di/dt de 100A/us fait apparaitre 1V sur chaque centimetre de
conducteur qui en est le siege et un dv/dt de 1000V/us engendre
ImA dans chaque picofarad qui le supporte. Ces surintensités et
surtensions conduisent a exiger des interrupteurs ayant des tenues en
tension et en courant encore plus élevées. Aussi, le convertisseur
comme tel devient plus perturbant.

Ces différentes réflexions nous ont amenés a choisir un
convertisseur a résonance afin de réaliser notre objectif principal, soit
une source de courant alternatif, et ceci, a partir d'une source de
tension continue [1,2,3 et 4]. Le choix d'un convertisseur a résonance
repose essentiellement sur les propriétés qu'il offre.

Le principal avantage d'un tel convertisseur est que le mécanisme
de commutation de chacun de ses interrupteurs est parfaitement



défini [10,11 et 12]. Ainsi, chaque élément actif posséde une
commutation commandée et une commutation spontanée, la premiere
étant provoquée par le circuit de commande, la seconde résultant de
I'action du circuit oscillant.

Lors de la commutation commandée, on peut €tre amené a utiliser
ou non des circuits d'aide a la commutation (CALC). Si l'interrupteur
est commandé au blocage (Thyristor dual), alors le CALC est un
condensateur placé en parallele avec l'interrupteur. L'amorgage de ce
dernier s'effectue sous tension nulle, donc il n'y a pas d'énergie
stockée dans le condensateur. De méme, si l'interrupteur est
commandé a l'amorgage (thyristor), alors le CALC est une inductance
placée en série. Néanmoins, le blocage de l'interrupteur s'effectue au
passage par zéro du courant; il n'y a donc pas d'énergie stockée dans
I'inductance a cet instant. Ces CALC sont donc non dissipatifs et
peuvent ainsi étre surdimensionnés. De plus, si l'on fonctionne en
quasi-résonance (résonance série), toutes les commutations
s'effectuent a courant nul, les interrupteurs ne sont donc pas
confrontés au phénoméne de recouvrement des diodes. Aussi, les
gradients de courant sont limités par le circuit résonnant.

Dans ces conditions, les pertes par commutation sont minimales
ou nulles et les convertisseurs a résonance sont aptes a fonctionner a
des fréquences tres élevées et ce, sans affecter le rendement, tout en
ayant une réduction du poids, du volume et de l'encombrement des
éléments réactifs. De plus, on a une réduction du temps de réponse.

Aussi, vu les conditions de commutation des interrupteurs, les
contraintes sont minimales sur ces composants, ce qui augmente
considérablement la fiabilité. De méme, les formes de courant sont
quasi-sinusoidales, ce qui engendre de faibles perturbations
électromagnétiques et radiofréquences.

La principale fonction de l'unité de conversion a concevoir est de
transformer en courant alternatif, 1'énergie fournie par des cellules
photovoltaiques sous forme de courant continu dont l'amplitude de la
tension varie avec l'ensoleillement.

Dans le premier chapitre, aprés avoir exposé les considérations



qui nous ont amenés a choisir la topologie de l'alimentation, soit un
convertisseur du type monophasé utilisant un étage haute fréquence a
résonnance série qui permet la commutation douce, nous avons
effectué une analyse en régime permanent [S, 6] (plan de phase).
Ainsi, nous avons déduit les caractéristiques statiques et ce, pour les

différents modes de fonctionnement. Cette €tude nous a permis
d'adopter le mode de fonctionnement dont la caractéristique de sortie
est une source de courant. Elle nous fournit aussi toutes les

contraintes que doivent subir les différents €léments qui constituent
le convertisseur, soit les interrupteurs et les composantes réactives
(inductances, condensateurs, transformateurs).

Dans le deuxiéme chapitre, nous présentons l'analyse en régime
dynamique de la structure [8]. Cette étude nous permet d'attribuer au
convertisseur une fonction de transfert; ceci nous a aidé a calculer, en
utilisant les méthodes classiques (Bode, Nyquist,...), un circuit de
régulation qui répond aux spécifications du cahier de charge (temps de
réponse du systeme, dépassement,...).

Dans le troisieme chapitre, nous élaborons une méthode de
dimensionnement qui consiste en la détermination des diverses
contraintes que doivent subir les différents éléments constituants du
convertisseur.  Aussi, nous présentons une étude comparative sur les
interrupteurs commandables existants [9, 13 et 14], ce qui nous a
permis de faire le choix de linterrupteur adéquat pour notre
application.

Finalement, au dernier chapitre, nous présentons les détails de la
réalisation pratique, soit l'unité de puissance (2.5 kW), les différents
circuits d'interface, les circuits d'attaque de gichettes et les circuits de
régulation. De plus, nous présentons les résultats expérimentaux qui
valident 1'étude en régime statique (puissance nominale) et en régime
dynamique.



CHAPITRE 1

ETUDE DU CONVERTISSE

L1 INTRODUCTION:

On peut distinguer deux topologies de convertisseurs a résonance
pour la conversion continu-continu.

a) Convertisseurs a résonance série [5] (fig. 1.1): Le condensateur
est placé en série avec la charge. Cette derniere se présente donc
comme une source de courant instantanée.

b) Convertisseurs a résonance parallele [6] (fig. 1.2): Le
condensateur est placé en parallele avec la charge. Celle-ci se présente
alors comme une source de tension instantanée.
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Figure 1.2, Convertisseur a résonance paralléle




1.2 Choix de ] logie:

Pour faire le choix de la topologie, nous avons fait une analyse
qualitative des propriétés propres a chacune des deux structures et ce,
pour la conversion continu-continu.

Ces deux convertisseurs se distinguent surtout par le
fonctionnement et les contraintes subies par l'étage redresseur, soit le
pont de diodes et, aussi, par la présence du transformateur.

Dans le cas du convertisseur a résonance série (fig. 1.1), la
commutation des diodes se fait toujours a courant nul, elles ne sont
donc soumises a aucune surtension du fait qu'il n'y a pas d'énergie
stockée dans les inductances de cdblage au moment de la
commutation. Quant au convertisseur a résonance parallele (fig. 1.2),
si le condensateur du circuit oscillant est placé au primaire du
transformateur, l'inductance de fuite entraine un temps de
commutation non négilgeable et donc une chute de tension par
commutation. En revanche, si le condensateur est placé au secondaire
du transformateur, l'inductance de fuite est dans ce cas "transparente”
pour le redresseur et fait partie de l'inductance du circuit résonnant.
La, les gradients de courant dans les diodes pendant les commutations
sont mal gérés, ils peuvent étre élevés et ainsi induire des courants
inverses dans les diodes, donc entrainent les surtensions.

Dans le cas du convertisseur a résonance série, (fig 1.1) on a le
condensateur qui est placé en série avec le transformateur, ce qui a
pour effet d'éliminer toute composante continue dans le
transformateur et l'inductance de fuite fait partie de l'inductance du
circuit résonnant. Le transformateur est donc facile a faire et les
enroulements, soit le primaire et le secondaire, peuvent étre séparés
afin de minimiser les capacités parasites entre eux.

Pour les raisons é€voquées ci-dessus, notre choix s'est donc arrété
sur le convertisseur a résonance série.

L3 Description d o

Le convertisseur que nous avons étudié est un convertisseur 2
résonance série monophasé, comme sus-mentionné (fig. 1.1). Les



interrupteurs T1 a T4 sont des interrupteurs commandables
interconnectés avec des diodes anti-paralleles. Dépendamment du
mode de fonctionnement, ils seront munis d'une logique de commande

qui leur permet de fonctionner soit comme thyristor (fg < f;), soit

comme thyristor dual (fg > f. ). La charge de l'onduleur est formée

par un circuit résonnant série connectée en série avec un
transformateur haute fréquence qui sert, d'une part, a adapter la
charge et, d'autre part, a assurer l'isolation galvanique entre la source
et la charge. Le secondaire du transformateur alimente un redresseur
a diodes qui débite dans une charge R, placée en parallele avec un
condensateur de filtrage C,. La constante de temps de la charge est
considérée supérieure a la période de fonctionnement de I'onduleur.
La méthode d'étude choisie repose sur la représentation dans le plan
de phase des variables d'état du systeéme.

L4 Hypoth: imolificatrices:

Dans le cadre de 1'étude analytique, on suppose que les
interrupteurs sont idéaux; on néglige donc les temps de commutation,
la chute de tension directe lors de la conduction et les courants de
fuite. Les ondulations de la tension d'entrée E et de la tension de sortie
Vo sont négligées. De plus, le facteur de qualité du circuit oscillant est

infini. Enfin, le transformateur est idéal et de rapport de
transformation unitaire.

1.5 Modes de fonctionnement:

Si I'on considére qu'un interrupteur ne conduit qu'une seule fois

a

dans un cycle, et qu'on le commande a I'amorgage ou au blocage, on
distingue trois modes de fonctionnement:

a) fs< f./2: Fonctionnement en quasi-résonance, toutes les
commutations se font a courant nul dans le circuit résonnant.

b) f,/2 < fg < f.: Fonctionnement en conduction continue en
dessous de la fréquence de résonance.

¢) fg > f.: Fonctionnement en conduction continue au-dessus de la

fréquence de résonance.



Dans les deux modes ou la fréquence de fonctionnement est
inférieure a la fréquence de résonance, les interrupteurs qui
composent l'onduleur sont commandés a l'amorgage et ont un blocage
spontané (thyristor). Dans le dernier mode, la fréquence de
fonctionnement est supérieure a la fréquence de résonance, les
interrupteurs sont alors command€s au blocage et ont un amorgage
spontané (thyristor dual).

1.6 Séquences de fonctionnement f; < fi.:

En limitant notre étude a une commande par impulsions fines
d'amorgage des interrupteurs, on déduit les différentes séquences de
fonctionnement (figure 1.3 a figure 1.6) pour des fréquences
d'opération inférieures a la fréquence de résonance. Aussi, a chaque
séquence on associera un circuit équivalent pour finalement déduire

un circuit équivalent global (figure 1.7).

Afin d'alléger les figures, on a omis intentionnellement d'utiliser
le transformateur haute fréquence dans les schémas.

1ere séquence:

Le condensateur du circuit oscillant étant chargé négativement, on
amorce les interrupteurs T1 et T2. Pendant cette séquence le
condensateur change de polarité suivant une sinusoide. Le courant
décrit aussi une sinusoide, la valeur initiale peut étre positive ou nulle

(nulle si fg < f/2).

L ¢ L ¢
E B3 ——-—l li
— —_— |= F34 L
| Co | E—— Veo —— v
N g T T '°
T2 D22

Figure 1.3. leére séguence de fonctionnement et circuit équivalent




2eme  géquence:

A la fin de la séquence précédente, le condensateur a atteint sa
tension maximale. Au passage par zéro du courant dans le circuit
résonnant, les interrupteurs T1 et T2 se bloquent et les diodes D1 et
D2 s'amorcent. La tension du condensateur diminue tout en restant
positive et le courant dans le circuit résonnant décrit une alternance

négative complete (fg < f/2) ou incompléte.

Dy [)332S
E L S _-L |C|
3 r
Co | E — S J——
= I~ ©
D2 D44

Figure 1.4. 2eéme séquence de fonctionnement et circuit équivalent

jeme géquence:

Le condensateur étant chargé positivement, on amorce les
interrupteurs T3 et T4. Cette séquence est similaire a la premiere au
signe prés du courant et de la tension dans le circuit oscillant.

N
E / L C L C
[
— h — it E-—I —
_a ; o + - 1
\ Z g E o Yo
T4 D44

Figure 1.5. 3eéme séquence de fonctionnement et circuit équivalent

4éme géquence:
Au passage par zéro du courant dans le circuit résonnant, les
interrupteurs T3 et T4 se bloquent et les diodes D3 et D4 s'amorcent.



0 Dit
; W S L ¢
o1 I H & ——’—-_—_I L—
— —= |3 1 o |
s D227 & L — H v,
D4

Figure 1.6. 4éme séquence de fonctionnement et circuit équivalent

Par inspection, on peut déduire un circuit équivalent global (fig.
1.7) ou la source VE prend une valeur spécifique correspondant 2 la
séquence de fonctionnement (tableau 1.1). Le tableau donne aussi la
tension initiale aux bornes du condensateur ainsi que le courant initial
pour chaque séquence.

Tableau 1.1

Intervalles Interrupteurs
de temps en conduction VE Vi Ii

(0.5<fsn<1) (fsn<0.5)

tg -t TI,T2,D11,D22 +E-Vy +V +Io 0
t; -2 D2,D1,D33,D44 +E+Vy L VeMm 0 0
2 -t3 T3,T4,D33,D44 -E+Vy -Voo -To 0
t3 -t4 D4,D3,DII,D22 -E-Vy -VoMm 0 0
_i i;
VE I g C

Figure 1.7. Circuit équivalent global.
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Vu la simplicité du circuit équivalent global du convertisseur, on
peut faire une étude analytique simple du circuit.

S

Ainsi, l'équation qui décrit le circuit a chaque instant est:

diLc 1] .
VE:LTt_+E ILC dt (1)
On a aussi
di
v =V_-L-LC )

dv I
c| =i 3)
dt t=t. C

Ve et i ¢ sont respectivement la tension aux bornes du

condensateur et le courant dans le circuit oscillant. Aussi, on notera
Vi la tension initiale aux bornes du condensateur et Ii le courant

initial dans l'inductance.

La résolution de I'équation différentielle (1) nous donne
I'expression du courant dans le circuit résonnant:

) C . t t
1 (t) = \/: (V_-V ) sin ( ) + 1 cos ( ) 4)
LC L E c¢i ,LC i ,LC

Des équations (2) et (3), on tire l'expression de la tension aux
bornes du condensateur du circuit oscillant:

v(t)=(V,-V)cos(t)+I_\/£sin(t)+v (5)
C ¢i E Jic V¢ Jic E
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Pour continuer cette étude nous allons effectuer wune
normalisation. Le systeme d'unités de base utilisé est le suivant:

* la tension d'alimentation: E

*

I'impédance caractéristique du circuit: \/:

C
le courant de base: I = E\/E
base L

la puissance de base: P = E2 €
base

*

*

1

ZmﬁE

* la fréquence du circuit oscillant: fr =

A partir de ce systéme, on définit un ensemble d'unités réduites:

i
* courant normalisé dans le circuit résonnant: iLCN=IL
base
v
* tension normalisée aux bornes du condensateur: VCN=EC
I
* courant moyen normalisé dans la charge: ION=1
base
\Y%
* tension normalisée aux bornes de la charge: VON=JEl
f
* fréquence de fonctionnement normalisée:fSN=fi

r

Ainsi, en adoptant un tel systéeme d'unités de base, réduites, et en
utilisant la représentation dans le plan de phase, cette étude peut Eétre
grandement facilitée. On rappelle que dans ce plan de phase, la
trajectoire du point de fonctionnement est un arc de cercle passant par
les points représentant les conditions initiales. Aussi, la distance d'un
point de la trajectoire a l'origine du plan reflete l'énergie instantanée
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stockée dans le circuit oscillant. De plus, les points de commutation
dans notre cas présentent une symétrie par rapport a l'origine, 1'étude
se résume donc aux deux premieéres séquences de fonctionnement.

