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CONCEPTION D’UN CONVERTISSEUR ELECTRONIQUE DE COURANT
CONTINU A FREQUENCE DE COMMUTATION ADAPTATIVE ET
COMMUTATION DOUCE POUR L’ENTRAINEMENT D’UNE VOITURE
ELECTRIQUE

Benoit BLANCHARD ST-JACQUES

RESUME

Ce document présente les €tapes de réalisation d’un convertisseur de courant continu de
60kW pouvant étre inclus dans I’entralnement électronique pour voiture €lectrique de
I’entreprise TM4 inc. Les étapes de conception sont décrites et les résultats obtenus avec le
prototype construit sont discutés.

L’objectif principal du projet est la diminution du coflit du convertisseur actuel tout en
conservant les performances (rendement de 97% a puissance maximale) et la plage
d’opération. Le convertisseur présenté doit fonctionner pour une plage de tension d’entrée de
220 a 400V et une tension de sortie de 250 a 400V a puissance maximale (60kW).

La revue de la littérature et le choix de la topologie a réaliser en pratique ont €té effectués
avec 1’objectif de limiter au possible les modifications sur 1’entrainement électronique actuel
et d’obtenir une technologie potentiellement implantable dans un produit commercialisable a
court terme. Entre autres, les modules d’IGBTs utilis€s ont ét€ conserves.

Afin de diminuer le colit du convertisseur, la diminution du condensateur de sortie est
apparue comme 1’option de réduction du colt ayant le plus de potentiel. Afin d’accélérer la
vitesse de régulation du convertisseur et de diminuer le condensateur, ’inductance a été
réduite et un asservissement analogique du courant a été réalisé.

La topologie de convertisseur qui a été retenue est une topologie a trois bras d’IGBTs a
commande entrelacée et commutation douce par éléments passifs. Afin de satisfaire le
fonctionnement sur toute la plage d’opération, une stratégie de contrdle originale a fréquence
variable a été implantée.

La vitesse de la régulation de la tension de sortie correspond aux simulations effectuées lors
de la conception détaillée et permettrait la diminution du condensateur de sortie a 20% de sa
valeur actuelle. Le convertisseur atteint un rendement de 97% a puissance nominale et
maximale pour une tension de sortie de 250V. Le rendement a 400V de sortie peut &tre
amélioré et différentes solutions rapidement implantables sont suggérées.

Mots clés : Convertisseur, voiture €lectrique, commutation douce, courant continu



DESIGN OF AN ELECTRONIC DC-DC CONVERTER WITH ADAPTIVE
SWITCHING FREQUENCY AND SOFT SWITCHING FOR AN ELECTRIC
VEHICLE POWERTRAIN

Benoit BLANCHARD ST-JACQUES

ABSTRACT

The following document presents the steps performed to develop a 60kW DC power
electronics converter to be integrated in the electronic drive manufactured by TM4 inc. for
electric vehicles. Design steps are described and results obtained with the prototype that was
built and tested are discussed.

The main objective of the project was to reduce the cost of the converter currently used and
to maintain the level of performance (97% efficiency at maximum power) for the same range
of operation. The new converter had to operate from 220 to 400V DC input voltage and
deliver 250 to 400V output voltage at maximum power (60kW).

The literature review and the topology chosen for the new converter were done taking into
consideration the importance of minimal modifications on the present converter. Thus, the
new solution could be rapidly incorporated in a commercial product. For example, the IGBTs
modules were kept the same.

The output bank capacitor was identified as the best target for cost reduction. In order to
lower the output capacitance value, the output voltage regulation speed had to be accelerated.
To do so, the value of input inductors was lowered and an analog current control circuit was
designed.

The selected topology is a three-interleaved IGBT leg converter associated with passive
components performing soft switching. An original control method featuring adaptive
variable switching frequency was designed in order to reach any point of the working range
rapidly.

The results presented here show that the output voltage regulation speed was the same on the
prototype as on the one expected from the simulations and could reduce the output capacitor
size to 20% of its current value. Moreover, the measured efficiency of prototype reached
97% at nominal and maximum output power for output voltage of 250V. Efficiency at 400V
of output voltage could have been improved and a few quickly achievable solutions are
suggested.

Keywords: Converter, electric car, soft switching, direct current
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LISTE DES ABREVIATIONS, SIGLES ET ACRONYMES

AIGU Carte d’aiguillage des signaux PWMs
ALIM Circuit imprimé d’alimentation isolée du circuit de commande
CMD Circuit imprimé d’amplification des signaux de commande

CTRL NUM  Circuit imprimé de contrdle numérique avec DSP

DSP Digital signal processor

DT Dead time

ESR Equivalent series resistance

FEM Force électromotrice

ICTRL Circuit imprimé de contrdle analogique du courant
IGBT Isolated gate bipolar transistor

IMES Circuit imprimé de mesure du courant

1IPT Interphase transformer

MOSFET Metal oxide semiconductor field effect transistor

MPL Magnetic path length

PCB Printed circuit board

PWM Pulse width modulation

REG Pourcentage de régulation du flux

RES Circuit imprimé de resistances de grille des IGBTs

STEC Systeme de transition d’énergie controlé



INTRODUCTION

TM4 Inc., une filiale d'Hydro-Québec, poursuit depuis 1998 le développement technologique
de systemes de motorisation de véhicules électriques amorcé par I’Institut de recherche

d'Hydro-Québec (IREQ) en 1992.

Le systeme de traction de 60kW pour voiture électrique (produit « MOTIVE » de TM4) est
constitué d’un moteur électrique et de son entralnement électronique. Cet entrainement
électronique bidirectionnel comprend un convertisseur a courant continu suivi d’un onduleur.
Le convertisseur a courant continu permet au systéme de traction de s’adapter a une certaine

plage de tension de batterie de traction en conservant les performances du systeme.

Un partenariat université-entreprise, dans le cadre d’une maitrise 2 1'Ecole de technologie
supérieure, a été conclu afin de réaliser un nouveau projet pour TM4. Ce partenariat a comme
objectif la réalisation d’un prototype de convertisseur a courant continu innovateur présentant
un risque technologique élevé, mais un potentiel de réduction de cofit important. Afin de
s’assurer du potentiel de commercialisation du nouveau convertisseur proposé€, il doit

respecter les mémes criteres de performance que le convertisseur actuel.

De plus, pour simplifier I’implantation du nouveau convertisseur dans le produit et favoriser
la modularité du systeme de traction, le prototype doit fonctionner avec les modules IGBTSs
déja utilisés par 1’onduleur. Chacun des trois modules a 3 bras requis pour 1’onduleur
comprend un bras d’IGBT disponible pour I’élévateur de tension pour un total de trois bras

libres.

Suite a une revue de la littérature, deux topologies ayant le plus de potentiel de réduction de
colit ont été retenues, afin de les adapter aux criteres de TM4. Ce document présente une
conception détaillée axée sur chacune de ces deux topologies a été réalisée et une stratégie de

contrle originale est proposée pour adapter chaque circuit aux conditions d’utilisation.



Chacune des deux conceptions détaillées se solde par I’évaluation en dollars de son cofit

d’implantation.

La topologie la plus avantageuse a été€ retenue pour construire un prototype de 60kW qui a
été testé. Les résultats des tests et des mesures effectués sont présentés et interprétés. Les

limites du prototype sont décrites, et, pour conclure, des recommandations sont suggérées.