L7.1 Plan de phase (0.5fr < f < fi):

En normalisant les équations (4) et (5), soit l'expression du

rant 1 de 1 ion Vv ient:
coura LC et de la tensio o on obtient

1ere séquence:
1Lc(tn) = ( VEN -VCIN) sin (21ttn)+ IiON cos 2n tn) (6)

= - i 7
VCN(tn) (VCIN VEN) cos (21ttn) + VEN + IiON sin (2 & tn) (7)

En effectuant la somme des carrés des équations (6) et (7) on
obtient:

2 2 2 2
ipentt) * Vet Ve = Vg Vo) * Lon (8)

Ceci représente l'équation d'un cercle centré a ( Vgy , 0 ) et de

rayon [(Vgyn - VCIN)2 +(IiON)2]1/2, avec Vgyn pour cette séquence
équivalente a (1 - Voy ).

Y

2¢me  géquence:

Le courant initial (I,) pour cette séquence est nul, les équations
(4) et (5) normalisées deviennent donc:

iLC(tn) = ( VEN —VCIN) sin (21ttn) (9)
VCN(tn) = (VCIN -VEN) cos (21ttn) + VEN (10)

La somme des carrés des équations (9) et (10) nous donne:
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2 2

iIZ,CN(tn) * Vet Vel = Vg Vo) D

On obtient donc I'équation d'un cercle centré a ( Vgy,0)etde
rayon ( Vgn - Vein )- Ici, Vgy est équivalente & ( 1 + Vgy ).

Le tableau 1.2 nous donne l'intervalle de temps, le centre ainsi
que le rayon de l'arc de cercle correspondant a la séquence:

Tableau 1.2
Intervalles Centres

de temps (VEN, 0) Rayons

2 2112
to - (1- Von », 0) [(VEN - Vein(tp)” + (ion)“]
t - t2 (1+ VON , 0) |VEN - VCIN(tl)l

1/2

th- 3 -1+ Von-0  [(VEx + Ven(to)? + Ton)*]

La représentation dans le plan de phase pour le fonctionnement
en conduction continue est donnée a la figure 1.8.

Ry
W,
B ﬁi i+ VU CN)
ty

Figure 1.8. Plan de phase (0.5 < fsn < 1)
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Afin de déduire les différentes contraintes en courant créte et
moyen, ainsi qu'en tension pour les différents €léments du circuit, soit
I'inductance L, le condensateur C, les diodes et les interrupteurs
commandables, il faut calculer les expressions respectives des rayons
R et R,. Le calcul détaillé est donné dans l'annexe A; on se limite ici a

donner leurs expressions.

# Expressions des rayons R;et Ry:

- 2 2. =@
Rl_VON+\/1+(1-VON)tg (2f )

SN

_ vyl 2, .
Rz_ VON+\/1+(1 VON)tg (2f )

SN

# Courant maximum dans les interrupteurs T; & Ty:

I = R, (12)

TNmax

# Courant maximum dans les diodes D;a D,:

R? si (a>m/2)
DNmax = (13)
R2 sin a si (a<m/2)

**Remarque: Dans ce mode de fonctionnement (continu) on a
toujours la somme du temps de conduction des diodes et du temps de
conduction des interrupteurs qui représente la moitié de la période
de fonctionnement donc:

D T 2f
S
Or, on a:
a=w:t
r D
B=w t
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D'ou:

2nf
(a+PB)=——>~=-"-

2fS fSN

# Courant moyen dans les interrupteurs Tj a T4:

Le courant moyen dans les interrupteurs est calculé sur une
demi-période de fonctionnement.

— f '
ITN_—OL+|3 OR1 sin © dO© (14)

Donc:

_ R
~ =ﬁ (1 -cos B) (15)

Finalement:

___ Rf
ITN=‘—SN( 1- cos B) (16)
T

# Courant moyen dans les diodes Dj_a Dy:

Ici aussi le courant moyen est calculé sur une demi-période de
fonctionnement.

o
— B 1 .
IDN _—a B (')[ R2 sin © d® (17)

Donc:

_ R
IDN=ﬁ (1 - cos a) (18)
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Finalement, on a:

R_f
I_:M(l-cosoc) (19)
DN TC

# Le courant moyen a la sortie:

Le courant moyen a la sortie est l'intégrale sur une demi-période
du courant redressé qui circule dans l'interrupteur (ITN) et de sa diode

anti-parall¢le (IDN). Donc:

Liur=In t Ion (20)

A partir des équations (16), (19) et (20) on a:

_ f
_ SN i .
our =7 (R1+R2 chosoc ,Rl cos B) (21)
Aussi:
COS 0] =COS (M -0Q)=-cosq
Et:

cos By =cos(m-B)=-cosf
Or, toujours d'apreés le plan de phase on a:

Rycos oy +Rycos By =2

Donc:
-Rycosa-Rycos B =2
D'ou:
—  f
= SN
our =, (R1+R2+2) (22)

Si on remplace les expressions de R; et R, dans la relation (22) on
obtient:
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—  2f
_ N(1+\/1+(1—V;N)tg2( ny (23)

I
ouT
T 2fSN

# La tension movenne 3 la sortie:

Si l'on considere que la charge est purement résistive alors:

VON - RN Io UTN (24)
Des équations (23) et (24) on a:
2R _f
v - N'SN vl 2, n
VON——R (1+\/1+(1 VON)tg (2f ) ) (25)
SN
En isolant Vg, on obtient I'équation du second ordre suivante:
s 2 2.1 N2 2T T 2.
+t \% - V_ -t =0 26
(G e (7)1 (V) 5=V -t (1) (26)
N SN SN N SN SN

En résolvant cette équation et en gardant juste la racine positive
(sens physique), on a l'expression de la tension moyenne a la sortie du
convertisseur, Soit:

T T 2 2 T T 2 2 T
—+ ( ) +tg ( ) [( ) +tg ( )]
V_— 2RN fSN \/ 2RNfSN 2fSN 2RNfSN 2fSN (27)
ON P

(

2 2 T
+ t

mr )T ()
N SN SN

1.7.2 Plan de phase f,. < f /2:

En normalisant les équations (3) et (4), soit l'expression du

courant iLC et de la tension Vs ©t en tenant compte que le courant

initial pour toutes les séquences dans ce mode est toujours nul (I;), on
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obtient:

1€re géquence:
. _ ) . 2
i () =( Ve V) sin @nt) (28)

vCN(tn) = (VCIN -VEN) cos (2ntn}VEN (29)

La somme des carrés des €quations (28) et (29) nous donne:

iiCN(tn) * [VCN(tn) 'VEN]Z - (VEN 'VCIN)2 (30)

Ceci représente l'équation d'un cercle centré a ( Vgy , 0) et de
rayon ( Vgn . V(N ), avec Vgn  pour cette séquence équivalente a

(1-Von)-
2eéme  géquence:
Pour cette séquence, les équations ne changent pas. Cependant,

on a une autre valeur 1initiale de la tension aux bornes du
condensateur "V " ainsi qu'une Vgy égale a (1 + Vo ).

Le tableau 1.3 nous donne l'intervalle de temps, le centre ainsi
que le rayon de l'arc de cercle correspondant a la séquence:

Tableau 1.3
Intervalles de temps Centres Rayons
th - 4 (I-Von » 0) I1- Von - Vern(to)!
t; -ty (I+ Von » 0) 1+ Von - Vern(tp!
th - t3 (-1 +Vgn,0) -1+ Vaon - Vern(th)!

La représentation dans le plan de phase pour ce mode de
fonctionnement est donnée a la figure 1.9.
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1
LCN
€ Ry
+y
- v
ql@z I+ Vou| 5 1+ Voo cm>
4'3 -1= Vo 1- Vg £,
't’,L

Figure 1.9. Plan de phase pour f < f /2

Afin de déduire les différentes contraintes en courant créte et

moyen, ainsi qu'en tension pour les différents éléments du circuit, soit

I'inductance L, le condensateur C, les diodes et les interrupteurs

commandables, il faut calculer les expressions respectives des rayons
R] et R2.

On peut écrire a partir du plan de phase les relations suivantes:

+

cnmax = R T 1 Vo G

+

cnmax = Ra T 1+ Vo (32)
| vCNmaxl =R +2R +V -1 (33)

De ces trois relations, on peut tirer les expressions des rayons Rj

# Expressions des rayons R; et Ry:

R2=1-VON
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# Courant maximum dans les interrupteurs T;a T4:

ITNmax = RI (34)

# Courant maximum dans les diodes D; a Dy:

I = R2 (35)

DNmax

**Remarque: Dans ce mode de fonctionnement on a toujours le
temps de conduction des diodes et des interrupteurs qui est la
moitié de la période de résonance:

f o=t =1
D T 2f
r
Or, on a:
oO=Ww't
r D
=w
B rtT
D'ou:
a:B—TC

Cependant, il faut aussi définir un angle 6, qui correspond au
temps mort.
0 = W tmort

On a finalement;

-1
tD * tT mort 2f
$
Et:
nf
(X+B+9=TL

# Courant moyen dans les interrupteurs Ti1 a T4;:

Le courant moyen dans les interrupteurs est calculé sur une



demi-période de fonctionnement.

I__=1—fR sin © dO
™ a+B+o !

Donc:

R
=—2y— (1 -cosB)

™ oa+B+6

Or, on a:
B=m
D'ou:
— 2R
TN q+B+6
De plus:
Rl =1 +VON
Et:
f
o+ |3+9=f—r

S
Ainsi, on a finalement:

— 2(1 + VON )fS

TN nf
T

# Courant moyen dans les diodes D_a Dy:

21

(36)

(37)

(38)

(39)

Ici aussi le courant moyen est calculé sur une demi-période de

fonctionnement.

——JR sin © d©
DN a+B+0

(40)



22

Donc:

S R
— 2

DN_a+[3+e (1 -cos o) (41)

Or, on a:
O=T (42)

D'ou:

— 2R
2

DN:a+[3+9 (43)

De plus:
R2 = ]. - VON
Et:

nf
oc+[3+6=—f—r

S

Ainsi, on a finalement:

— 20 -V_ f
I = ON s (44)

r

# Le courant moyen a la sortie:

Le courant moyen a la sortie est l'intégrale sur une demi-période
du courant redressé qui circule dans l'interrupteur (ITN) et de sa diode

anti-parallele (IDN). Donc:

IOUT = ITN + IDN (45)
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Donc, en effectuant la somme des expressions (39) et (44) on a:

4
IOUTN = nf (46)
r
1 6 n fonctionnemen fs_>fr_:

On déduit les différentes séquences de fonctionnement (figures
1.10 a 1.13) pour des fréquences d'opération supérieures a la
fréquence de résonance. A chaque séquence, on associera un circuit
équivalent pour déduire un circuit €quivalent global (figure 1.14).

1€re séquence:
Le condensateur du circuit oscillant étant chargé négativement
(IVer'=Vemax)s les interrupteurs T1 et T2 s'amorcent. Pendant cette

séquence, le condensateur change de polarité suivant une sinusoide.
Le courant décrit aussi une sinusoide incompléte, sa valeur initiale
étant nulle.

T i D1

Iz~
T2 D22

Figure 1.10. leére séquence de fonctionnement et circuit équivalent

tr1

]

1

|

|
CHARGE

2eme  gséquence:

A la fin de la séquence précédente, le condensateur a atteint une
tension positive. Lorsqu'on bloque les interrupteurs T1 et T2, les
diodes D3 et D4 s'amorcent. La tension du condensateur augmente
pour atteindre sa valeur maximale et le courant dans le circuit
résonnant décrit une portion d'alternance pour s'annuler.



24

- D11
-—I 4]
— — | = -+| _|
Co |3 E_—— Uy — v
. 2275 5 — - Y
D4

Figure 1.11. 2eme séquence de fonctionnement et circuit équivalent

3éme ggquence:

Le condensateur est chargé a sa valeur maximale. Les
interrupteurs T3 et T4 s'amorcent. Cette séquence est similaire a la
premiere au signe pres du courant et de la tension dans le circuit
oscillant.

/T3 D33

c L ¢ L ¢

£ l

g— - —_ |5 _[_*_-:l'
CO o E___ V -

\ < i c v
T4 D44

Figure 1.12. 3éme séquence de fonctionnemen ircuit équivalen

4eme géquence:

Lorsqu'on bloque les interrupteurs T3 et T4, les diodes D1 et D2
s'amorcent. Le courant décrit une portion d'alternance pour s'annuler
et le cycle reprend.

1 0332S
E - —-—|L Y
= |
L = L | To P
co | E—— e _— v,
S I8N o
D2 D44

Figure 1.13. 4éme séquence de fonctionnement ircyit équivalen
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On peut déduire un circuit équivalent global (fig. 1.14), ou la
source VE prend une valeur spécifique correspondant a la séquence de
fonctionnement (tableau 1.4). Le tableau donne aussi la tension

initiale aux bornes du condensateur ainsi que le courant initial pour
chaque séquence.

Tableau 1.4
Intervalles Interrupteurs
de temps en conduction VE VCI Ii
o -t1 T1 - T2 E-VO -VCM 0
t] - t2 D4 - D3 -E - Vg vVeo Iy
2 - 13 T3 -T4 -E + Vg VeM 0
t3 -t4 D2 - D1 E + Vg Veo Iy
-
L
v, —— C

Figure 1.14. Circuit éguivalent global.

Les équations (1), (2) et (3) restent valables. On rappelle que v¢
et if ¢ sont respectivement la tension aux bornes du condensateur et le
courant dans le circuit oscillant. Aussi, on notera Vi la tension initiale
aux bornes du condensateur et Ii le courant initial dans I'inductance:

v sI—LC 1 4 1)

On a aussi:
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v =V -L—L& (2)

3)

La résolution de I'équation différentielle (1) nous donne
I'expression du courant dans le circuit résonnant:

i (t)=\/E(V V) sin (—=) + [ cos (—=) (47)
LC L Ve Vi Jic Jic

Des équations (2) et (3), on tire l'expression de la tension aux
bornes du condensateur du circuit oscillant:

v =V_-(V_-V_)cos (JL_C) + Ii\/% sin ( J_‘L_C_) (48)

En adoptant le méme systeme d'unités de base, réduites, et en
utilisant la représentation dans le plan de phase, on a toujours les
points de commutation qui présentent une symétrie par rapport a
l'origine. L'étude se résume donc aux deux premieres séquences

1.9.1 Plan de phase f¢ > .

En normalisant les équations (47) et (48), soit l'expression du
courant iLC(t)et de la tension vc(t), on obtient:

18re séquence:

Le courant initial (I;) pour cette séquence est nul, les équations
(4) et (5) normalisées deviennent donc:
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i (t)=(V, ) sin (2mt ) (49)

-V
N 'CIN

vCN(tn) = (VCIN -VEN) cos (21rtn) + VEN (50)
La somme des carrés des équations (49) et (50) nous donne:

iiCN(tn) * [VCN(tn) _VEN]z - (VEN 'VCIN)2 D)

On obtient donc I'équation d'un cercle centré a ( Vgy ,0)etde
rayon ( Vgn - Vein )- Iei, Vgp est équivalente a (1 - Vg ).