CHAPITRE 1

REVUE DE LA LITTERATURE

1.1 Limites de la recherche et stratégie de réduction de coiit

La Figure 1.1 présente le systeme de traction actuel de TM4 cibl€ par le projet de réduction

de cofit.
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Figure 1.1 Systeme de traction MO3 de TM4 inc.
Adaptée de Amar (2008, p. 7)

Le convertisseur actuel de TM4 (nommé STEC pour « Systéme de Transition d’Energie
Controlé ») utilise deux bras d’IGBTs a commande entrelacée comme hacheur élévateur pour

adapter la tension de batterie au niveau de tension requis pour faire fonctionner I’onduleur.

Différentes topologies existent dans la littérature pour permettre 1’élévation de tension de
batterie d’un véhicule électrique. La Figure 1.2 présente la topologie Z-Source qui, comme le
souligne Peng (2003), permet 1’élévation de la tension de batterie avec seulement des
éléments passifs et une certaine séquence de contrdle de I’onduleur, dont les bras d’IGBTs se

trouvent court-circuités pendant une partie d’une période de commutation.
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Figure 1.2 Onduleur Z-source.
Tirée de Peng (2003, p. 505)

Cependant, cette topologie est unidirectionnelle et, par conséquent, elle ne peut pas
s’appliquer au systeéme de TM4. Une adaptation de cette topologie par Haiping (2008) permet
I’écoulement bidirectionnel de I’énergie mais nécessite un transistor supplémentaire. Les
topologies de circuit élévateur impliquant des changements au niveau de I’onduleur ont été
écartées afin de favoriser le potentiel d’implantation a court terme sur le systeme. L’effort de

réduction de cofit est donc axé uniquement sur le STEC.

Le Tableau 1.1 présente les différents points de fonctionnement a considérer lors de la

conception du convertisseur de puissance a courant continu.



Tableau 1.1 Criteres de conception a respecter pour le STEC

Puissance maximale en moteur 60kW
Puissance nominale en moteur 37kW
Puissance maximale en générateur -50kW
Taux de variation maximal du courant a la sortie 6.75 A/msec
Plage de tension d’entrée (batterie) 220 a 400V
Plage de tension de sortie (entrée de 1’onduleur) 250 a 400V
Ondulation maximale de tension a la sortie +5%
Ondulation maximale de tension a I’entrée 2V

Bien entendu, certaines combinaisons de ces criteres sont impossibles a rencontrer et 1’on
doit se référer aux figures de I’Annexe I pour avoir une représentation complete des cas
d’utilisations du convertisseur. En effet, ces courbes décrivent 1’utilisation visée du
convertisseur et proviennent des cahiers des charges du systtme et de l’entrainement

€lectronique de TM4.

La stabilité de la tension de sortie d’un hacheur élévateur dépend de plusieurs facteurs, dont
la valeur en farads du condensateur de sortie. Par définition, un condensateur plus gros
supportera une variation de la charge en sortie plus importante pour une méme variation de
tension. Le STEC de TM4 utilise un condensateur cofiteux pour garantir la stabilité de son
systeme et constitue une cible intéressante pour une réduction de colt. Afin de diminuer la
grosseur du condensateur de sortie utilisé par TM4 (et par le fait méme le colit du
convertisseur), on doit jouer sur d’autres facteurs influencant la stabilit€é du convertisseur
pour réduire le condensateur et respecter malgré cela les criteres de performances et de

rendement.

La Figure 1.3 présente le schéma de contrdle actuel du convertisseur de courant continu de

TM4 entierement sur DSP.
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Figure 1.3 Contrdle numérique actuellement utilisé.

Le contrdle de la tension de sortie se fait numériquement sur un DSP avec un régulateur
proportionnel intégral de la tension du condensateur de sortie en cascade avec deux

régulateurs proportionnel intégral du courant dans chaque inductance de chaque bras.

Pour garantir la stabilité du systtme tout en diminuant le condensateur de sortie, on peut
accélérer la boucle de régulation du courant dans chaque inductance. Pour ce faire, une
régulation analogique peut étre utilisée ainsi qu’une fréquence de commutation plus rapide.
Une fréquence de commutation plus lente correspond a un retard dans la boucle
d’asservissement d’un convertisseur et sa marge de phase est ainsi réduite. Le convertisseur
congu doit donc inclure une fréquence de commutation élevée et un échantillonnage rapide
(idéalement analogique) afin de pouvoir augmenter les gains du régulateur de tension de

sortie et diminuer la valeur du condensateur.

Afin d’évaluer le potentiel d’augmentation de la fréquence de commutation des transistors de
puissance, on peut se référer aux spécifications du manufacturier ainsi qu’aux expériences
passées de TM4 avec ces dispositifs de technologie récente. Le module utilisé est le

FS400R06A1E3 d’Infineon ; aussi appelé « Hybride Pack 1 ».

On peut voir a partir des documents fournis par le manufacturier qu’avec de basses valeurs

de résistance de grille (2,2€2) et un courant élevé (400A), il est possible d’obtenir des temps




de montée et de descente du courant tres faibles. Cependant, cette variation rapide du courant
dans l’inductance parasite du module (30nH) engendre une surtension aux bornes des
transistors a leur ouverture. Pour 1’utilisation de ces modules dans 1’onduleur de TM4, les
résistances de grilles pour I’ouverture des transistors de puissance ont été choisies afin de
limiter la vitesse de la descente du courant. A 1’ouverture d’un transistor dont la diode
antiparallele supporte le courant de charge, la tension Vgg diminue selon le circuit RC formé
de Rarine_ouverture €t Cgr. Apres le temps mort, le transistor complémentaire se ferme alors la
tension aux bornes de la capacité Miller varie rapidement et engendre un courant parcourant
Chwilter €t Rarille_ouverure- Ce courant entraine une chute de tension aux bornes de la résistance
Raritle_ ouverture qui se traduit par une surtension sur le condensateur de grille Cgg. Cette
surtension peut réamorcer le transistor ouvert et court-circuiter le bras d’IGBTs. Ainsi, dans
le cas de I'onduleur de TM4, un temps mort (« dead time ») de 4us est nécessaire entre
I’ouverture du transistor d’un bras et la fermeture du transistor complémentaire pour
permettre a la tension « grille-émetteur » du transistor qui s’ouvre d’atteindre une valeur
assez faible pour éviter la conduction croisée du bras lors de la fermeture du transistor

complémentaire.

La commutation douce permet de retarder la montée de la tension lors de ’ouverture d’un
transistor de puissance. La surtension due a la variation du courant survient alors que la
tension est encore basse aux bornes du transistor de puissance. Cette surtension a donc moins
d’impact sur le comportement du convertisseur et la résistance de grille utilisée peut étre plus

faible.

Selon la fiche technique du module utilisé, le temps et le délai de montée peuvent étre limités
a 190ns et le temps et le délai de descente a 600ns pour certains points d’opération. Les
temps de montée et de descente optimaux du courant en commutation douce pourront étre
déterminés suite a des expériences pratiques réalisées sur les modules avec la topologie

sélectionnée.
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De nombreuses topologies de convertisseurs de courant continu a commutation douce
applicable aux véhicules électriques sont publiées. Parmi elles, certaines utilisent un
transformateur permettant 1’isolation galvanique. Mishima (2006) suggere un tel circuit ou
des transistors auxiliaires sont utilisés afin de permettre la commutation douce des transistors
principaux. Le transformateur requis pour ce type de topologie est coliteux et, puisque le
STEC ne nécessite pas d’isolation et entre la batterie et I’onduleur, des circuits sans

transformateur doivent étre privilégiés.

La topologie proposée par Lee (2008) est un convertisseur de courant continu a commutation
douce sans isolation galvanique qui utilise des transistors auxiliaires pour réaliser la
commutation douce. Présentée par Frisch (2006), la Figure 1.4 est aussi un exemple de

circuit utilisant des transistors auxiliaires pour permettre la commutation douce d’un bras

d’IGBTs.
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Figure 1.4 Bras d'IGBTs avec transistors auxiliaires.
Tirée de Frisch (2006, p. 2)

Ce circuit est utilis€ dans un produit commercialisé par I’entreprise Tyco Electronics. Malgré

I’efficacité de la commutation douce résultante de ce type de méthode, 1’ajout de transistors,



de diodes et d’éléments magnétiques au convertisseur actuel nuirait a la rapidité

d’implantation et a la réduction de cofit du nouveau convertisseur dans le systeme de TM4.

La topologie de Isurin (2008) de bras d’IGBTs a commutation douce ne nécessite pas de
transistor auxiliaire, mais comporte malgré tout plusieurs éléments supplémentaires dont des
diodes. Afin de respecter 1’objectif d’implanter a court terme et a faible cofit dans un produit
le convertisseur réalisé, les topologies avec composantes actives auxiliaires devraient étre
évitées. Les topologies de Zhang (2006) et Calderon-Lopez (2009) n’utilisent aucun semi-
conducteur auxiliaire et permettent la commutation douce avec un minimum de composantes

supplémentaires.

Meéme si la valeur en farads du condensateur de bus est diminuée par la nouvelle topologie
choisie, un deuxieme facteur intervient lors du dimensionnement du condensateur de sortie :
I’intensité du courant efficace qu’il doit supporter. Le contrdle entrelacé de plusieurs bras a
un avantage direct sur la grosseur des éléments passifs puisqu’il limite le courant efficace
dans les condensateurs d’entrée et de sortie. Miwa (1992) et Sernia (2003) exposent la
relation directe entre le nombre de convertisseurs parallélisés et le courant efficace a la sortie

du convertisseur en fonction du cycle de travail (Voir la Figure 1.5).
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Figure 1.5 Réduction de I’ondulation de courant a la sortie

par entrelacement de « N » bras d’IGBTs.

Tirée de Sernia (2003, p. 2)
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Le convertisseur de TM4 utilise déja deux bras d’IGBTs a commande entrelacée a 180

degrés afin de limiter le courant efficace a la sortie et a I’entrée du convertisseur de courant

continu. Par contre, étant donné qu’un troisitme bras d’IGBTs est disponible dans les

modules utilisés, son utilisation permettrait de diminuer le courant efficace a I’entrée et a la

sortie avec une commande entrelacée a 120 degrés.

En s’inspirant de la littérature et des criteéres de conception, deux topologies ayant le plus de

potentiel ont été retenues, adaptées, puis comparées, afin de construire un prototype de

convertisseur ayant le meilleur potentiel de réduction de coft.
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1.2 Topologie a commutation douce a trois bras d’IGBTs

La premiere des deux topologies considérées est inspirée de I’article de Zhang (2006). Le
schéma du circuit utilisé peut s’apparenter au convertisseur utilis€ par TM4 avec un bras de

transistor en plus et des condensateurs d’amortissement en parallele avec les IGBTs. La

Figure 1.6 montre les trois bras du convertisseur.
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Figure 1.6 Topologie a trois bras d'IGBTs.
Tirée de Zhang (2006, p. 2)

La Figure 1.7 présente le fonctionnement en abaisseur du convertisseur présenté par les
auteurs de 1’article (machine en générateur). En général, comme dans le cas du STEC de
TM4, on dimensionne I’inductance au milieu du bras d’IGBTs de facon a limiter I’ondulation
de courant sur I’entrée (la batterie). Dans le cas de la topologie suggérée, I’inductance est
intentionnellement faible et le courant a une ondulation trés importante pour permettre la
commutation douce. La commande entrelacée des bras (a 120° de phase) permet de diminuer

I’impact de I’ondulation importante de courant sur le dimensionnement des condensateurs

d’entrée et de sortie.
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Figure 1.7 Séquence de fonctionnement d'un bras de la topologie a trois bras.
Adaptée de Zhang (2006, p. 2)

L’inductance est dimensionnée de facon a permettre au courant de diminuer et de s’inverser
(par rapport au courant moyen), dans I’inductance a I’intérieur d’une période de commutation
(t1 de la Figure 1.7). C’est donc le transistor S4 qui conduit a la fin de t1. Au début de t2, une
période de commutation débute, le transistor Sy s’ouvre sur un courant tres faible et la tension
a ses bornes augmente lentement grace au condensateur d’amortissement qui absorbe une

partie du courant. Les pertes a I’ouverture a ce moment sont donc tres faibles.

Pendant le temps mort t2, I’'inductance résonne avec le condensateur équivalent constitué des
deux condensateurs d’amortissement C, et Cy. Le courant inversé dans I'inductance permet
de décharger le condensateur C, avant la fermeture de S, sur une faible tension a ses bornes
au début de t3. C’est la diode D, qui prend alors le courant de I’'inductance jusqu’a ce que ce

dernier s’inverse a nouveau. Les pertes a la fermeture de S, sont donc tres faibles.

Le courant augmente dans 1’inductance et S, pendant t3. A ’ouverture de S, au début de t4,
une partie du courant est absorbé par le condensateur équivalent C,//Cq et la tension a ses
bornes augmente lentement selon ’amplitude du courant et la valeur ce C,//Cq. Les pertes a
I’ouverture de S, sont donc limitées par C,//Cq4. Au cours de t4 (le deuxieme temps mort de la
période de commutation), I’inductance résonne a nouveau avec le condensateur équivalent

Cy//Cq. Le condensateur Cq4 est donc déchargé par le courant tiré de ’inductance et le
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transistor Sy se ferme sur une tension Vg nulle ou diminuée selon le courant dans

I’inductance et la valeur de C,//Cqy. Les pertes a la fermeture de Sy sont ainsi limitées.

On peut remarquer que la commutation douce permet d’arréter la conduction des diodes par
la diminution graduelle du courant et non par inversion de la tension a leurs bornes. Les

pertes dues au courant de recouvrement sont donc théoriquement nulles.

Pour le fonctionnement en élévateur (machine en moteur) la séquence de fonctionnement est

similaire.

1.3 Topologie a commutation douce avec transformateur interphase

La seconde topologie de convertisseur de courant continu a commutation douce intéressante
est présentée dans ’article de Calderon-Lopez (2009). La topologie est présentée a la Figure
1.8 ot I’on peut voir le transformateur interphase (IPT pour InterPhase Transformer) qui lie
magnétiquement les deux bras d’IGBTs. En plus de cette différence avec la topologie
actuelle de TM4, une inductance de lissage du courant est utilis€ée a l’entrée et des
condensateurs d’amortissement sont utilisés pour la commutation douce comme pour la

topologie a trois bras.