~

2¢me  gséquence:

Les équations normalisées nous donnent:
, 3 ] . (52)
1LC(tn) = ( VEN VCIN) sin (21ttn)+ IiON cos 2 m tn)

VCN(tn) :-(VEN- Vcn\} cos (21ctn) + VEN + L

on SiD 2mt) (53)

La somme des carrés des équations (52) et (53) nous donne:

2 2

2 2
lLCN(tn) * [VCN(tn) _VEN] B (VEN 'VCIN) * IiON (54)

Ceci représente 1'équation d'un cercle centré a ( Vgyn , 0) et de

1/2

rayon [(Vgn - VCIN)2 +(IiON)2] , avec Vgy pour cette séquence

équivalente a (-1 - Vgopn ).

Le tableau 1.5 nous donne l'intervalle de temps, le centre ainsi
que le rayon de l'arc de cercle correspondant a la séquence:
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Tableau 1.5
Intervalles Centres
de temps (VEN, 0) Rayons
to - b (1- Von » 0) IVEN - Vein(tp)!
12
t; - 4 -1+ Von», 0) [(VEN - VeInt))? + Tion)?
ty -t (-1 + Vox » 0) Ven - Vorn(t)!
12
t3 -ty (1+Von,0) [(VEN - Vein(t3)? + (on)?]

La représentation dans le plan de phase pour le fonctionnement
en conduction continue est donnée a la figure 1.15.

A

i

=+

LCN
¥,
. CH

43

A

'VON ‘t.l/

igure 1.15. Plan de phase ourf§> fz

Afin de déduire les contraintes en courant créte et moyen, ainsi
qu'en tension pour les différents éléments du circuit, il faut calculer
les expressions respectives des rayons R;et R, (Annexe A).

# Expressions des r

ons R

et R_;

2 2
RI:-VON+\/1+(1-VON)tg (
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2 2
_ ) L
RZ_VON+\/1+(1 VON)tg (2fs)
N

# Courant maximum dans les diodes D, aDy:

IbNmax = Rp sin @ (55)

# Courant maximum dans les interrupteurs T; a Ty:
R1 si (B> n/2)
I Nmax = (56)
RysinB si (B<m/2)
**Remarque: Dans ce mode aussi (continu) on a la somme du
temps de conduction des diodes et du temps de conduction des

interrupteurs qui représente la moitié de la période de
fonctionnement donc:

_ 1
tD+tT——2f
S
Or, on a:
oc-—-wrtD
BZWrtT
D'ou:
2nfr n
a+ = = —
( B) T, ;

S SN

# Courant moyen dans les interrupteurs Tj a T4:

Le courant moyen dans les interrupteurs est calculé sur une
demi-période de fonctionnement.
— 1 f , N
[ =——— | R sin®do (57)
™N o+ . 1
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Donc:
I R1
Il =———— (1 -cos 58
™ ot p ( B) (58)

Finalement:

R f
] =— SN (1-cosB) : (59)
TN T

# Courant moyen dans les diodes Dy _a Dy:

Le courant moyen est calculé sur une demi-période de
fonctionnement.

a
— 1 J' .
I =————— | R. sin ® dO® (60)
DN 2
o+ B 5
Donc:
- R2 ‘ 61)
| =— (1 -cos a
Ainsi:
R f
[ ——2SN(1-cosa) (62)
DN T

# Le courant moven a la sortie:

Le courant moyen a la sortie est l'intégrale sur une demi-période
du courant redressé qui circule dans l'interrupteur (ITN) et dans une

diode anti-parallele a un interrupteur commandable qui ne conduit
pas (courant dans T; et D3y par exemple) (IDN). Donc:
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Lyur = Iin t Ion (63)

A partir des équations (59) et (62) on a:

—  f
— SN - -
our =2 (R +R_-R cosa-R cosp) (64)

Aussi:

cos By =cos(m-p)=-cosf
Or, toujours d'aprés le plan de phase on a:

R,y cosa + Ry cos B=2

D'ou:

—  f
— SN -
IOUT_ . (R1 + R2 2) (65)

Si l'on remplace les expressions de R; et R2 dans la relation (65),
on obtient:

ouUT n 2f
SN

— 26 A S
pe=—N 1+ [1+0-V, )tg(Z9)) (66)

# La tension moyenne a la sortie:

Si l'on considére que la charge est purement résistive alors:

Von = Rylourn (67)

Des équations (66) et (67) on a:

— 2R f
_"NSN /. w2 2, n
VON = (-1 + \/ 1+ (1 VON ) tg (2fSN) ) (68)
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En isolant Vyy, on obtient une équation du second ordre:

[+ () 1 (V) +==T—V,  -t8 () =0 (69)
ON ON
2RNfSN 2fSN 2RNfSN 2fSN

En résolvant cette équation on ne gardera que la racine positive
qui a un sens physique. L'expression de la tension moyenne a la sortie
du convertisseur est donc:

2RNfSN 2fSN 2RNfSN 2fSN (70)

2 2 T
(—T—)"+tg" ( )
2RNfSN 2fSN

L+\/<L>2+tgz< Ly [(—=E—)? +1g” (F—)]

110 Résul I imulati le réei .

Nous avons effectué des simulations numériques et ce, a l'aide du
programme développé sur le systtme CYBER en Fortran. Ce
programme trace la tension moyenne a la sortie (fig. 1.16), le courant
moyen dans la charge (fig. 1.17 et fig. 1.18) , le courant maximum
dans le circuit résonnant (fig. 1.19 et fig.1.20) et dans les diodes (fig
1.21 et fig. 1.22), et la tension aux bornes du condensateur du circuit
oscillant (fig. 1.23 et fig. 1.24) en fonction de la fréquence de
fonctionnement normalisée. De plus, nous avons utilisé le progiciel
ATOSECS [7] pour simuler le convertisseur a résonance dans le mode
qui nous intéresse le plus, soit le mode de fonctionnement en quasi-
résonance. La figure (1.25) illustre le courant dans l'inductance ainsi
que la tension aux bornes du condensateur du circuit résonant dans le
cas d'une charge intermédiaire. La figure (1.26) donne le courant dans
le circuit oscillant et la tension aux bornes du condensateur du circuit
résonant et ce, pour la pleine charge. A la figure (1.27), on a le
courant dans le circuit oscillant qui est représenté avec les courants
dans les thyristors et les diodes qui constituent le convertisseur a
résonnace. Finalement, a la figure (1.28) on a le courant dans un
interrupteur ainsi que la tension a ses bornes.
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ALIHENTAT|ON A RESONANCE
TENSION MOYENNE DANS LA CHARGE VS FREQUENCE (NORMALI[SEE)
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1,11 NCLUSION:

L'ensemble des expressions établies dans ce chapitre permet,
d'une part, de tracer les caractéristiques de sortie Vgy(fgy) du
convertisseur a résonance série dans ses divers modes de
fonctionnement et, d'autre part, de quantifer les contraintes que
doivent supporter les différents éléments qui constituent le
convertisseur.

La méthode d'étude "analytico-graphique” que l'on a utilisée
constitue un outil précieux pour l'analyse du fonctionnement des
convertisseurs a résonance. Il est a noter que cette méthode est
largement utilisée avec les circuits de commutation forcée a thyristors
ou bien encore pour le dimensionnement des filtres d'entrée ou de
sortie des convertisseurs courant continu-courant continu.

On note aussi qu'en conduction discontinue et en régime
permanent, le convertisseur a résonance série se comporte comme une
source de courant dont l'amplitude est contrélée par la fréquence.
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CHAPITRE 2

NALYSE EN REGIME DYNAMIQUE DE LA STRUCTURE

2.1 INTRODUCTION:

Dans cette étude, nous allons chercher a attribuer au
convertisseur a résonance une fonction de transfert (gain, fréquence
de coupure). La non-linéarité des caractéristiques statiques du
systtme nous amene a linéariser la caractéristique Vgy = f(fSN) autour
d'un point de fonctionnement. Ainsi, on ne considérera que les faibles
variations vis-a-vis de l'amplitude de la tension de sortie ( courant de
sortie ) en ce point d'opération.

L'analyse en petit signal permet d'obtenir une fonction de
transfert liant la tension de sortie a la tension d'entrée et une fonction
de transfert liant la tension de sortie a la variable de commande, soit
la fréquence. Cela nous permettra de calculer, en utilisant les
méthodes classiques (Bode, Nyquist,...), un circuit de régulation [8] qui
répond aux spécifications demandées par le cahier de charge (temps
de réponse du systeme, dépassement...).

22 H he imolificatrices:

Les hypothéses citées au paragraphe 1.4 restent valables. De
plus, on consideére que la tension de sortie reste fixe sur un demi-cycle
de fonctionnement ainsi que la variable de commande. Dans ces
conditions, I'étage haute fréquence reste en régime permanent.

>3 Variabl I'état:
Dans le cas présent, les variables d'état sont:

Le courant dans l'inductance: X1
La tension aux bornes du condensateur du circuit résonant: X2
La tension aux bornes du condensateur de sortie Co: X3
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On notera que VN ne sera une variable que lors de la
détermination de la fonction de transfert Von/Vin. De plus, dans ce
cas, les variations de la fréquence ne seront pas considérées. De
méme, quand on déterminera la fonction de transfert Von/fsn, la
tension Vin deviendra une variable indépendante.

2.4 Modele pour fo, < 1;
2.4.1 Modele pour fon.< 0.5

Dans le cas ou fsn < 0.5, on déduit directement, a partir de
I'équation (46), la fonction de transfert, soit:

VON(S) ~ 4RN

fSN(s) L

2.4.2 Modele d'état pour 0.5 < fon < L

Dans le cas ou 0.5 < fgy < 1, on a, d'aprés le plan de phase (figure
1.8):

v =14+V__ +Rcosa
CN ON 2

Donc:

X2(k+1) = VIN(k) + VON(k) + chosoc (71)

Il est a noter que dans ce mode d'opération, les interrupteurs
fonctionnent en thyristor, donc le contréle de la puissance a la sortie
est effectué en gérant le temps de conduction des diodes, c'est-a-dire
l'angle o. Ceci nous amene a exprimer nos variables d'état en fonction
de l'angle o qui devient le paramétre de contrdle. Ainsi, d'aprés
I'équation (13) on a:

X1(k+1) = R2 sino (72)
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Avec "k" représentant le kieme cycle ou il y a eu perturbation.

La troisieme équation est donnée par:

L dv. v,
lout= lco+lR - Co dt - R (73)

Si on normalise cette équation, on obtient:

Ve T
= — —9 - [L (74)
dt ER C
Or: 1 /L_1 L =
R\/;_R Et, Ed(vo)—dvoN
N
| cJL cJa C C
Aussi: 0 = -0 = 0 - —o 1 1
JEdt C dt C2nfrdt C2n dtn
Donc, nous normaliserons C_, par rapport a C (C,/C = m).
L'expression (74) devient alors:
dv \Y%
i =42 _ON, _ON (75)
ON 2w dt R
n LN

La valeur moyenne de i, calculée sur un demi-cycle est donnée

par l'équation (21), soit:

F
2 B -
T (-)[ . N 73&{[ Rl(l cosP) + R2(1 cosoc)] (76)

1

2FSN

Avec: o=
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De méme, on calcule la valeur moyenne sur un demi-cycle du
terme de droite de l'équation (75):

X (k
[XB(k+1) ; X3(k)] , X

5 5
2F m Vv
SN jdv _j (77)
R
(o]

Donc, les équations (75), (76) et (77) nous donnent finalement:

F
_SNIR (1 - )+ R_(1 - -
- [ | cosf 2( cosa)]

mFS

L

X, (k
5 )(78)

N [XB(k+1) ] X3(k):| .

N

D'ou l'on tire l'expression de X3(k+1), soit:

X3(k+1) _ ll - m] X3(k) + ﬂ R1(1 - cosP) + R2(1 - cosa)]

Les équations (71), (72) et (78) forment le systeme d'équations
qui décrit le systeme:

X (k1) = g(X(K), £ (K), V (K))
Soit:
g, = R2 sinQ

g,= VIN + X3 + R2 cosa

(1 e—T™ 1 ] ]
g, = (1 R )X, + m(Rl(l cosB) + R (1 - cosa))

Maintenant, on va décomposer en série de Taylor et garder juste
les deux premiers termes afin de linéariser et d'obtenir la matrice de
transition [A] et les matrices de contrdle [B] et [C]:



agl agl agl ag1 agl
0X aXz 0X afSN aVIN
og og og 8g2 og
3 2 2 2 3 a 2
[l = | % X X [8] = I [c] = v
8g3 8g3 8g3 ag og
oX X ) oX ; of SN BVIN

Il faut donc exprimer Ry, Rp, a et B en fonction de X1, X5, et X3 On
a donc, d'apreés le plan de phase:

R =\/x2+(v X +X)°
1 1 IN 3 2

R =\/x2+(v SX +X)% - 2X
2 1 IN 3 2 3
Xl
B = m - Arctg( )
VIN-X3+X2
X
a=L—n+Arctg( 1 )
F V X +X
SN IN 3 2

2421 Calcul d e | . | s (AL
Dérivées partielles de g1 par rapport a X1, X2 et X3:

La fonction g1 est donnée par:

= R sin
g, , Sina
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Donc:
og oR
1 2 . aOL
— = —=gint + R_—=— cosa
E)X1 8X1 2 8X1
8g1 X R,
87 = R_ sinot + - (VIN - X3 + X2) cosQ
1 1 Rl
Aussi:
og oR
1 2 aa
— = —=3sina + R_—= cosa
0X 0X 29
2 2
og (V. -X +X)
1 _ IN_ 3 2 §ina —2 X cosa
0X R R>
2 ! 1
D'autre part:
ag oR
—°L = —2gina + R 2% cosa
oX oX 2 9X
3 3 3
agl (VIN-X3+X2+2R )

8X3 R1

Dérivées partielles de g2 par rapport a Xi,

La fonction g2 est donnée par:
= + +
g, VIN X 3 R , cosa

Donc:

og oR
2 2 Ja. .
—_i = —=% coSQL - R — SINQL
aXI aXI 2 aXI

= - L sina + —%Xl coso

R
1

X2 et X3:
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Jg X R,
2 _ _lcosa - —(V - X +X)Sina
0X R 32
1 1 Rl
Aussi:
Jg dR
—2 = —2cosar - R 2% sino
oX oX 2 8
2 2
Jg (V. -X +X)
872 = IN R3 coso + —2X1 sino
2 1 Rl
D'autre part
Jg dR
—2 = —2 coso - R a—ocsmoc + 1
oX oX 2 90X
3 3
og (V.. -X +X_+2R)
8_2 = .—IN 3R 2 L cosa - _22X1 sin + 1
X3 1 ) R

1
Dérivées partielles de g3 par rapport a X1, X2 et X3:

La fonction g3 est donnée par:

1
g =(1-—F—)X_ + _[Rl(l - cosp) + R (1 - cosoc)]
3 mRNfSN 3 m
Ainsi:
oR aR
ai - L |[—X1-cosp) +R ﬁB—smB+ —(1 - cosa) + R, 8_ sinot
oX m axl 19X X, 2 9X

X V_-X +X)
R—‘(Z-cosB-cosa)+ IN 23 2 (-RlsinB+R2sinoc)
R
1
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Aussi:

og 1 aRl oB . aRz oo
a_X'L = aT(l-cosB) + Rla—)lz—sm[i + aT(I-c:osm) +R BTS““X

2 | 2 2 2 2

r
(VX +X) X

a_gl _ 1|3 2 (2.cosB-cosa) + —{R sinp - R_sina)
0X. m R R2 ! 2

2 I ! 1

D'autre part on a:

)

mR NfSN

8g3 ﬂ[—(l cosp) +R —&-s1nB+—(1 -cosa)+R TSma]-v(l-
3

Si on pose que:

_ (VXX

- L)
Rl mlH\IfSN

On a alors:

X _
%3 _1]-A(2-cosB-cosa) - 2(1-cosa) +—21(-Rlsin[3+R25ina) +B

0X m R
3 1

Dérivées des fonctions gl, g2 et g3 par rapport a fSN:

On a:

= in
g, R2 SInQ
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Donc:
og -
81’1 =R, a?a cosa. Ainsi; 8g1 - ™, cosa,
SN SN of 2
SN SN
Aussi:
g2 = VIN + X3 + R2 cosa
D'ou:
og
# = -R2 a?a sing, Donc; i = n—Rz sinq
SN SN afSN £
SN

De plus, on a:

g, = (1 - L) X3 +r1n_[R1(1 - cosB) + R2(1 - cosa)]

mRNfSN
Donc:
ag3 _ nX3 4+ R, %;L sinf + R, i;_x_ sina
of 2 m SN SN
SN mR fon
Ceci donne:

o X R
8 _ L[_RS_-_zsina
afSN sz mR -~ m

Dérivées des fonctions gl, g2 et g3 par rapport a VIN:

On a:

= R _sina
&, 2
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Donc:
og oR
L - 2 sino + R eket cosQ
oV oV 2 9V
IN IN IN
og (V_-X +X) R X
L o IN 3 2 gng - —2—L cosa
A R 2
IN 1 R1
Aussi:
8, = VIN + X3 + chosa
D'ou:
0 JdR
i = 1+ 8V2 cosa - R2 aaa sina
aVIN IN VIN
og (V. -X +X) R X
8V2 = IN 3 Z cosa-%l-sina
IN 1 R1
D'autre part on a:
_ 1 3 3 1 . —~
g, = E[Rl(l cosp) + R (1 cosa)] +[ mRNfSN] X,

Ainsi:

) JoR oR
%8 _ 1] a—l(l-cosB) + Rl-a—aVLsinB + av—z(l-cosa) + R28(2/a sina
8VIN mi Vin IN IN IN
3 (VX +X X
& _ 1 —IN_3 27 cosB-cosa) + —{R_sina - R, sinP)
BVIN - m Rl R21 2 :
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Dans le cas ol fSN > 1, on a, d'aprés le plan de phase (figure 1.15):

Von = 1- VON + RlcosB

Donc:

Xz(k+1) = VIN(k) - VON(k) + RlcosB (79)

Il est a noter que dans ce mode d'opération les interrupteurs
fonctionnent en thyristor dual, donc le controle de la puissance a la
sortie est effectué en contrélant le temps de conduction des
interrupteurs, c'est-a-dire l'angle B. Ceci nous améne a exprimer nos
variables d'état en fonction de Il'angle B qui devient le parameétre de
contrdle. Ainsi, d'apres l'équation (56) on a:

X (k+l) = R sinp (80)

Avec "k" représentant le kéme cycle ol il y a eu perturbation.

De la méme maniere que dans le cas ou la fréquence de
fonctionnement est 0.5 < fsn<l1, on tire l'expression de X3(k+1):

T
X3(k+1) = [1 - W} X3(k) + L[ Rl(l - cosP) + R2(1 - cosoc)] (81)

m

Les équations (79), (80) et (81) forment le nouveau systeme
d'équations qui décrit le systéeme:

X (tl) = g (X(k), £, (), V| ()
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Soit:

4°]
Il

R1 sinf3

g, = VIN - X3+ R1 cosf

(1. T 1 ) i
g, =(1 mRNfSN(k))X3.m\R1(1 cosB) + R (1 - cosa))

Comme dans le cas précédent, on va décomposer en série de
Taylor et garder juste les deux premiers termes afin de linéariser et
d'obtenir la matrice de transition [A] et les matrices de contréle [B] et
[Cl:

-agl agl agl - - %, | - agl |
axl axz aX3 afSN aVIN
og og og og. - og

[a] = |52 52 =2 [8]= |32 [c- |52
X, 8X2 8X3 afSN BVIN
8g3 8g3 8g3 8g3 og

_ BX1 8X2 8X3 _ _afSN_ _ BVIN_

Donc, il faut exprimer R1, R2, a1 et B en fonction de X1, X2, et X3.
On a donc, d'apres le plan de phase:

2
R, = \/X2+(VIN—X3+X2)

1

2
R, = \/X21+(VIN"X3+X2) - 2X,
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X
o = T - Arct 1
g(V -X +X)
IN 3 2
X
[3=FL-Tc+Arctg(V IX)
SN IN-X3+ 2

2.5.1Calcul_d e | . | iti (AL
Dérivées partielles de g1 par rapport a X1, X2 et X3:

La fonction g1 est donnée par:

= R_ sina
&, 2S

Donc:
og oR
L . aB
— = ——§ + R cos
) 1ox_ <P
1 2 1
% _ Xy B oox X
= - R sinp + — (V- X, + ,) cos
1 2 R2
Aussi:
og oR
8_1 = 8—_1 sinf + R1 éaya cospP
Xz Xz 2
0 (V. - X +X) R
) = N_J3 2 sinp - —21X1 cospP



D'autre part:

ag dR

L _ L o 0

—L - —Lgng + R 2B

X, - ax, SoP R, oy cosP
3 3

3 (V. -X_ +X_+2R) R

—a)g(l = - —N 3R Z 2 sinp + —21 X, cosp
3 2 R

2

Dérivées partielles de g2 par rapport a X1, X2 et X3:

La fonction g2 est donnée par:

g, = VIN - X3 + R1 cosp

Donc:
og oR
—2 - 1 - R OB
oX,  OX, cosp - R, 9y sinP
%, . X Rlv X, + X)) si
%= R P g Vi X Xy i
2
Aussi:
ag dR
o2 _ 1 _R 9B
8X2 =3 cosfP R1 8X2 sinf}
ag (V. -X. +X)
2 N "3 2 _1 -
X = cosp + . X1 sinf

53
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D'autre part:

og oR

2 _ | B .

—= = —cosp - R sinf — 1

X, - 9x_ CosB - R 5y sind
3 3 3

dg (V. -X +X_ +2R) R

8X2 = —N_3 2 2 cosp - —21X1 sinp - 1
3 Rz R

2

Dérivées partielles de g3 par rapport a X1, X2 et X3:

La fonction g3 est donnée par:

1 . }
g, = (1 ) mRth ) X3 + E[Rl(l cosP) + R2(1 cosoc)]

N SN
Ainsi:
ag JR 9 oR d
=23 — L | —1 -cosp) +R 9B Ginp + 2(1 - cosa) + R <% sina
X, - m|ax R TR e e TR
X (V_ X +X)
a_gl_ 1| —L(2-cosp-cosa) + —N—3 2 (R _sina +R_sinP)
dX _m R2 R2 2 1

1 2

[9R R
_32 = -ﬁ(l-cos[}) + Rl%z—zsin[} + a—Xz(l-cosa) + Rzg—)zsina]

(VIN-X3+X

) X
1] 2 (2-cosp-cosa) + —;(stina - Rlsin[})
8X2 m Rz R2




Jg,
ax

D'autre part on a:

55

——(1 -cosPB) + R —D—smB +—(1 -cosa) + R & sina +(1- T
N SN
Si on pose que:
_ VX X)) B= (1-—F—
R mR_f
2 N SN
On a alors:
X
_1|-A(2-cosB-cosa) - 2(1-cos[3)+—21( RlsinB-stina) +B
m R
2
Dérivées des fonctions gi, g2 et g3 par rapport a fSN:
On a:
g, = R1 sinf
Donc:
g i,
1R 9B cosp Ainsi; 8g1 = an cosp
afSN 1 af of
SN SN
Aussi:
g, = VIN - X3 + R1 cosp
D'ou:
g
= L= R, a—?ﬁ— sinp Dong; %, _ sinB
SN SN of o ¢

SN

)
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De plus, on a:

g, = (1 _ _75_) X3 +ﬂR1(l - cosp) + R2(1 - cosa)]

mRNfSN
Donc:

o8, ™, 1 Rl%;LsinB
8f 2 m SN

SN mRNfSN

0 X R

5 _ = 3 . L sinB
0 f2 mR m

SN SN

Dérivées partielles de gl, g2 et g3 par rapport a VIN:

On a:
g8, = R1 sinf3
Donc:
og oR
IR _oB
= sinf + R coS
oV B, P 19V P
IN IN IN
og (V_-X +X)) R X
v =—N 3 2 ging 121 cosf
IN Rz R
2
Aussi:

8, = VIN - X3 + RlcosB
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D'ou:
og dR
- 2 1+8V1 cosB-Rla—e}s—sinB
Vin IN IN
dg (V. -X +X) R X
8V2 = IN_J3 2 cosa 121 sin o
IN 2 R
2
D'autre part on a:
~1IR (1-cosp) + R (l-cosoc)] [1 -t
g ——[ + X
Ainsi:
3 [ OR aR
8 _ 1] av—l(l-cosB) + Rla—%ﬁ—sin[} + aTz-(l-cosoc) + R28Va sina
Vg m[WViy IN IN IN
dg V -X +X
3 1] —(2 -cosP-cosa) + —(R sino - R sinB)
aVIN m 2 R2

Pour déduire la fonction de transfert liant la tension de sortie
(Von) a la variable de commande (Fsn), on suppose que la tension
d'entrée normalisée soit constante et égale a 1. Ainsi, la matrice de
contréle [C] est nulle et la perturbation Vin(k) est aussi nulle.
Finalement, on applique la transformée en "z" aux équations d'état car
on considére que la tension de sortie reste constante (hypothése) sur

un demi-cycle (syst¢me échontillonné) on obtient alors:

X(z)=[zI - A]' B Fsn(z)
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Pour déduire la fonction de transfert liant la tension de sortie
(Von) a la tension d'entrée (Vin), on assume que la fréquence
d'opération normalisée est constante. Ainsi, la matrice de contrdle [B]
est nulle. Donc, si on applique la transformée en "z" aux équations
d'état on obtient:

X(z) =[zI - A]" C Vin(z)
»8  Dj e Bod lisé:

Le diagramme de Bode normalisé peut étre tracé en utilisant les
fonctions de transfert en "z". Pour obtenir la fonction de transfert
équivalente dans le domaine de Laplace, on utilisera la transformation

bilinéaire soit:

Il est & noter aussi que la pulsation doit étre changée car:
we = tg(wy T/2) Avec, T = 1/(2Fsn)

Ainsi:
wy = 4 Fsn tgh(wy)

w €tant la pulsation dans le plan "s" et wy la pulsation dans le
diagramme de Bode normalisé.

2 Résul im ion r régim nami

Les courbes montrées aux figures 2.1 a 2.5 montrent I'évolution
du gain statique, la bande passante ainsi que l'évolution de la phase
du systéme pour des perturbations a différentes fréquences. Ces
courbes sont utilisées pour le calcul d'un circuit régulateur qui sera
intégré dans la boucle de contre-réaction. De plus, I'analyse de ces
courbes du diagramme de Bode montre que le systtme se comporte
comme un syst¢tme du premier ordre. Sa fréquence de coupure est
dictée par la constante de temps de la charge.
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210 CONCLUSION:

Dans ce chapitre nous avons cherché a attribuer au convertisseur
une fonction de transfert. La non-linéarité des caractéristiques
statiques nous a amené a linéariser la caractéristique VON(fSN) autour
d'un point de fonctionnement. Donc, on n'a considéré que les faibles
perturbations.

L'analyse en petit signal permet d'obtenir une fonction de
transfert liant la tension de sortie a la tension d'entrée et une fonction
de transfert liant la tension de sortie a la variable de commande, soit
la fréquence.

L'analyse des courbes du diagramme de Bode montre que le
systtme se comporte comme un syst¢me du premier ordre. Sa

fréquence de coupure est dictée par la constante de temps de la
charge.
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CHAPITRE 3

DIMENSJTONNEMENT ET CHOIX DES INTERRUPTEURS

3.1 INTRODUCTION:

Le dimensionnement d'un convertisseur statique consiste en la
détermination des diverses contraintes que doivent subir ses éléments
constituants. Ces contraintes sont établies a partir de la connaissance
du cahier des charges qui définit, notamment, la puissance de sortie et
les conditions dans lesquelles cette puissance doit étre délivrée, la
tension d'alimentation et ses variations et, éventuellement, la
fréquence de fonctionnement qui peut &tre aussi imposée par la
technologie adoptée.

Dans le cas particulier du convertisseur a résonance série, la tenue
en tension de tous les interrupteurs est entiérement déterminée par
les tensions d'entrée et de sortie qui sont données par le cahier des
charges. Le dimensionnement consiste donc a définir l'inductance L et
le condensateur C du circuit oscillant, le rapport de transformation n
du transformateur haute fréquence, et a préciser le calibre en courant
dans les interrupteurs. Il est a noter que le courant créte dans les
interrupteurs est tres grand (mauvais facteur de forme). Ainsi, ce
mode de fonctionnement n'est envisageable qu'avec des composants
dimensionnés en courant efficace (thyristor, GTO, COMFET...). De plus,
les contraintes que subissent les composants étant dépendantes du
cahier des charges mais aussi des valeurs de L, C et n, il est impératif
de disposer d'une méthode de dimensionnement qui conduit & un
circuit satisfaisant ce cahier des charges, dans laquelle les contraintes
subites par les composants sont bien définies et gérées.