Figure 1.8 Topologie avec transformateur interphase.
Tirée de Calderon-Lopez (2009, p. 1)
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La topologie de convertisseur de puissance pour courant continu a commutation douce avec
transformateur interphase permet de coupler les inductances de chaque bras et de réduire le
volume total en utilisant le méme noyau magnétique. Le principe de fonctionnement differe
de celui du STEC et de la topologie a trois bras, car les deux bras doivent étre analysés
ensemble puisqu’ils ont un impact I'un sur "autre. Le transformateur est dimensionné afin
que les inductances de fuite soient minimes et que I’inductance de magnétisation soit de
valeur faible. Cette faible valeur permet, comme pour la topologie a trois bras, d’obtenir une
ondulation de courant assez importante pour inverser le sens du courant et permettre la

commutation douce.

En se référant au circuit de la Figure 1.8, on peut voir sur la Figure 1.9 la séquence de
fonctionnement d’un bras en élévateur de tension sur deux périodes de commutation pour un

cycle de travail inférieur a 50%. La commande des deux bras est entrelacée a 180°.

.2 /"_d_ﬂq——-""-\
Voall) t1
: il .
T — ol
[‘: ol b:‘ld t
verlt) T : 8
» r : ; il
Iad 1), . i t
. i ) -y RUISST :
Iy rafl) W ip0s .:.» 1y = e e :',,:.‘
I piman s : A
Al
0OA -
3 : » L
]! Plowen |- gl é . ¥
» - T [ T

Figure 1.9 Séquence de fonctionnement de la topologie avec IPT.
Adaptée de Calderon-Lopez (2009, p. 2)



15

Pendant le temps tl, Q1 et Q4 conduisent, alors les deux enroulements du transformateur
sont en série et forment une inductance différentielle (Lgifr), dont la valeur est quatre fois plus
élevée que I’inductance de magnétisation (la valeur d’une inductance est proportionnelle au
carré du nombre de tours). Cette inductance différentielle est soumise a la tension de sortie et
un courant différentiel est généré selon 1’équation (1.1) et circule dans les deux

enroulements.

lLaifr = 7 fVout dt (1

diff

Le courant différentiel n’est pas le seul courant qui circule dans les enroulements de I'IPT.
Le courant provenant de I’inductance d’entrée Li, (en pointillés sur la Figure 1.9) est séparé
également dans les deux enroulements. Effectivement, en posant a zéro la tension de sortie
Vou pour avoir seulement la contribution du courant de Ly, le transformateur se trouve
« court-circuité » et le courant dans Ly se sépare €galement dans les deux conducteurs (les
deux enroulements). On peut décrire par 1’équation (1.2) le courant circulant dans chaque

enroulement du transformateur en tout temps.

Iin (1) (1.2)
2

Ip(t) = laipf () +

Aux temps t2 et t4 surviennent les deux temps morts de la période de commutation. Comme
pour la topologie a trois bras, les temps morts permettent un temps de résonance entre le
condensateur équivalent formé des deux condensateurs d’amortissement d’un bras et une
inductance. Dans le cas de cette topologie, ’inductance de résonance est 1’inductance

différentielle du transformateur.

Au début du temps t2, le condensateur équivalent absorbe une partie du courant de
I’enroulement qui passait par le transistor du bas et limite les pertes a I’ouverture. A la fin de

t2, le condensateur équivalent est entierement ou partiellement chargé et le transistor
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complémentaire du haut se ferme sur une tension faible ou nulle selon les conditions de

résonance. Les pertes a la fermeture en sont diminuées.

Au début du temps 3, le courant différentiel est constant, car le transformateur est court-
circuité. Le courant qui parcourt chaque enroulement suit alors la variation de la moitié¢ du
courant dans I’inductance d’entrée. Au début de la période de commutation du deuxie¢me bras
(a la demi-période du bras analysé€), le courant différentiel varie dans le sens inverse des
enroulements jusqu’a la fin du cycle de travail du deuxiéme bras. A ce moment, le
transformateur se trouve court-circuité a nouveau et le courant différentiel redevient constant

jusqu’au temps de résonance t4.

Au début du temps t4, le méme phénomene de résonance qu’au temps t2 se produit avec les

transistors complémentaires inverses.

Une séquence similaire de commutation se produit pour un cycle de travail supérieur a 50%.
La seule différence est que le transformateur IPT est court-circuité au début et a la fin de la
montée du courant au lieu de la descente du courant dans chaque enroulement. La séquence

est similaire pour le fonctionnement en génération d’énergie.

Comme pour la topologie a trois bras, les pertes par recouvrement des diodes sont
théoriquement nulles puisque 1’arrét de la conduction s’effectue par diminution graduelle du

courant.



CHAPITRE 2

CONCEPTION DETAILLEE DE LA TOPOLOGIE A TROIS BRAS

21 Controle a fréquence de commutation variable et adaptative

La topologie suggérée par Zhang (2000) présente une bonne solution pour un convertisseur
avec des variations de tension d’entrée et de sortie faibles et un écoulement de puissance
constant. Cependant, dans le cas d’une application comme celle de TM4 ou les tensions
d’entrée et de sortie varient selon la batterie utilisée et la vitesse du véhicule et ou
I’écoulement de puissance maximal peut s’inverser presque totalement, la topologie telle que
présentée comporte certains désavantages. Par exemple, lorsque la puissance transmise est
nulle (courant moyen nul), I’ondulation importante du courant dans I’inductance persiste et
engendre des pertes par conduction inutiles. Aussi, la variation de la tension de sortie (entrée
de I’onduleur) se traduit par une variation de la pente du courant en période de roue libre.
L’ondulation du courant dans I’inductance varie donc selon la vitesse du véhicule (tension

d’entrée de 1’onduleur) et influence la commutation douce.

Afin d’adapter la topologie suggérée pour I’application de TM4, une stratégie de contrdle a
été développée pour optimiser les pertes dans les IGBTs et pour diminuer les contraintes sur
le dimensionnement des noyaux magnétiques. La stratégie proposée implique la variation de
la fréquence de commutation des transistors en temps réel selon la puissance transmise, la

vitesse du véhicule et la tension de batterie.

La diminution des composantes passives passe par 1’augmentation significative de la
fréquence de commutation. Afin d’obtenir un gain substantiel au niveau des composantes
passives, la fréquence de commutation minimale a été fixée a 20kHz, soit le double de la
fréquence de commutation du STEC. Cette valeur de fréquence minimale présente aussi
I’avantage d’étre inaudible pour I’humain dans le cas de vibrations attribuables a la

commutation.
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Pour dimensionner I’inductance lorsque la fréquence de commutation et les niveaux de
tension sont fixes, on trouve la valeur d’inductance maximale qui permet I’inversion du
courant sur une période de commutation. Ainsi, pour une puissance maximale, I’ondulation
de courant doit étre au moins deux fois plus élevée que le courant moyen maximal. Il suffit

donc de résoudre 1’équation (2.1) pour trouver la valeur d’inductance requise.

DTy, (2.1)
AILmax

ot D =1-(Vyaterie/Vsorie) €t Mpmax = 2 * ILmoy max

Lymax = Voatterie *

Pour I’application visée, toutes les variables de I’équation (2.1) varient selon les niveaux de
tension et la fréquence de commutation du convertisseur. Cette équation tirée de I’équation
différentielle de la tension aux bornes d’une inductance (2.2) permet de constater que, pour
une valeur d’inductance fixe et des tensions fixes, plus la période de commutation T
diminue, plus I’ondulation de courant diminue. Ainsi, 1’inductance maximale doit étre

trouvée avec la fréquence de commutation minimale fixée a 20kHz.