32 Hypoths implificatrices:

Pour effectuer ce dimensionnement, les interrupteurs sont
supposés parfaits. Les tensions d'alimentation d'entrée et de sortie
sont parfaitement filtrées. Les pertes dans les inductances et les
condensateurs sont négligeables. L'inductance de fuite du
transformateur est comprise dans l'inductance L du circuit oscillant.
Le courant magnétisant est négligeable. Dans le cadre de ces
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hypothéses, on dispose par ailleurs des résultats de 1'étude analytique
en régime permanent du convertisseur a résonance série. Enfin, il est
bien évident que ce dimensionnement doit se faire dans le pire cas,
c'est-a-dire pour la tension d'alimentation minimale que nous
supposons constante et égale a E et pour la puissance de sortie
nominale.

33 Di . Fsp < .S:

Les équations utilisées dans le cadre du dimensionnement sont les
mémes que celles déduites au cours de 1'étude analytique, ramenées a
leur grandeur réelle pour le mode conduction discontinue.

Ainsi, le courant maximum dans les transistors T1 a4 T4 est donné
par:

- C (82)
ITmax - (1 + VON ) E L

Aussi, la contrainte sera maximale si la tension a la sortie est E.
On a donc Vg =1, d'ot

I = 215\/E (83)
Tmax L

D'autre part, le courant maximum dans les diodes D1 a D4 est
donné par:

~(1 - C (84)
IDmax B (1 VON )E L

Ainsi, la contrainte sera maximale lorsqu'on aura un court-circuit,
soit Von = 0, d'ou:

I = E\/E (85)
D max L
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De plus, on a la fréquence propre qui est donnée par:

p— (86)
' 2rdLC

Les équations (83) et (86) nous donnent:

L—3ZFE

rtl

Tmax r

(87)

On a aussi le courant moyen dans la charge qui est donné par:

i——sz;/E (88)
ouT nf L
I

Ce courant est maximum pour fSN = 0.5, d'ou:

2§ [C
outM = PN T (89)
1 n i

Les équations (83) et (89) nous donnent le courant maximum
dans les interrupteurs en fonction du courant maximum a la sortie:

I I * T (90)

TMAX ~ OUTM
2 rant maximum ns 1 i D1 D4 :

Le courant maximum dans les diodes est donné par:

I =1 I (91)
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L=—2=Xt (92)

C=———— (93)

Pour le mode de fonctionnement que l'on a adopté (fgy < 0.5), la
charge de l'onduleur a un comportement capacitif, la tension est donc
toujours en avance par rapport au courant. De plus, les interrupteurs
commandables bloquent au passage par zéro du courant. Ainsi,
l'interrupteur adéquat pour ce mode est le thyristor. Cependant, la
technologie thyristor est limitée en rapidité a cause du temps de
recouvrement inhérent a la structure interne du composant.

Ainsi, on avait a choisir pour une autre technologie permettant,
d'une part, de simuler le fonctionnement thyristor et, d'autre part,
pouvant opérer a des fréquences tres élevées (100kHz). Nous avons
laissé de coté la technologie du bipolaire, car celle-ci est limitée aussi
en fréquence (50 kHz) et le circuit de commande de base est complexe.
Nous avons donc opté pour une technologie mettant en ceuvre le
transistor a effet de champ, car il offre des vitesses de commutation
permettant de fonctionner a haute fréquence avec une commande

simple. Néanmoins, la résistance directe Rpgqy de ce transistor a effet
de champ est liée a sa tension de blocage (BVgg) par la relation
suivante:

RpsON = [B VDSS]Z8

Nous constatons qu'a partir de cette relation, la résistance
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augmente plus vite que la tension de blocage. Ceci a pour
conséquence de limiter l'utilisation du MOSFET dans les applications
fort courant et haute tension, car les MOSFETs haute tension et fort
courant souffrent d'une dissipation élevée en conduction, due a leur
forte résistance passante Rpson; celle-ci, pourtant, se verra améliorée
par une augmentation de la densité des cellules. Cependant, cette
technique s'appliquera principalement aux MOSFETs de 200 Volts et
moins, car la résistance d'un MOSFET haute tension est due
principalement a la résistance de la couche épitaxiale, laquelle doit
rester épaisse pour obtenir de fortes tensions de claquage. Le
prolongement de la région de drain est la plus importante contribution
a la résistance directe dans les transistors MOSFETs haute tension. Au
fur et 4 mesure que la tension de blocage augmente, cette région doit
étre prévue plus épaisse et faiblement dopée pour supporter la
tension désirée. C'est cette composante de la résistance directe que le
transistor a effet de champ a conduction modulée [9] (COMFET) réduit
de maniere significative. Cette réduction est obtenue par l'injection de
porteurs minoritaires dans le substrat. Pour un niveau de 400 Volts,
la réduction de la résistance spécifique directe par unité de surface est
environ d'un facteur de dix.

De méme qu'un MOSFET, un COMFET est constitué d'un ensemble
de cellules en parallele. La fabrication d'un COMFET est identique a
celle dun MOS de puissance (DMOS vertical). Au repos, un COMFET
canal N peut étre simulé par un PNP bipolaire a large base, commandé
par un MOSFET canal N (fig.3.1) qui fournit son courant de base. Ainsi,
le courant de collecteur du COMFET est commandé par la tension de
grille du MOSFET.

L'émetteur est a la masse et le collecteur est placé a un potentiel
plus élevé. Si la tension grille-émetteur est nulle, la jonction
supérieure J1 est polarisée en inverse et le COMFET est en mode de
blocage direct. Quand une tension suffisante est appliquée sur la
grille, un canal d'inversion se forme sous celle-ci et le courant du

MOSFET circule de la région de source N* vers la couche épitaxiale N-
et forme alors le courant de base du PNP. La jonction J2 est alors
polarisée en direct et le composant tout entier entre en conduction.

Des trous sont injectés de la région Pt (substrat) vers la couche N~
(zone épitaxiale); certains se recombinent avec les électrons du canal
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et le reste est collecté par les puits P+ et P- supérieurs. La densité des
porteurs minoritaires ainsi injectés est de 100 a 1000 fois plus

importante que le niveau de dopage des zones épitaxiales N-. Cette
modulation de la conductivité de la zone épitaxiale par les porteurs
minoritaires permet au transistor COMFET de fonctionner a des

densités de courant 20 fois supérieures a celle d'un MOSFET
équivalent.

T EMMETEUR
Y Y Y Yy,
2 A A AR 2
77 . IIIIIIIIIIIII.:I - qr‘ 18 $j
C 7 ] ISR 7
2o 1772 ccoocs oo poly Ve
WL L) Po A4 / IR LR AR LR A SO R Ly 7 o
R
MOD N+ N+ N+ N+
_/ ~
PNP
+ canal +
P p* P
G _ et
N~ couche epitaxiale
N* couche d'enrichissement
E

P* Substrat

rrrrrrrrrrrrr

Figure 3.1. Circuit équivalent et structure d'une cellule

La figure 3.2 donne les caractéristiques de sortie du COMFET, les
appellations, grille, émetteur et collecteur, reflétent la nature MOSFET
de l'entrée et celle bipolaire de la sortie. Comme pour les MOSFETs, les
courbes de sortie sont données pour des variations de la tension
grille-émetteur. Cependant, contrairement au MOSFET, il existe une
petite tension de seuil sur le collecteur avant qu'un courant significatif
ne passe dans celui-ci. Cela est di a la chute de tension de la jonction
émetteur-base du transistor PNP. Malgré cela, une fois que l'on a
dépassé ce décalage, la résistance de conduction (dans la région de
saturation) est bien plus faible pour un COMFET que pour un MOSFET,

ce qui aboutit a une tension globale inférieure pour des courants
identiques.
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Cette tension de seuil ne devient importante que pour les faibles
tensions de claquage, ce qui explique que le COMFET soit destiné aux
applications haute tension.

i I 1 [
IXGH20N60 & &'
Tc=25C ,~ 0

”

“ 9 o
// Vgs = 8V
18 [/
16
15 fl

N/
i/

Y/ v

lo (AMPS)

5V

N
N

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Vps (VOLTS)

Fi 2 téristi sortie d MFET
3.4.1 Comportement en conduction du COMFET:

Le courant qui circule dans le collecteur est égal a la somme du
courant MOSFET IMoOs et du courant bipolaire IBJT. Comme le courant
de drain du MOSFET est le courant de base du PNP, on a:

IsiT =f. IMOs avec  [: gain du PNP

Les proportions de courant du MOSFET par rapport au courant
dans le bipolaire, varient avec la tension de claquage. Lorsque celle-ci
est plus élevée, l'épaisseur de la couche épitaxiale est plus importante,
ce qui diminue le gain du PNP et, par conséquent, augmente le courant
du MOSFET (pour les mémes puissances commutées). La chute de

tension directe aux bornes du COMFET est égale a la somme de celle
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u MOSFET, celle de la résistance m 1€ 11 x_bornes |

jonction base-émetteur (VBE) du transistor PNP.

D'autre part, lorsque la température du composant augmente, le
gain du bipolaire en fait de méme, alors que le VBE diminue, ce quil
tend a réduire la chute de tension directe. D'un autre c6té, la chute de
tension d'un MOSFET augmente avec la température. Ces effets
tendent a s'annuler; par conséquent, la chute de tension d'un COMFET
présente une dérive en température moins importante qu'un bipolaire
ou qu'un MOSFET. Le coefficient de température est d'abord négatif
(comme pour un bipolaire) puis nul, enfin positif (comme pour un
MOSFET) lorsque la densité de courant augmente. Ainsi, aux forts
courants on n'a pas a équilibrer les courants dans le cas d'une mise en
parallele, tout comme pour les MOSFETs (fig. 3.3).

I | 1
IXGH20N60
11 ID = 20A_
_ In = 10A
z / D
010 et
0 [ —
Q \
> N
(@] e
N N
J 09 S
< ’ N
_ =1,
= ™\ 'o=10A
S \\
0.8 \

25 50 75 100 125 150
JUNCTION TEMPERATURE (°C)

Figure 3.3. Chute de tension aux bornes du COMFET vs la température
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Comme le MOSFET, le COMFET présente une charge capacitive sur
sa grille et de méme que pour le MOSFET, la phase de mise en
conduction peut se diviser en trois périodes distinctes (Fig.3.4).

Dans la région I, la capacité d'entrée se charge jusqu'a ce que la
tension d'entrée atteigne le seuil de conduction Vgs seuil. Dans la
région II, la mise en conduction s'achéve, la tension collecteur chute a
10% de sa valeur initiale. Dans cette zone, la capacité effective
d'entrée s'accroit énormément en raison de l'effet Miller. Dans la
région III, la tension collecteur atteint progressivement son niveau de
saturation. Au début de la région III, la capacité d'entrée est élevée,
car la tension de collecteur est inférieure a la tension de grille.
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—+{ l —»T |‘|
| |
| [ I
| } tp |-—
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Figure 3 4. La tension de la gichette et le courant de drain vs temps,
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3.43 Comportement au blocage:

La période de blocage est aussi composée de trois régions (figure
3.4) dans le cas de la commutation d'une charge inductive. La région I
est celle ou la décharge de la grille est juste a la limite de maintien du
courant collecteur. La région II correspond a l'inversion de la tension
sur Cge , dont la valeur est toujours importante. La tension de grille
reste toujours constante et la tension collecteur commence a remonter.
Ces deux régions représentent le temps de retard a la coupure. Si on
se référe a la figure 1 quand le COMFET conduit, le MOSFET empéche
la jonction base collecteur du PNP d'étre polarisée en direct. Par
conséquent, le PNP n'introduit pas de temps de stockage significatif
pendant la coupure. Dans la zone III, la tension collecteur augmente
rapidement a une vitesse contr0lée par le courant fourni par la grille
pour décharger Cge.

La descente du courant de blocage présente deux parties
distinctes:

Une chute de tension rapide suivie par une lente descente
exponentielle. La chute initiale rapide est due & la vitesse du MOSFET.
Une fois que le MOSFET est bloqué, le PNP se désature avec sa base en
circuit ouvert. Le circuit de commande grille contréle seulement le
délai initial de coupure et de la descente du courant MOSFET.

Les caractéristiques du transistor FET a conductivité modulée
peuvent €tre résumées comme Suit:

1- Contréler par tension de grille: faible puissance de grille requise du
méme ordre que le transistor MOSFET de puissance standard.

2- Coupure lorsque le signal de grille est supprimé, contrairement au
thyristor.

3- Tension directe non linéaire comme le thyristor.

4- Fermeture: rapide, semblable au transistor MOSFET standard.
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5-  Ouverture: lente, semblable au transistor bipolaire.

6- Tension aux bornes de Il'interrupteur indépendante de la
température.

345 P . iy FET 3 luctivité lulée:

L'oxyde qui sépare la grille du drain et de la source a une
épaisseur assez faible (pour avoir un grand C,, donc un courant ID
assez €levé) et celui-ci est susceptible de pincement par suite de
surtensions.

Autrement dit, a la mise en conduction, des oscillations dans le
circuit de gichette peuvent produire une tension transitoire excédant
la caractéristique VGS maximale, ce qui va perforer la fine couche
d'oxyde de gichette et la détruire.

Pour prévenir ce danger, il faut utiliser une diode Zener entre la
grille et la source du transistor COMFET de valeur appropriée. 1l
importe de noter que cette Zener doit étre montée physiquement le
plus prés du transistor a protéger.

3.5 CONCLUSION:

Une méthode de dimensionnement est déduite dans ce chapitre a
partir de l'étude en régime permanent dans le plan de phase. Elle
consiste en la détermination systématique de la capacité des
interrupteurs en courant et en tension. Elle nous donne aussi les
valeurs des éléments réactifs a utiliser ainsi que les contraintes qu'ils
ont a subir.

De plus, une étude comparative entre les interrupteurs
commandables est effectuée afin de déterminer l'interrupteur le plus
adéquat pour notre application.
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CHAPITRE 4

ALISATION PRA

4.1 OBIECTIFS:

Développer un prototype industriel de source d'alimentation CC-
CA monophasé de 5kW. Cette source devrait répondre aux normes
recommandées par Sandia National Laboratories E.U [2].

Une grande attention sera portée sur l'utilisation des composants
afin d'augmenter la fiabilité du systéme et de minimiser les cofits, le
poids et le volume. De plus, on n'utilisera ni transformateur, ni filtre
60 Hz, ce qui diminue le coflit et augmente la puissance massique.