V=L -dx (2.2)
dat

De plus, pour trouver le plus petit L.« nécessaire a la commutation douce, on doit considérer
le courant moyen le plus €levée. Ce courant survient a puissance maximale pour une tension
de batterie minimale. La tension de batterie la plus faible pour laquelle la puissance du

systeme de traction n’est pas limitée par logiciel est de 220V (voir Figure 2.1).
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Figure 2.1 Puissance maximale réduite par logiciel a
tension de batterie faible.
Adaptée de Amar (2008, p. 10)

La derniere inconnue de 1I’équation (2.1) est la tension de sortie. Puisque pour un cycle de
travail « D » élevé on obtient une inductance €levée, on prend le plus petit « D » possible

pour avoir I’inductance L, minimale.

Pour terminer le dimensionnement de I’inductance, afin de s’assurer que le courant s’inverse
dans I’inductance, on ajoute une marge de courant négatif a I’ondulation de courant de deux
fois le courant moyen maximal. Pour une marge de courant inversé de 60A qu’on s’impose
pour la premicre itération (valeur optimale déterminée plus loin), on obtient une inductance

de 4,3735uH. La Figure 2.2, construite a partir de I’équation (2.1), montre la variation de

I’inductance maximale avec la fréquence minimale pour différents points d’opération.
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Figure 2.2 Inductance maximale pour permettre la commutation douce.

Pour trouver la fréquence de commutation maximale, on doit considérer la forme du courant
dans I’inductance pour différents cycles de travail D. L’amplitude de I’ondulation du courant
dans I’'inductance a un impact important sur les pertes fer de I’inductance (voir la conception
des éléments magnétiques). Pour limiter ’amplitude de 1’ondulation du courant dans
I’inductance au double de la somme du courant moyen et de la marge, on doit diminuer la
période de commutation pour les valeurs de cycle de travail « D » plus élevées que D,y (qui
correspond a fswpin). La fréquence maximale correspond donc au cycle de travail maximal

pour lequel le courant est maximal. A partir de I’équation (2.2), on obtient :

(2:3)

Ou Dmax = 1-(220V/400V)

Pour tous les points d’opération, on peut calculer la fréquence de commutation a utiliser pour
respecter la marge de courant négatif, tout en diminuant au possible I’amplitude du courant

(pour diminuer les pertes par conduction) en augmentant la fréquence. L’équation (2.3)
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généralisée et saturée aux fréquences minimale et maximale permet d’obtenir la fréquence de

commutation pour tous les points d’opération :

(2.4)

Les Figure 2.3 et Figure 2.4 présentent respectivement les limites supérieures et inférieures
du courant ainsi que la fréquence de commutation pour toutes les puissances et quelques

tensions d’opérations importantes.

Limites de courant pour fswhlax =75kHz
300 T T T T
! ! ; ; —— 100a250 sup
---------- 100a250 inf
200 1002400 sup
""""" 100a400 inf
_. 100 : 220a250 sup
= S E 220a250 inf
g 0 ‘ 2202400 sup
E : T e e e e I I 220a400 inf
100
.30 | ! 1 1
-%0 -40 -20 0 20 40 60
Puissance [kiff]

Figure 2.3 Limites de courant dans chaque inductance en fonction de la puissance totale.
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Figure 2.4 Fréquence de commutation en fonction de la puissance
pour différentes tensions d’entrée et de sortie.

La Figure 2.5 présente le schéma du contréle du convertisseur a 3 bras. On peut remarquer
que le contrdle proposé est compos€ d’une partie numérique sur DSP (digital signal
processor) et d’une partie analogique. Un DSP est déja utilisé pour contrdler I’onduleur (voir
Figure 1.1) et est disponible pour réaliser la régulation de la tension de sortie. Le DSP fournit
une référence de courant créte maximal compensée au circuit de contrdle analogique,
calculée a partir des mesures de tension et de courant de sortie du convertisseur. L utilisation

du courant de sortie permet une réaction rapide aux changements de charge.

resure |L1

\ oy
F Y L)
DSP /f b 0 P In o1
mesure Yout - Iref1 a3 " J——> CLK
{ p|icLr 9P ok
mesure lout 4 ] D Flip-Flop Cate divar
CLK1a3

Figure 2.5 Schéma-blocs du contrdle proposé pour le convertisseur a trois bras.
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Chaque bras du convertisseur requiert son circuit analogique afin de réaliser une commande
entrelacée a 120°. Le circuit analogique permet d’envoyer le signal de commande des
transistors au circuit d’attaque des gichettes qui a une entrée et un temps mort configurable.
La bascule D permet de fermer le transistor du bas a chaque front montant du signal
d’horloge envoy€ par le DSP et permet aussi d’inverser la commande lorsque la mesure de
courant dépasse le courant de référence. La Figure 2.6 présente une séquence de commande

au niveau du circuit analogique.
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Figure 2.6 Résultats du contrdle analogique simulé.

La mesure de courant dans les inductances doit étre rapide pour le contrdle par courant créte
a haute fréquence. L’utilisation d’une résistance shunt en série avec chaque inductance
convient a ce type de controle mais nécessite une alimentation supplémentaire référencée a la

tension de batterie.
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La régulation de la tension de sortie s’effectue numériquement sur DSP. La Figure 2.7

présente le schéma-bloc illustrant le fonctionnement du contrle développé.

DSP
limite ‘ :
Icorrection courant r= : , limite courant
; . - — Ajout d'une rampe| | compensee

erreur Vsorie P » Shorx de I? limite " de compensation [T
e couran ;
[ - - {
mesure - - ;

—_—tip
Isortie moyen Choix de fréq e oLk

Figure 2.7 Schéma-blocs du contréle numérique.

La mesure de tension de sortie est comparée avec la valeur désirée en sortie puis un
compensateur proportionnel-intégral crée un courant de correction de l’erreur. Puis, le
courant de sortie moyen mesuré et le courant de correction sont utilis€s pour calculer la

limite de courant nécessaire au contrdle par courant créte avec la relation (2.5).

(Tout) (2.5)
OTM o+ Imarge

limite courant = Iy, +
Parallelement, le courant moyen de sortie est utilis€ pour calculer la fréquence de
commutation avec 1’équation (2.4). Trois signaux d’horloge a la bonne fréquence sont ensuite
générés a 120° de phase. Ces trois signaux sont envoyés vers le circuit analogique mais sont

aussi utilisés pour ajouter une rampe de compensation a la limite de courant.

En contrdle par courant créte, 1’ajout d’un signal en dents de scie de compensation a la limite
de courant permet d’éviter I’instabilité du systeme, particulierement pour les cycles de travail
sup€rieurs a 50%. La Figure 2.8 tiré d’un article de Dr. Ray Ridley (2006) montre

I’oscillation sous-harmonique qui peut apparaitre sur le courant sans pente de compensation.
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Figure 2.8 Courant dans l'inductance sans pente de compensation.
Tirée de Ridley (2006, p. 5)

Pour le controle développé pour I’application de TM4, trois signaux de compensation
synchronis€s avec les trois signaux d’horloge sont additionnées a la limite de courant pour
créer trois limites de courant compensées pour le circuit analogique. Chaque pente est

calculée a partir de I’équation (2.6) tirée du mé€me article de Ray Ridley.

0.18 (2.6)
pentecompensation = | 1 — (T) (pente I, descendante)
| o 0.18 Vbatt — Vsortie
B a 1— (Vbatterie) ( L )
Vsortie

La source d’énergie, le comportement de la charge, la fréquence de commutation, la grosseur
du condensateur de sortie, la fréquence d’échantillonnage, les erreurs de mesures, la
technique de régulation et les phénomenes de résonnance entre les inductances et les
condensateurs sont tous des éléments qui influencent la stabilit€é des convertisseurs étudiés.
Afin d’inclure tous ces facteurs dans un modele mathématique, le contrdle des deux
topologies a été implanté dans une simulation sur MatLab : Simulink afin de s’assurer de la

stabilité de chaque topologie.

La Figure 2.9 présente le schéma Simulink-Sim Power Systems utilisé lors de la simulation

du convertisseur a commutation douce a trois bras.
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Figure 2.9 Schéma de simulation Matlab : Simulink-Sim Power Systems
pour la topologie a trois bras.

Le bloc « igbts » contient les six transistors de puissance avec leur diode antiparallele et leur
condensateur d’amortissement. Pour débuter 1’étude de stabilité, un condensateur
d’amortissement tres faible a été utilis€ puisque celui-ci agit seulement pendant le temps

mort de commutation et a donc peu d’impact sur la stabilit€ du systeme.

Dans I’optique d’obtenir un gain substantiel au niveau du colt du condensateur de sortie, sa
valeur a été diminuée par un facteur six par rapport a la valeur du condensateur actuellement
utilisé chez TM4. Le condensateur « CondoBus » a donc une valeur de 300uF et une « ESR »

a été€ incluse dans le modele.

La batterie est représentée par une source de tension a courant continu idéale et les trois
inductances de 4,3735uH sont connectées aux bras d’IGBTs. La charge connectée en
parallele avec le condensateur de sortie est en fait I’onduleur de tension qui est représenté par
une source variable de courant simulant différents points d’opération du véhicule. La pire

charge est représentée par une pente de courant de 6,75A/ms déformée par une harmonique a
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150Hz d’une puissance de SkW et la valeur maximale de ce courant de charge dépend de la

tension de sortie cible.

Le bloc « contrdle » contient les contrdles numérique et analogique. Les mesures de courants
dans les inductances et a la sortie ainsi que les mesures des tensions d’entrée et de sortie sont
les entrées du contrOle qui traite I’information afin de fournir les signaux de commande aux
IGBTs. Les gains du compensateur PI inclus dans le controle numérique ont été ajustés afin
d’obtenir un systeme stable et le contréle a été entierement implanté sur Simulink. Les
mesures de tension de sortie et de courant de sortie sont €chantillonnées a 40kHz, car le

N

convertisseur analogique a numérique de TM4 fonctionne a 160kHz et une moyenne est
calculée sur quatre échantillons. La Figure 2.10 montre le résultat d’une simulation avec une
batterie de 220V et une tension cible de 250V pendant 6 millisecondes et la Figure 2.11

montre la forme des trois courants sur quelques cycles de commutation.

Stahiité du corvertissewr atrois bras pour une chage maxdmale
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Figure 2.10 Stabilité du convertisseur a trois bras.
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Figure 2.11 Forme du courant dans les inductances et des tensions
d’entrée et de sortie pour la topologie a trois bras simulée.

Méme en appliquant une charge maximale instantanément (impossible pour le systeme
étudié), le convertisseur se stabilise et parvient a se comporter comme prévu pour une pente
de courant de 6,75A/ms avec une harmonique de SkW a 150Hz. En effet, lorsque le courant
de charge diminue, on peut voir que la fréquence de commutation des transistors augmente
en observant les trois courants des inductances a la Figure 2.10. Ainsi, le courant moyen
diminue aussi et permet de suivre le courant de charge en conservant la tension de sortie a la
valeur cible de 250V. On peut aussi remarquer que la marge de courant négatif visée est de

60A (valeur optimale déterminée plus loin).

La stabilité du systeme a €té confirmée de la méme facon pour les valeurs limites de la plage
de tensions d’entrée et de la plage de tensions de sortie pour une charge maximale, une

génération maximale et a vide.
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Suite a cette démarche de validation de ’algorithme de contrdle, des erreurs de mesures on
été introduites afin de constater leur impact sur le convertisseur. La Figure 2.12 montre les
résultats de la simulation avec ces erreurs de mesure pour le méme point d’opération que la

Figure 2.10.
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Figure 2.12 Stabilité de la topologie a trois bras avec erreurs de mesure.

On peut remarquer que la tension de sortie oscille davantage au cours de la simulation et que
le contrdle sur le courant est moins précis. Cependant, les requis d’ondulation maximale sont
respectés et le systeme est stable en simulation pour tous les points de fonctionnement

limites.

2.2 Dimensionnement des condensateurs d’entrée et de sortie

Le condensateur d’entrée du convertisseur doit permettre de limiter 1’ondulation de tension
créte a créte sur la batterie a 2V. Une valeur de condensateur d’entrée de 250uF est

nécessaire pour limiter I’ondulation de tension a 2V. La Figure 2.13 présente 1’ondulation
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maximale de tension a I’entrée du convertisseur pour plusieurs combinaisons possibles de

tensions d’entrée et de sortie a puissance maximale avec un condensateur de 250uF.

Ondulation de tension a I'entrée du convertisseur a trois bras

260
1927

N
M < 3

dVCin

380

Vout 1220

Vin

Figure 2.13 Ondulation de tension a l'entrée du convertisseur a trois bras.

Afin d’obtenir ce graphique, les formes de courant dans chaque inductance sur une période
de commutation ont été additionnées pour obtenir le courant total a I’entrée. La composante
en courant continu (courant moyen) est prise en charge par la batterie et le condensateur
d’entrée absorbe seulement I’ondulation du courant. Donc, en soustrayant le courant moyen a
I’entrée de la somme des trois courants d’inductance, on obtient le courant circulant dans le

condensateur présenté a la Figure 2.14.
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Courant dans le condensateur d'entrée (Vin = 370V et Vout = 400V)
100 T ; T T T T

Courantdans Cin

temps (s) x10°

Figure 2.14 Exemple de courant dans Cin pour Vin = 370 et Vout = 400.

A partir de ce courant, la tension peut étre déterminée a partir de 1’équation (2.7).

1 (2.7)
Vein = Ev'f Ieindt

Les maximums et minimums du signal de tension ainsi obtenu déterminent les valeurs

d’ondulation présentées a la Figure 2.13.

A partir de la forme du courant dans le condensateur, il est aussi possible de trouver la valeur
du courant efficace que le condensateur d’entrée doit absorber. Puisque le courant efficace
absorbé€ par le condensateur est une contrainte thermique, il est important de considérer une
plus longue période d’utilisation du systeme. Le pire cycle d’utilisation du systeme
thermiquement est une utilisation a puissance maximale pour 30 secondes suivie d’une
utilisation a puissance nominale de 270 secondes. L’équation (2.8) est I’équation qui a été

utilisée pour trouver toutes les valeurs de courant efficace présentées a la Figure 2.15.
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1 270 300 (28)
[Cin_rms = 300s j ICin_Pnom(t)Zdt £ f ]Cin_Pmax(t)zdt
0 270

Courant efficace dans le condensateur d'entrée

60~ ..