4,2 ité | r 'alimen
*Tension nominale des cellules .photovolta'l'ques 200 Vdc
*Tension transitoire maximale des cellules photovoltaiques 400 Vdc
*Tension d'opération des cellules photovoltaiques 170 V a 240Vdc
*Tension de sortie 120Veff; + 10%; - 15%
*Fréquence de sortie 60Hz £ 1 Hz
*Rendement > 90% a pleine charge
> 80% a mi-puissance
*Distorsion harmonique de chacune des harmoniques <3%
*Distorsion harmonique totale < 5%

L'unité que nous avons réalisée (figure 4.1) est un convertisseur
monophasé utilisant le principe de la résonance série. Il est constitué
de trois étages de conversion distincts.
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Figure 4.1 Unité de puissance

Le premier étage est constitué d'un onduleur haute fréquence,
lequel est constitué de quatre interrupteurs de type COMFET (IXGQ
SON60Y4) de la compagnie IXYS. Le circuit de charge de l'onduleur est
formé par un circuit oscillant série connecté en série avec un
transformateur haute fréquence (non illustré dans la figure 4.1) qui
sert, d'une part, & adapter la charge et, d'autre part, & assurer une
isolation galvanique entre l'entrée et la sortie.

La stratégie de commande de l'onduleur est l'attaque a fréquence
variable du circuit résonnant. Or, d'aprés 1'étude de la structure
(partie II), la fréquence d'opération du convertisseur est choisie en
dessous de la moitié de la fréquence de résonance du circuit oscillant.
Dés lors, la commutation des interrupteurs de l'onduleur est du type
thyristor. Ainsi, l'interrupteur est constitué par un COMFET avec sa
diode anti-parallele. 11 est donc commandé a la fermeture et son
ouverture est effectuée par le circuit de charge. Le secondaire du
transformateur alimente un pont de diodes (deuxiéme étage). La
commutation de ces diodes se fait toujours a courant nul, car il n'y a
pas d'énergie emmagasinée dans les inductances de cdablage lors de la
commutation; elles ne sont soumises a aucune surtension. Le
redresseur a diodes débite (liaison directe) dans un commutateur de
courant (troisie¢me étage) dont la charge est un condensateur de
filtrage C, placé en parallele avec le réseau. Chaque interrupteur du
commutateur est composé d'un COMFET monté en série avec une diode
afin de former un interrupteur bidirectionnel en tension et
unidirectionnel en courant. Le commutateur de courant est commandé
de maniere synchrone avec le passage par zéro de la tension du réseau
afin d'assurer un facteur de puissance unitaire,
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REMARQUE: La charge vue par les transistors de puissance (T; a
T,4) est un circuit oscillant et la fréquence de fonctionnement étant
inférieure a .5 fr, le courant décrit une alternance complete. Le
transistor Tp se bloque au passage par zéro et la diode qui lui est
montée en anti-parallele se met a conduire. Ainsi, on bl 1
OMFET & courant nul: ceci rmet d'éviter le courant de train

inhérent de celui-ci, d'ou la possibilité de fonctionner a des fréquences
élevées (200 kHz).

4.3 Interface pour Jle convertisseur a résonance:
131 C I lulati e la fré )

Nous avons congu, dans une premiére étape, une carte d'interface
(figure 4.2) qui permet de varier la fréquence de fonctionnement de
I'onduleur haute fréquence, soit le premier étage de puissance. Cette
carte comprend, comme é&tage d'entrée, un oscillateur contr6lé en
tension (V.C.O) ayant une bonne linéarité (MC 4046) qui attaque
simultanément un diviseur par deux (MC 4013, soit un bascule JK) et
un monostable (MC 4047) dont la largeur d'impulsion est fixée a

2/f;<ton<1/fr. Les sorties de la bascule Q et Qsont ensuite

multipliées avec le signal du monostable a travers deux portes "ET"
(MC 4081). Ceci génére les deux signaux d'allumage des COMFETs
d'un méme bras du convertisseur. Ainsi, a partir d'un signal
analogique "v.", on fait varier la fréquence de fonctionnement du

N

convertisseur de 20 kHz a 100 kHz, la fréquence de résonance étant de
200 kHz.

— 1

T1 circuits T, SHOl1ONOSTABLE
T2 d'attaques 2.5 ps

de gachettegHF

sSvC
. VYCo [—

T3 __| d?*:’“*"s T Y prvisevm
T4 attaques —|  PAR 2

de gachettegHF qQ

Figure 4.2 e d'interface |
convertisseur a résonance série
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Le chronogramme des signaux du circuit d'interface sont
présentés a la figure 4.3.

SVC
SMO
Q
Q
Tl
2
73
4
Figure 4.3. Chronogr ircuit d'interf’
pour le convertisseur 3 résonance
4 Ci i ! 3 :

2 4
Chaque signal d'allumage, soit T1 ou T3 (fig. 4.2), pilote un

circuit d'attaque de gdachettes (figure 4.4). Un circuit d'attaque de
gichettes est composé d'un transformateur d'impulsions (Hammond
610B) dont le primaire est monté en parallele avec deux diodes Zener
z, et zs de 15 Volts en série avec une diode D3 (circuit de

démagnétisation). Ce transformateur délivre une tension de 15 Volts
a ses deux secondaires lorsque le transistor Q1 (SN75468), qui
constitue 1'étage d'amplification, est passant. Ainsi, ayant 15 Volts au
secondaire, les diodes D1 et D2 se trouvent polarisées en direct, la
jonction base-émetteur du transistor Q2 est polarisée en inverse et la
capacité d'entrée du COMFET se charge; il devient donc conducteur.
Lorsque le transistor Q1 bloque, le transformateur se démagnétise par
son enroulement primaire, il apparait une tension négative au
secondaire et la jonction base-émetteur de Q2 se trouve polarisée en



77

direct; il devient donc passant et la capacité d'entrée du COMFET se
décharge a travers celui-ci. Les diodes Zener z; et z, sont placées aux

bornes de la gichette pour limiter la tension a 15 Volts.

— AN
10Q D, IK: P Dp

Figure 4.4. Circuit d'attaque de géchette

On a congu, dans une seconde étape, un circuit (figure 4.5)
d'interface pour commander le commutateur de courant (troisi¢me
étage de puissance). A partir d'un signal alternatif sinusoidal (réseau),
il fagonne les signaux d'amorgage des interrupteurs du commutateur
basse fréquence. La tension du réseau est abaissée a l'aide d'un
transformateur 60 Hz basse puissance (TR1), qui attaque un détecteur
de passage par zéro (LM 311), lequel fournit un signal O Volt a 15
Volts dont le rapport cyclique est de 50 %. Ce signal est alors appliqué
simultanément a deux circuits d'attaque de gachettes (transistors

passant en méme temps) et a une porte inverseuse qui, A son tour,
pilote l'autre paire de circuits d'attaque.

Il est & noter que le transformateur T est un transformateur
haute fréquence (150 V.us), donc il entre en saturation aprés 10 ps
lorsque Q1 conduit. Néanmoins, ce temps suffit a charger la capacité
d'entrée du COMFET par l'intermédiaire de la diode intrinséque du
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transistor Q2. Aussi, lorsque le transformateur T sature la tension vue
entre la gichette et la source de Q2, laquelle est nulle, il ne conduit
donc pas, sa diode non plus, ainsi le COMFET reste conducteur. Quand
on bloque Q1, le transformateur se démagnétise par le secondaire et il
apparait donc une tension positive a la gachette de Q2; il devient alors
conducteur et la capacité d'entrée du COMFET se décharge et il bloque.
Le chronogramme de la figure 4.6 illustre le fonctionnement.

15¥
180 15 aF
15v Q, E T
" —
1’\ A 3
A4 A4
va 7 1 T Tp
2
120V 86V lkQ T
Q4

Figure 4.5 Carte d'interface pour I
commutateur de courant basse fréquence

Vbage

] w

v
T P
Figure 4.6 Chronogramme du circuit d'interface
pour le commutateur de courant
4 ircui régulation;

La troisiéme étape consistait en I'élaboration d'un circuit de
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régulation qui fournit la tension de commande v, du V.C.0. Ce circuit

est en fait composé de deux types de boucles de régulation. L'une de
ces boucles est un régulateur a hystérésis formé autour d'un LM 319
(figure 4.7) qui fagonne le courant (réseau) pour des faibles puissances
ou lors du passage par zéro du courant pour des puissances
supérieures a 20 % de la puissance nominale. L'autre boucle
d'asservissement (figure 4.8) est constituée d'un calculateur d'erreurs,
d'un proportionnel intégral avec limiteur et d'un étage d'adaptation
dont la sortie varie pour une faible erreur de 1.65 Volts a 12 Volts
pour une erreur maximale, donc adapté au V.C.O. de la premiere carte

d'interface.

15v

1

Figure 4.7 Régulateur a hystérésis

R 2122
—IR:IF_
H"'}mes - Avec: R=1k0
N POT:10R
ref R 1/4 TLO94 Z1 Zener de 10V
R 1/4 TLO94

Figure 4.8 Régulateur proportionnel intégr

Le passage d'une boucle de régulation a une autre est assuré par
un détecteur de seuil qui contréle un interrupteur analogique
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(AD7503). Ainsi, dépendamment du niveau de la référence, l'une ou
l'autre des deux boucles asservit le systeme.

Le signal de référence (figure 4.9) est formé a partir de la tension
du réseau qui est abaissée a l'aide du transformateur TR1. Elle est
alors appliquée a un redresseur a diodes sans seuil (TL094) dont la
sortie attaque un circuit variateur de référence (TL094). Le signal de
mesure (figure 4.10), quant a lui, est élaboré a l'aide d'un circuit
détecteur de courant (tore 60 Hz), suivi d'un amplificateur ainsi que
d'un redresseur a diodes sans seuil. '

RESEAU

*POT = 10R
R=1kQ

Figure 4.10 Circuit de mesure du courant
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En résumé, le circuit de régulation est composé essentiellement
d'un circuit de synchronisation avec le réseau, de deux boucles
d'asservissement qui assurent a tour de rble le contréle du systeme en
fonction du niveau de la référence et d'un capteur de courant. A ceci
s'ajoutent les circuits d'attaque de gachettes de l'onduleur et du
commutateur. Le diagramme de la boucle de régulation est donné a la
figure 4.11. La figure 4.12 donne une idée plus détaillée du circuit.

3 03

¥, | l U

3 REDRESSEUR v
A DIODES 4
SANS SEUIL

SN
REGULATEUR 4 o3 Y
HYSTERESIS I
— / convertisseur |
. o— out
., ' *
7 : commutateur
+
REGULATEUR LIMITEUR — cireuits
d'interfaces

iQ_

ADAPTATION
REDRESSEUR

A DIODES
SANS SEUIL E ‘ i

Figure 4.11.Diagramme de la boucle fermée
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A V.
N 0
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i v, ||
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+ | I
_ 5 L
[
LIMITEUR
+
REGULATEUR
ADAPTATION
AN T1 __| circuite MONOSTAELE
T2 d'attaqU:ES .-P 25 JJ-S
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Ti11 T333 l
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T4 251::4 1322S T2 D44 D22
D444 -

Figure 4.12,schéma de 1'unité au complet
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1.6 Résultat - .

La difficulté de trouver des interrupteurs pouvant contrdler la
puissance désirée (5 kW) et les délais de livraison nous ont contraint a
faire un dimensionnement pour une unité qui délivre une puissance
de 2.5 kW. Ainsi, pour une tension d'entrée E de 170 Vy. et une
tension de sortie de 120 V, g soit la tension du réseau et une
fréquence de résonance de 200 kHz, on obtient les valeurs suivantes
pour l'inductance et le condensateur du circuit oscillant et ce, a l'aide
des équations développées au chapitre consacré au dimensionnement;

L=28uH C=225nF
Les différentes mesures présentées ci-dessous résument les
résultats obtenus expérimentalement. Les figures 4.13 a 4.16

présentent les formes de courant et de tension dans les interrupteurs
et les diodes. Ainsi, on notera que le blocage du COMFET s'effectue a
courant nul (fig 4.13), donc les pertes a l'ouverture sont quasi-nulles.
De plus, les gradients de courant (fig 4.13 3 4.16) sont toujours
contrélés par le circuit oscillant lors de l'amorgage et du blocage; ainsi,

les pertes par commutation sont bien gérées.

La figure 4.17 nous donne le plan de phase (tension de C vs
courant dans L du circuit résonnant). On remarque que ce plan d'état
est légerement différent de celui obtenu lors de 1'étude théorique.
Ceci est di a l'amortissement (résistances séries parasites de
I'inductance et du condensateur ainsi que la résistance due aux
ciblages).

Les figures 4.18 et 4.19 présentent le courant et la tension du
circuit oscillant. Elles confirment bien les résultats de 1'étude
théorique et des simulations. En effet, pour la pleine charge (fig. 4.18),
le courant dans les diodes est nul et pour un court-circuit de la charge
(fig. 4.19), la valeur créte du courant dans les diodes est égale a celle
des interrupteurs.

La figure 4.20 nous donne le courant délivré par le pont de
diodes, soit le deuxieme étage de puissance. La aussi on notera que les
gradients de courant sont toujours contrdlés par le circuit résonnant et
que la mise en conduction des diodes s'effectue toujours lorsque le
courant dans le circuit oscillant est nul; ainsi, on n'a pas de surtension.
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La figure 4.21 illustre l'action du circuit de commande sur le
convertisseur a résonance, soit la modulation de la fréquence de
fonctionnement. Ce cas représente un intervalle ol on a une
augmentation du courant a la sortie.

La figure 4.22 donne le courant injecté dans le réseau ainsi que la
tension; on notera que le facteur de puissance est unitaire. On
rappelle que ceci est obtenu grice a la caractéristique source de
courant de l'unité de puissance. De plus, la qualité de la forme du
courant et de la tension (sinusoidale) est trés bonne (contenu
harmonique) et ceci est di a la fréquence de fonctionnement qui peut
atteindre 100 kHz, ce qui confére au systtme une trés grande
dynamique. En effet, la figure 4.23 démontre que le contenu
harmonique du spectre d'amplitude du courant injecté dans le réseau
est trés faible. On a, par exemple, la troisi¢me harmonique (180 Hz)
qui ne représente que 2.6% de la fondamentale (60 Hz); aussi, on
obtient un taux de distorsion harmonique total de 3.5%.

Figure 4.13. Courant et tension aux bornes d'un interrupteur
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4.7 CONCLUSION:

La premiere partie de ce chapitre est consacrée a la réalisation
pratique de l'alimentation. On donne le cahier de charge de la source
dans un premier lieu puis, dans une seconde étape, on fait la
description détaillée de tous les éléments qui composent la source
ainsi que les principes utilisés pour les faire fonctionner
adéquatement.

En guise de conclusion pour la partie associée aux résultats
expérimentaux, il ressort que les résultats obtenus valident les
simulations ainsi que l'étude analytico-graphique. De plus, les
résultats obtenus au niveau des contraintes sur les interrupteurs sont
aussi trés satisfaisants, puisqu'ils confirment les différentes réflexions
et assertions avancées sur le COMFET.
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CONCLUSION GENERALE

Ce projet de recherche nous a permis d'étudier et de concevoir un
convertisseur utilisant une nouvelle technologie. Le convertisseur que
nous avons choisi pour cette application est du type courant continu-
courant alternatif a liaison haute fréquence. Le principe de la
résonance est utilis€ pour maximiser le rendement sans compromettre
les performances.