IrmsCin

Figure 2.15 Courant efficace dans le condensateur d'entrée pour la topologie a 3 bras.

A partir de la Figure 2.15, on remarque que le plus grand courant efficace a absorber a

I’entrée est de S0A.¢ pour une tension d’entrée de 220V et une tension de sortie de 250V.

Le courant efficace que doit absorber le condensateur de sortie peut tre trouvé de la méme
facon que pour le condensateur d’entrée. Cependant, dans ce cas-ci, le condensateur de sortie
doit absorber le courant de I’onduleur en méme temps que le courant du convertisseur a
courant continu. L’équation (2.9) permet de calculer la valeur du courant efficace dans le

condensateur de sortie en considérant ces deux contributions.

1 270 300 (29)
Icout rms = 300s f[Cout_Pnom(t)zdt'l' f ICouthax(t)zdt

0 270
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O [Cout_Pnom(t) = ICout_Pnom_DC(t) + ]Cout_Pnom_Ond(t)

et ICout_Pmax(t) = ICout_Pmax_DC(t) ¥ ICout_Pmax_Ond (t)

Les Figure 2.16, Figure 2.17 et Figure 2.18 montrent les formes du courant obtenues dans le

condensateur pour un point d’opération donné.

Courant dans le condensateur de sortie (Vin=220V Vout=250V) : Contribution du convertisseur DC-DC
150 T T T
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Figure 2.16 Contribution en courant dans le condensateur de sortie provenant du
convertisseur DC a 3 bras.
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Courant dans le condensateur de sortie (Vin=220V Vout=250V) : Contribution de I'onduleur
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Figure 2.17 Courant dans le condensateur de sortie provenant de 1’onduleur.
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Courant total dans le condensateur de sortie pour le convertisseur de sortie
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Figure 2.18 Courant total dans le condensateur de sortie pour la topologie a trois bras.
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En appliquant 1’équation (2.9) pour la plage de tension d’entrée et la plage de tension de

sortie, on obtient tous les courants efficaces possibles dans le condensateur de sortie. Le

résultat de cette opération est illustré a la Figure 2.19 ou I’on peut voir que le pire courant

efficace a une valeur de 105A .
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Courant efficace dans le condensateur de sortie pour la topologie a 3 bras

IrmsCbus

Vout

Vin

Figure 2.19 Courant efficace dans le condensateur de sortie pour la topologie a 3 bras.

2.3 Pertes dans les IGBTSs

La commutation douce des deux topologies étudiées repose sur un circuit résonnant qui opere
pendant le temps mort d’une période de commutation. Dans le cas de la topologie a trois
bras, on peut étudier séparément chaque bras d’IGBTs puisqu’ils n’ont pas d’impact les uns
sur les autres. La Figure 2.20 présente le circuit résonnant résultant lors des temps morts de la

commutation ou les deux transistors d’un bras sont ouverts.

[—o-f Gon ‘L—nﬁ
: L Y,
vbatt { ¥ -

Figure 2.20 Circuit résonnant équivalent
pour la topologie a 3 bras.
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L;, est I'inductance d’un des trois bras, la source est la batterie de traction et le condensateur
est le condensateur équivalent aux deux condensateurs d’amortissement d’'un méme bras

placés en parallele.

Les pertes a la fermeture ou I’ouverture d’un transistor d’un bras d’IGBTs correspondent a

I’équation (2.10).

Pertes = Energie X T84 smmutation (2.10)

L’énergie dissipée dans le transistor dépend du circuit résonnant de la Figure 2.20. Les
équations (2.11) a (2.14) permettent d’estimer 1’énergie dissipée dans un transistor lors de
son ouverture et de sa fermeture. Certains cas limites a faible énergie initiale ne sont pas

gérés par ces équations générales mais ont €té considérés lors du calcul des pertes.

Eon_pas = %Ceq(vceq_mf)2 (2.11)

Eorr bas = Eorr narasw — %Ceq (V(.‘eq_sup)z (2.12)
Eon_naut = 5 Ceq(Vou — Vieqsup) (2.13)

Eorr_haut = Eorr_harasw — %Ceq ((Vout)z - (Vceq_inf)‘Z) (2.14)

Le terme Cgq est la valeur du condensateur équivalent dans le circuit de la Figure 2.20 et les
tensions Veeq sup €t Veeq inf sONt les tensions du condensateur €quivalent a la fin d’un temps
mort qui survient lorsque le courant est respectivement maximal et minimal. La Figure 2.21

permet de situer ces tensions dans le temps.
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Figure 2.21 Tensions du condensateur équivalent pour le
convertisseur a 3 bras en mode €lévateur.
Adaptée de Zhang (2006, p. 2)

L’équation (2.11) provient du fait que I’énergie emmagasinée dans le condensateur
équivalent pendant le temps mort est totalement absorbée par le transistor du bas lorsqu’il se
ferme et court-circuite le condensateur. Pour calculer les pertes a I’ouverture de ce méme
transistor, 1’équation (2.12) montre qu’on soustrait I’énergie absorbée par le condensateur
équivalent pendant le temps mort aux pertes par commutation « dure » ou « standard ». Ces
pertes par commutation dure sont calculées selon le point d’opération du convertisseur en se

référant aux courbes du manufacturier fournies dans la fiche technique des modules IGBTs.

Pour le transistor du haut (équations (2.13) et (2.14)), on utilise la méme approche en
considérant que la tension est fixe au collecteur du transistor et varie a son €metteur au lieu

de I’inverse comme avec le transistor du bas.

A partir de ces équations, on peut déterminer les pertes par commutation pour tous les points
d’opération du convertisseur si 1’on connait la tension aux bornes du condensateur équivalent
apres les temps morts d’une période de commutation. Pour trouver cette tension aux bornes
du condensateur €quivalent apres le temps de résonance (temps mort de 2us), le principe de

conservation de I’énergie dans un circuit LC a été utilisé.
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Dans un circuit LC résonant, I’énergie initiale est théoriquement conservée au fil du temps
puisqu’une charge résistive est nécessaire pour dissiper 1’énergie en chaleur. Ce phénomene
est bien slir impossible en pratique a cause des résistances parasites qui amortissent les
courants et tension, mais 1’hypothese est valable sur une fraction d’une période de résonance.
De plus, I’énergie initiale de chaque composante passive correspond a la différence de

courant ou de tension avec leur valeur au repos ; en régime permanent apres amortissement.

L’énergie initiale dans l’inductance et dans le condensateur au début du temps mort
détermine 1’énergie totale qui évolue dans le circuit jusqu’a la fermeture d’un des transistors.
L’équation (2.15) permet de déterminer I’énergie totale dans le circuit résonant pendant le

temps mort.

1 A | 2 (2.15)
Etotate = ELin (ILin_ini) + E Ceq (Vbatt - Vceq_ini)

Le courant dans I’inductance et la tension aux bornes du condensateur dans un circuit LC
résonant ont des formes sinusoidales déphasées d’un quart de période 1’'une par rapport a
I’autre. Puisque le courant sinusoidal dans I’inductance est un quart de période en retard par
rapport a la tension aux bornes du condensateur, I’amplitude d’un de ces signaux est
maximale lorsque I’amplitude de 1’autre est nulle. L’énergie totale du circuit résonant est
alors entierement accumulée dans I'une des composantes passives. Les €quations (2.16) et

(2.17) découlent de cette constatation.