L'étude théorique de cette structure est complétée et un
programme de simulation numérique des régimes permanents dédiés
a la structure est développé. Ainsi, les caractéristiques statiques
(chap. I) du convertisseur commandé a fréquence variable sont
analysées et les contraintes sur les différents composants du systéme
sont déterminées. De plus, a partir de cette étude en régime
permanent, nous avons élaboré une méthode de dimensionnement
(chap. III) pour le mode de fonctionnement en quasi-résonance.

Bien que nous ayons approfondi 1'étude théorique de cette
structure, la réalisation du prototype (chap. IV) et les essais
expérimentaux n'ont pas permis d'atteindre la puissance désirée. La
puissance maximale injectée dans le réseau est limitée a 2.5 kW. Cette
limitation en puissance est due principalement aux semi-conducteurs
de puissance utilisés, car nous n'avons pas regu les interrupteurs qui
sont capables de fonctionner a la puissance désirée (5 kW) a cause des
délais de livraison.

L'analyse des formes d'ondes obtenues par expérimentation
(figure 4.23, page 89) montre que le contenu harmonique du signal de
courant injecté dans le réseau est trés faible (inférieur a 0.3%). Donc,
on a moins de puissance réactive consommée.

Dans le mode de fonctionnement choisi, les caractéristiques de
sortie sont du type source de courant parfaite ou le courant est
indépendant de la tension du réseau. Donc, il y a découplage parfait
entre le réseau et la source d'alimentation et, par conséquent,
simplification du circuit d'asservissement et stabilité de
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fonctionnement sur tous les points d'opération. L'analyse en petit
signal (chap. II) confirme bien ces propos.

Le convertisseur cc-ca que nous avons mis au point sert d'un
point de départ important pour la réalisation d'un convertisseur
adapté au systeme de l'énergie solaire. Dans la prochaine étape, il sera
important de chercher un partenaire industriel afin de développer un
prototype a 1'échelle industrielle et qui sera facilement
commercialisable.

Nous considérons nécessaire, d'aprés notre expérience dans ce
projet, et dans le but d'avoir un suivi efficace et des résultats qui
seront trés vite exploités sur les plans technologique et commercial,
que les points suivants soient considérés:

1- Continuer la recherche sur le prototype pour obtenir l'unité de
S kW ou bien envisager la possibilité de la mise en parallele de
plusieurs unités de 2.5 kW et d'étudier la stabilité de fonctionnement
de l'ensemble.

2- La mise au point d'un prototype industriel des sources
d'alimentation en collaboration avec une société canadienne, ce qui
assurera une valorisation des travaux de recherche et un transfert de
la technologie de l'université vers Il'industrie.

3- Dans le but d'augmenter la puissance a la sortie et d'alimenter
les machines électriques, il sera inévitable d'envisager le démarrage
d'un nouveau projet de recherche qui visera a concevoir une nouvelle
structure d'une source d'alimentation triphasée ayant les mémes
caractéristiques que l'alimentation monophasée.
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ANNEXE A

CALCUL DES RAYONS Ry ET Ry

A.1 Calcul des rayons R1 et R2 pour f/2 < f < f:

Plan de phase

B
R;
e 1 Vou
-l—I:VON
Fi A.1. Pl h

Pour une trajectoire d'équilibre donnée on a toujours:

Vemaxy = Vemn ! (1)
On a aussi les équations suivantes:

Vemaxn =R1+(1-Von) (2)
Et:
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Les équations (1), (2) et (3) nous donnent:
R1-R2=2Vgy (4)

D'apres le triangle ABC, on a:

R+ R, 2R R_cos (8) = ([(1-V, )-01+[Fl -V, 1-0])

ON 0

Or: d=(m—-—o1-P1)

Deplusona: ai=(n-a) et PB1=(n-P)

Donc: d=-n+0a+P
Or: cos{(-m+a+B)=cos{(m—a-PB)
Ainsi:
R +R. 2R R cos (m -a-B)=2’ | (5)

Les équations (4) et (5) nous donnent le systéme suivant:

2 2 2
R1+R2 -2R1chos(n -a-B)=2

En remplagant Ri dans la seconde équation par son expression, on

2 2
R2(2-2c:os(n-oc-[3)+R2 (O+4VON-4VONcos(n-a-B))+4VON-4=O (6)

En divisant les deux termes de l'égalité par 2 et sachant que:

cos(m—o—-PB)=-cos(a+P)



97

Et en factorisant, on obtient:
R 1+cos(a+P)]+4V_ [ 1+cos(a+ PR +4(V: -1)=0 7)
2 ON 2 ON

Ceci nous donne une équation du second ordre en Rj:

2

\Y

2

R"+2V R +2 ON =0 (8)
2 ON 2 1 + cos (o + B)

La résolution de cette équation nous donne comme racine positive
(sens physique):

2
2(V: -1
R =-V +\/v2- oy D | (9)
2 ON ON 1 + cos(a + B)

On a aussi: 20052((0t +B)/2) =1+ cos (o0 + B)

Ainsi en faisant la substitution et en réduisant au méme
dénominateur, on a:

2 o+ B 2
2VON cos[ > ]-2V0N+2

R2 = -VON + (10)
) 0052[&&]
2
Apreés simplification et mise en facteur, on a:
v? [cosz[m] -1 ] +1
ON 2
R .= -V__ + (11)

2~ "VON T 7
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Or,ona: -1+cos (8)=-sin’(3)

Donc l'expression devient:

-V;N smz[%&] 1
R =-V__+ + (12)
2 ON 2l a+8 a+f
cos cos
2 2
On a finalement:
3 2la+B 2
R2 —-VON+\/1+tg[ > ][I-VON] (13)
Des équations (4) et (13), on tire l'expression de R, soit:
3 2o +B 2
R1 —VON+\/1+tg[ > ][1-VON] (14)
Or, on a:
1
t +t =—
T 2f
S
De plus:
o=w L
B: WrtT
D'ou:
21rfs -
o+ = = —_—
(a+p) Pt
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Donc les expressions de R1 et R2 deviennent:

R = VON+\/1+tg2|:2L:|l:1-VC2)N:| (15)

et:

_ 2| _=n 2
R, = VON+\/1+tg [2 ][I-VON]

(16)
= £
Plan de phase
lLew
F
i Rzl\
ai/ By VCH\
-1-V 1-V ’
\ G ON E ON
Figure A.2 Plan de phase
Pour une trajectoire d'équilibre donnée on a toujours:
Vemaxn = Vem ! (17)
On a aussi les équations suivantes:
Veminn =R1-(1-Vgy) (18)

Et:
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Les équations (17), (18) et (19) nous donnent:

R2-R1=2 Vgy (20)

D'apres le triangle EFG, on a:

2
R21+Rz-2R1R2cos(8)=([(1-VON)-O]+[|-1-VON|-O])

Or: d=(n-a-B)
Or: cos(-m+a+P)=cos(nm—a-P)
Et: cos(m—a—-PB)=cos(a+P)
Donc:
R+ R> +2R R =2°
R+ 12cos(oz+[3)— 21)

Les équations (20) et (21) nous donnent le systtme suivant:

2 2
R1+R2 +2R1R2 cos(a+B)=4

En remplagant R2 dans la seconde équation par son expression, on
a

2 2
ON + 2R1 cos(a+PB) + 4R1V0N cos(a+ f) -4 =0

RO+R +4R V_ +4V
1 1 ON
Soit:

2R°[ 1+ cos(ar+ B)] + 4VON[ L+ cos(o+ PR, +4(V) 1) =0
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Ceci nous donne une €quation du second ordre en Rj:

2
5 AV -1)

RT+2V__ R + ON =0 (22)
1 ON 1 1+ cos(a +PB)

La résolution de cette équation nous donne comme racine positive
(sens physique):

2
), AV, D (23)
Ri=Von* \/VON 1 + cos(a + B)
On a aussi, 20052((a +B)/2) =1+ cos (a +B)

Ainsi, en faisant la substitution et en réduisant au méme
dénominateur, on a:

2véN cos’ “; ] -2v(§N +2
R, =V, + L (24)
2 cosz[%&)']

Apres simplification et mise en facteur on a:

VZN[cosz[m] 1 ] +1

0]

(25)

Or, on a: “1+cos” (8) = - sin’(8)
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Donc l'expression devient:

Vo sinz[%g] 1
R =-V__+ —t -+ : (26)
! ON 2| o+ B o+ B
cos cos
2 2
D'ou
. 2(a+B y2 27
Rl—VON+\/1+tg[2 ][1 VON] (27)
Des équations (20) et (27) on tire l'expression de R, soit:
B 2la+B 2 :
R2—VON+\/1+tg[ > ][I-VON] (28)
Or, on a:
1
t +t =—
T 2f
S
De plus:
o=wt
B: WrtT
D'ou:
2ﬂ:fs .
o+ = =
(a+p) oF
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Donc les expressions de R1 et R2 deviennent:

2 i 2
R1=-VON+\/1+tg[2 ][1-VON] (29)

fSN

Et:

2 T 2
R2=VON+\/1+tg[2f ][I-VON] (30)

SN
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ANNEXE B

PROGRAMME DE SIMULATION DES CARACTERISTIQUES
STATIQUES

C GROUPE DE RECHERCHE
C EN ELECTRONIQUE DE PUISSANCE
C 1989
e e e
C
C
OPENC(L, FILE="INPUT ")
OPEN(2, FILE='CUTPUT ")
OPEN(Z, FILE="RESVON )
OPEN(4, FILE="RESILM")
CPEN(S, FILE="RESVCM ")
OPEN(6, FILE="RESION")
OPEN(7,FILE="RESIDM")
OPEN(B, FILE="PHASE ")
c
c
c ——————————————————————————————————————————————————————
C CALCUL DE LA CARACTERISTIQUE DRE SORTIE VON
C POUR ( FSN<C1 ) QU ( FGN > 1 )
C ______________________________________________________
C
c
H=2. /1060
PI=3. 14159227
RN=. 2
11 FEN = H
10 IF (FEN.LT. 0.3} THEN
VON = (4*#RN*FSEN)/PI

IF (VON . GE. 1.) VON = 1.
ELSEIF (FEN.LT. 1: THEN
= PI/(2*RN*FSN)
= TANCA®RN) #%2
A%#2 + B#(A®*%2 + B)
= A#xd + b
= SQRTC)
VON = (A+E} /D
IF (VCN.GE. 1. ) VON = 1.
ELSEIF (FSN. GT. 1) THEN
AaE = PIL/(Z¥RN#FEN)
BE = TANCADB¥RN) #x2

mpowd
1]

CC = AB«#2 + BDB#(AD=*2 +3DB»
DD = ABx#+zZ + B
EZ = SQGRT(CCY
VCN = (EE-AR)/CD
ENDIF

WRITE (2, 100 FSN, VON
FSN =FSN +H
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IF (FSN . GT.2) GATO 20

GOTO 10
20 WRITE(3, 101)
RN=RN+. 2
IF (RN.LT. 2. 4) GOTD 11
C
C
C-————— e ———— T T
C CALCUL EN REGIME PERMANANT DU PLAN DE PHASE
C __________________________________________________________
C
ILAG = O
VON = G. 7
FSMN = 0. 45
(=Y IF (FSN.LT. 1. ) THEN

IF(FSN. GT. 0.5} THEN
RX = TAN(PI/ (2#FSN) )##2
ELSE
RX = 0
ENDIF
RY RX# (1-VON##2) +1.
R1 VON + SGRT(RY)
R2 = — VON + SGRT(RY)
ALPHA = PI - ACOS((4 + R2##2 — R1##2)/(4#R2))
EETA = ACOS((-4 — R1i#%#2 + R2##2)/(4%R1))
XX = ALPHA + BETA
YY = PI/FSN
PRINT #, XX,YY
B0 77 AA = O, ALPHA . (ALPHA/80)
VC = -1 —-VON - R2#COS(AA)
ILC = R2#SIN(AA)
IF (ILAG.EQGQ. 1) THEN

ve = =VC
ILC = —ILC
ENDIF
WRITE(B, 160) VC. ILC

77 CONT INVE
WRITE (8,101}
B0 28 BB = BETA, 0O, —(BETA/B0:
VC = 1- VON - RI#COS(PI-BB:
ILC = R1#SIN(BE)
IFCILAG. EG. 1) THEN

vC= -C
ILC=-1ILC
ENDIF
WRITE(G, 160} VC., ILC
gE CONT IMNUE
WRITE (2,101
ELSE
RXx TAN(P I/ (2#FSN)Y ) %22

HH

=YY RXX# (1-VON#%2) +1.

L2 =SGRT (RYY)

Ri = —-VON #+RZIZ

R2 = VYON + RIZ

ALPHA = ACOS((3-R1##2+RZ##2) / (4x*R2DY)

BETA = ACCS({4-RI#xZ+R1#42)Y/ (4R 1))
{X= ALPHA + B&7TA
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C
%
C
C
c
13
12

W

G
c

vO
FS
IF

IF

YY= PI/FSN
PRINT #, XX, YY

EO 44 BB = 0, BETA, (BETA/80)
vC =1 = VON - R1#COS(EB)}

ILC = R1#SIN(BB)

IF(ILAG. EQ. 1) THEN

Ve = =VC
ILC = —-ILC
ENDIF

WRITE (8,100) VC, ILC

CONT INVE
RITE (8,101}
DO S5 AA = ALPHA,
vC

Ve = =VC
ILC = -ILC
ENDIF
WRITE (8, 100) VC, ILC
CONT INUE
WRITE(S, 101)
ENDIF
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O, - (ALPHA/BO}

IF (ILAG. EGQ. 1) 6QTO 99

IF (ILAG.EQ.O) ILAG=1

070 &6
ONT INUE
N = G. 1
N o= 1.06
(ABS(FSN-1.).LT. 1E-6&)
(FSN . LT. 0.5 THEN
CIitM =1 + VON
CIDM = 1 - VON
VoM = 2.
CIOUT = 4#FSN/FI

GOTO 23

ELSEIF (FSN.LT. 1.3 THEN

RX = TAN(PI/(Z2#FSN) #=2

oY = RX#(1-VON=#%2) +1

CILM = VON + SGRT (RY)

VM = CItM +1-VON

-1 -VON + R2#C0OS(AA)
ILC = R2#SIN(AA)
IF(ILAG. EG. 1) THEN

CIQUT = (1. + SGRT(RY)»»#2. #FSN/PI

Ril = VON + SQRT(RY?

22 = - VON + SGRT(RY)
ALFHA = PT — ACOS((1 + RIT##2 -

[F (alrPHA GT.PI/2Y THEN

CiDMm = Ra:o

e
@]
1
]
3
]

e < > i 3
-4

m
T

O BB/ m

w1

I

RXXa# (1= sal )

-

=5an T (YY)

RZZ = SIN

(FSN. GT. 1. ) THEN
TANCRP L A(2HFSN)Y Yt D

-1

(ALPHA?

R11##2)/(4#RZZ))
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n
n

100
101

R1 -VON +RZZ

R2 = VON + RZZ

VCM = FE1 - 1 + VON

CIOUT = (R1+R2-2. }#FSN/PI
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CETA = ACOS((4-R2##2+R1i4%2)/(4%R1))

CIDM = R2 % SIN (ALPHAA:
IF(BETA. LT. PI/2) THEN
CILM = R1#SIN(BETA)
ELSE
CItM = R1
ENDIF
ENDIF
WRITE (4,100) FEN , CILM
WRITE (5, 100) FEN , VCM
WRITE (&, 100 FSN , CIOUT
WRITE (7,1C0) FSN , CIDM
FSN =FSN + H
IF (FSM.GT.2. 00) GOTO 21
GOTC 12
WRITE (4,101)
WRITE (5, 101)
WRITE (&, 101)
WRITE (7,101}
VON =VON + O. 1
IF (VON.GT. 1) GOTO 22
GOTO 13
CLOSE(2)
CLOSE (&)
CLOSE(S)
CLOSE(&)
CLOSE(7)
FORMAT (F9. &, 2X, F2G. 10)
FORMAT( ‘FIN’)
STOP
END
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ANNEXE C

CIRCUIT ET DONNEES POUR ATOSECS

| S—
d9387HD

T T

g (g

- - H
Rl
THEHICH [P
K- CH
e bk

|l
It

g,]l

Figure C. 1 Circuit pour ia simwulation sur ATOSECS




sDESCRIPTION DU
$ DONMNEES POUR LE CONVERTISSEUR
$ PROJET EMR-INRS-EMNERGIE

$ 1989-11-14

E, ESDOU, BAS, HAS
R, RESO, HAS, HAU, 0. C1
R, RCSO, HBS, BAS, 0. 01
C, CS0OU, HAU, HBS, S, MU

%

S, TYH1,
R, RTY1,
D DIHL,
R, RDI1,
R:,RTD1,
C,CTD1,
%

S, TYH3,
R:RTYZ,
D, DIHG,
R:RDI3,
R, RTD3,
C,CTD3,
3

S, TYB4,
R, RTYA4,
D, DIB4,
R, RDI4,
R, RTD4,
C,CTD4,
%

S, TYB2,
R:RTYZ2,
D, DIB2,
R, RDIZ2,
R, RTDZ2,
C,CTDZ,
%

L. LRES.
C, CRES,
%

D, DRH1,
R, RCR1,
R, RDH1,
€., CDH1,
%

D, ORHSI,
R, RDRCZ,
R, RCHG,
C, CDHG,
%

D, DRB4,
R, RDR4&,
R, RDE4,
C, CDE4,
%

HAU,
TH1,
DH1,
DH1,
HAU,
SH1,

HAaU,
TH3,
DH3Z,
DH3,
HAU,
SH3.

TB4,
HBG.
BAS,
DB4,
BAS,
SE4,

TE2,
HED,
BAS,
DB2,
BAS,

S32.
HEG,
NLC,

DR,
DR1,
NHA,
SR1,

DRZ,
NHA

SR2,

DR 4,
ER4,
HB L,
ZR4

TH1,
HBG,
Hal,
HBG,
SH1,
ARG,

TH3,
HED,
HAU,
HB D,
SH3,
HBD,

BAS,

CIRCUIT

0. 01, MU
0. 01
G. 01, My
0. 01
100
0. 001, Mu

Q. 01, My
0. 01
0. Ct, MU
0. 01
100
0. 001, MU

0. 01, MU

TE4, 0. 01

DB4,0. 01, MU

HBG, 0. O1
8B4, 100

HBG:

BASI
TEZ,
DBE,
HBD,
ELa,

HB L,

NS,
NF 2,

NHA,
=HBD,
SR1.
HBD,

FiHA,
=R

MNP Z,

HEBD,
NE A,
ZR4,
NEA

0. 001, MU

Q. 01, MU
G. C1
C. 01, My
0. 01
100
G, Qot, Mu

Sl

7
0. G MU

G.G1,mu
J. 01
10C
Q. CoL, mu

C.oC1.my
o.C1
1CC
Q. CO1, Mu

Q. C1, MU
C. C1
10¢

S Col MU

DC-aC
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D, DEEEIDP?.':'J'JV_./FJA\._.’;.l
R, RORD, CRZ, MEA 2. 01
R, RDB2, NPD, SRZ, 1CO
32, SR, NEA, O, 001, 11U
(;l CDD-_I -_1P.c_ ! DA -/ O A 110

C., CCHA, NHA, NCR, 5, MU

R, RCCH, NCR, NBA, 0. 01

R, RCHA, NHA, NLA, 12. 8

L, LCHA, NLA, NBA, 10, MU

$FIN DE LA DESCRIPTION

#*

$ \
SCONDITIONS INITIALES PCOUR LES VARIABLEZ D ETAT
1,CS0U, 170

$SOURCES COMMANDEES

0 ¢

$SOUCES ET VARIABLES D'ETAT ADDITIONNELLES
0

$NDMéRE TOTAL BE SEMI-CONDUCTEURS

12

$DONNEES RELATIVEE aUX S0OURCES

1:_1701 OI G, G, O

$CONMEES SUPLEMENTAIRES RELATIVES AUX SEMI-CONDUCTEURS
$SOURCE DE SYNCHRONISATION
5,100, 30E+3, 0, S35, RCE+3

1,0,0:.0,0.:0

5,100, S0E+3, 0, 54, F0E+3

1,0.0,0,0.0

5, 100, S0E+3, 0, 54, F0E+3

1,0,0:0,0:0

S5, 100, S0E+3, 0, 85, R0E+3

10,0

-

!

!

~

!

o
o
0
C
I

OOOE:O?OOO
00209000
OO0~ 0000O0
OO;?OOO

AL DES SEMI-CONDUCTEURS

!

!

COURANT DE MAINTIEN
.01,.01,.C1, O1,.01
.01,.01,.01,.01,.01

. 01.,.01

$TENSIONS D' AMORCAGE MINIMALES
2,2,2,2,2

2, 2,.2,2.2

2,2
$LARGEUR T IMPULSIGN

31 OI 3/ 013

0,.3,0,0,0

0,0 .

$TEMPS LE RECOUVREMENT

1E-4, 1E~4, 1E-4, 1E-4, 1E—-n

1E-&, 1E-64, 1E-4, 1E-m, 15-2

1E-6, 1E-6

$CARTES POUR LES PARAMETREZ LCE CIMTROLE -
C,3E-4, 1E-7.0,0,0,5, 150, 10
5,0,0.0.C,3,2,0,0

0, 20E+3, 0, 3,2, 0,0,0,Q

.G, 0,0, C, 30 003

1
1
1
1
1
%
o
o
o
£

rd
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ANNEXE D

PROGRAMME DE SIMULTION DU REGIME DYNAMIQUE

2lear;

sno = 1.3;
Rno = 1/3;
Vino = 1;

M = 627.45;

BEEEEHBBEBDDL6BBBBBXBEEBBXEEBBBHBBBBEBBBBEEEBLEBE%
% CALCUL DU GAIN STATIQUE dVon/dFsn

BEBBBEODBEOEEDHBLBBHBEEBEEBBBEBEL BB BBBHBBHBBEBBB%EH%

www = 1;

for Rn = .1: 1:2

wl = 1;

for Fsn = .5: .01: 2

AA = pi/(2*Rn*Fsn);

BB = pi~*2/(2¥(Rn"2)*Fsn"3);
CC = tan(pi/(2*Fsn));

DD = (cos(pi/(2¥Fsn)))"2;
EE = pi/(2*¥Fsn);

FF = (AA"2+2*CC"2);

HH = (CC*pl)/(DD*¥Fsn"2);

GG = 0.5¥(-BB-HH*FF-(CC~2)*BB);

if Fsn < 1

Il = GG/sqrt (AA"2+CC"2¥(AA"2+CC™2))-(pi/(2*¥Rn*Fsn));
end;
if Fsn > 1

IT = GG/sqrt (AA~2+CC"2*X(AA~2+CC~2))+(pl/(2*¥Rn*Fsn));
end;
NN1 = JTI*(AA"2+CC"2);
if Fsn < 1

dJd = (BB+HH)* (AA+sqrt (AA"2+(CC"2)*(AA"2+CC"2)));
end;
if Fsn > 1

JJd = (BB+HH)*(-AA+sqrt (AA"2+(CC"2)*(AA"2+CC"2)));
end;

NN = NN1+dJJ;
DD1 = (AA"2+CC"2)"2;
GSTAT (w1, www)=NN/DD1;
if Fsn==Fsno
if Rn==Rno
Ga in=GSTAT (w1, www);
end;
end;
W(wl) = Fsn;
wl = wi+l
end;
WWWIwww+ 1
end;
plot (W, GSTAT); grid;

title('GAIN STATIQUE DE LA FONCTION DE TRANSFERT Von/Fsn');

xlabel('fs/fr"'); ylabel('dVon/dFsn');
pause; )
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%
ERFEREFEE P E NP E R E YR PP RPN S S S R E Y E VRS Y VR R YRS S R P TS S AT S
%CALCUL DE LA FONCTION DE TRANSFERT A PARTIR DES MATRICES D'ETAT
% : ET
% TRACAGE DU D{éRAMME DE BODE (GAIN ET PHASE)
E R R A N R R R N R Y N N A S S S Y S N Y S T S T E R T SRR

Rn=Rno;

TT=(tan(pi/2*Fsno))"2;
CONS=pi/(2*Rn*Fsno);
if (Fsno > 1)
CONS=-CONS;

end;

Von=(CONS+sqrt (CONS™2+TT*(CONS~2+TT)))/(CONS*2+TT);
Rio=Von+sqrt (1+TT-(Von~2)*TT);

20=R1o0-2*Von;

if (Fsno > 1)

XxX = Rlo;

YyY = R2o;

Rio = YyY;

R20 = XxX;
end;

Alpha = pi-acos((4+R10"2-R20"2)/(4*R10));

X1io0 = R20*sin(Alpha);
if(Fsno>1)

X20 = Vino-Von+R20*cos (Alpha)
end;

if (Fsno<1)

X20 = Vino+Von+RZ2o*cos (Alpha);
end;
X30 = Von;

Trans=Vino-X30+X2o0;

Ri=sqrt(X1o0”2+(Trans)"2);
R2=R1-2*X3o0;

Beta=pi-atan(Xlo/Trans);
Alfa=(pl/(Fsno)-Beta);
if (Fsno>1)

XX=R1;

YY=R2;

Z7Z=Beta;

WW=Alfa;

R1=YY;

R2=XX;

Beta=WW;
Alfa=27Z;
end;



Trans1=2-cos(Alfa)-cos(Beta);
Trans2=Ri1*sin(Beta)-R2*sin(Alfa);

Glx1=(X1lo*sin(Alfa)/R1)+(R2*Trans*cos (Alfa)/R1°2);
Gix2=((Trans*sin(Alfa))/R1)-(R2*X1lo*cos(Alfa)/R1°2);
G1x3=-G1x2-2*sin(Alfa);

G2x1=(X1o*cos (Alfa)/R1)-(R2*Trans*sin(Alfa)/R1°2);
G2x2=(Trans*cos(Alfa)/R1)+(R2*X1o*sin(Alfa)/R1°2);
if (Fsno>1l)

G2x3 = -G2x2-(2*cos (Alfa))-1;
end;
if (Fsno<1)

G2x3 = -G2x2-(2*cos(Alta))+1;
end;

G3x1=(1/M)*¥((X10o*Trans1/R1)-(Trans*Trans2/R17°2));
G3x2=(1/M)*((Trans*Trans1/R1)+(X1o*Trans2/R17°2));
G3x3=-G3x2-(2*(1-cos (Alfa)))/M+1-pi/(M*Rn*Fsno);

Glf=-(pi*R2/Fsno”~2)*cos (Alfa);
G2f=(pi*R2/Fsno~2)*sin(Alfa);
G3f=(pi/M*Fsno~2)*((X30/Rn)-R2*sin(Alfa));

Giv=G1x2;
G2v=G2x2+1;
G3v=G3x2;

A=[G1x1 G1x2 G1x3
G2x1 G2x2 G2x3
G3x1 G3x2 G3x3]

B=[G1f G1lv
G2f G2v
G3f G3v]

C=[0 0 11;
D=[0 01];
[num,den]=ss2tf(A,B,C,D, 1)

pause;

w=logspace(—-4,1);
[mag,phase]=dbode(A,B,C,D, 1,w);
mdb=20%10og10(mag);

semilogx(w,mdb, 'r');

title('GAIN EN FONCTION DE LA FREQUENCE "BODE"');
grid; xlabel (' FREQUENCE');ylabel ('GAIN EN dB');
pause;

semilogx(w, phase, 'g');

title(' PHASE EN FONCTION DE LA FREQUENCE "BODE"’);
grid; xlabel (' FREQUENCE'); ylabel ('PHASE');

pause;
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FICHE TECHNIQUE DU COMFET

DATA SHEET NO. 41-0078

MOSBLOC™ Series IXGQ50N60Y4

Phase-Leg Power MOSIGBT Module

N-Channel Enhancement Mode HDMOS™ Family
IC(COnt) « v v v v evrnnns 50A |
VBR)CES ...t 600V ¢/
VCE(sat) ........... 4.0V o

FEATURES:

* Fast switching times

* Low VcE(sat) HDMOS process

* Rugged polysilicon gate cell structure

* Reduced input capacitance

*The data supplied herein reflacts the Design Technical Objective Specification. The sub-
ject products are in Product Development. IXYS resarves the right to change limits, test con-
ditions, and dimensions without notice.

MAXIMUM RATINGS

Isolated baseplates for easy mounting

Rating Symbol IXGQS50N60Y4 Unit
Collector-Emitter Voltage V(BRICES 600 Voc
Collactor-Gate Voltage V(BR)CGR 600 Voc
Gate-Emitter Voltage VGes 120 Voc
Collector Ourrent

Continuous (DC) Ic 50. Amps

Pulsed (1mS) lem 100 Amps
Diode Current

Continuous (DC) Ilc 50 Amps

Puised (1mS) lcm 100 Amps
Total Power Dissipation @25°C Pc 300 Watts

Derate above 25°C 23 wrc
Junction Temperature T 150 °c
Storage Temperature Range Tatg 6510 125 °C
Isolation Voltage (1 minute) Visol 2500 Vac
Screw Torque

Mounting Flanges 30 kg*em

Terminals 30 kg*cm
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