(2.16)
Ampvceq =

(2.17)
AmplLin =
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Les signaux sinusoidaux de courant et tension de résonance peuvent étre décrits par les
équations (2.18) et (2.19). Ces signaux oscillent autour de leur valeur en régime permanent

(tension de batterie et courant nul).

Vceq(t) = Ampvceq COS(a)rt - (P) + Vpace (2.13)

lin = —Amp;, sin (0.t — @) (2.19)
La fréquence de résonance des signaux est de

_ 1 (2.20)

et leur déphasage ¢ est I’angle qui sépare le début de période des sinus/cosinus sans
déphasage avec les valeurs initiales des courant et tension au début du temps de résonance.
Pour trouver la valeur de ce déphasage, un changement de représentation des signaux a €té

utilisé.

La représentation par « cercle de résonance », ou « plan de phase » selon Al-Haddad (1995),
illustrée a la Figure 2.22 permet de visualiser ces signaux dans un plan différent avec un seul
vecteur tournant au fil du temps et contenant la valeur du courant dans I’inductance et la

tension aux bornes du condensateur.
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Cercle de résonance et correspondance dans le temps
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Figure 2.22 Cercle de résonance représentant
le temps mort de la commutation.

Le courant est multipli€ par I’impédance caractéristique du circuit LC résonant afin d’obtenir
un cercle parfait. Le point central du cercle de résonance représente les valeurs en régime
permanent : courant nul et tension de batterie. Pendant la résonance, le courant et la tension
« tournent » autour de ces valeurs et un tour complet du cercle correspond a une période de
résonance. Le vecteur rouge correspond aux valeurs initiales de courant et de tension et le

vecteur vert correspond au début du sinus et du cosinus non déphasé. A partir de ce cercle de
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résonance on peut trouver la valeur du déphasage @ pour compléter les équations (2.18) et
(2.19) puisque ce déphasage correspond a I’angle entre les vecteurs rouge et vert. Les
équations (2.21) et (2.22) permettent respectivement de trouver la valeur du déphasage par

trigonométrie pour la limite supérieure et inférieure du courant dans 1’inductance.

; <1Lin_ini #® Zc> (2-21)
Q=T =arcsin| —————
Ceq_ini
; <|1Lin_ini| * Zc> (2'22)
Q= 2m — arcsin| —————
VCeq_ini
L.
N Z — mn
ou c _Ceq

En substituant les termes dans 1’équation (2.18), et en remplacant le temps par la durée du
temps mort « DT », on obtient les équations completes de la valeur de la tension aux bornes
du condensateur Ceq a la fin du temps mort pour la limite supérieure du courant (2.23) et la

limite inférieure (2.24).

2 2 (2-23)
Lin(lLinini) + Ceq (Vbatt — Vceqim')
Vceq_sup = C
eq
g o |
B Linin; Ceq
“ G005 | v——— | =i ————— + Vbart

VL6inCeq Veeain
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(2.24)

En substituant Vceq dans les €équations (2.11) a (2.14) par I’équation (2.18), il est possible

d’estimer les pertes par commutation pour tous les points d’opération du convertisseur.

Les Figure 2.23 et Figure 2.24 montrent les pertes par commutation estimées pour 1 bras

d’IGBTs pour différentes valeurs de condensateur équivalent a un point de fonctionnement

donné et une marge de courant de 60A.

Pertes [vW]

500

400

Fertes 1 bras a Pmax, Vin=220% et Vout=250 selon Ceq

PertesSw Tot

5 : : i | —#—Ponbas 5 :
------- Peseeso-aemeosossicccoocueoood —— Panhaut R L SOREET

—4—Poffhas

¥ Poffhaut

S : ! ; : E ! e

i e it MM ISt = et S S

K~} : : R : :
o N e e 0
0.05 0.1 015 0z 025 03 D38 04 045 05

Ceq [uF]

Figure 2.23 Pertes par commutation : Puissance max, 220V a 250V.
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Figure 2.24 Pertes par commutation : Puissance max, 220V a 400V.

En tracant les pertes totales par commutation (courbe « PertesSw Tot » des Figure 2.23 et

A

€S Sur un meme

P

Figure 2.24) pour toutes les tensions d’entrée et de sortie superpos

graphique, on obtient la Figure 2.25.

Pertes selon Ceq a Pmax {60kWW)

R 5 .ﬂ/,/
,/ /ﬂu/ / /xw”,

\\.\. .\/
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Ceq [uF]
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Figure 2.25 Pertes par commutation a puissance maximale pour 1 bras d’IGBTs.
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A partir de ce graphique, on peut voir que la valeur du condensateur équivalent devrait &tre
autour de 200nF pour avoir le moins de pertes possible a puissance maximale pour
I’ensemble des tensions d’opération. Cependant, cette conclusion ne considere pas les
puissances plus faibles et le mode génération. Afin d’obtenir le bon choix de condensateur,
on doit obtenir le méme graphique qu’a la Figure 2.25 pour plusieurs puissances d’intérét.
Les pertes par commutation pour toutes les tensions d’opération a différentes puissances sont

présentées aux Figure 2.26, Figure 2.27, Figure 2.28, Figure 2.29 et Figure 2.30.

Pertes selon Ceq a Pnom (37kWW)

T
i

Pertes W]

Figure 2.26 Pertes par commutation pour 1 bras d'IGBTs a Pnom.

Pertes selon Ceq a Pfaible (15kWW)

Pertes [W]

Figure 2.27 Pertes par commutation pour 1 bras d'IGBTs a faible puissance.
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Pertes selon Ceq a -Pfaible (-15kW)

Pertes [W¥]

Ceq [uF]

Figure 2.28 Pertes par commutation pour 1 bras d'IGBTs en génération faible.

Pertes selen Ceq a -Pnom(37kWW)

T T

..............................................................................................

Pertes [\WV]

0.2

Ceq [uF]

Figure 2.29 Pertes par commutation pour 1 bras d'IGBTs en génération
de puissance nominale.
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Pertes selon Ceq a -50kW

=

025 03 035 04 045 05

Ceq [uF]

Figure 2.30 Pertes par commutation pour 1 bras d'IGBTs en génération maximale.

En analysant chacun de ces graphiques, une valeur de condensateur équivalent entre 150nF et
300nF apparait comme le meilleur compromis sur les pertes par commutation du

convertisseur pour tous ses points d’opération avec une marge de courant de 60A.

Pour choisir la bonne marge de courant inverse dans 1’inductance, on doit ajouter aux pertes
par commutation les pertes par conduction qui augmentent avec la marge de courant

négative.

Les pertes par conduction ont été calculées sur une période complete de commutation selon
le point d’opération. Les courbes du manufacturier du module d’IGBTs a 150°C (pire cas)
ont été reproduites en équations afin d’obtenir la valeur de la tension V¢ correspondant au
courant Ic dans un transistor. Aussi, les diodes antiparalleles ont été considérées comme
faisant partie du bras d’IGBTs. La tension aux bornes de la diode en fonction du courant qui
la traverse a donc été mise en équation a partir des courbes de la fiche technique du module a
150°C. A partir de ces équations, il est possible de trouver les pertes par conduction des
quatre semi-conducteurs d’un bras de transistors en résolvant I’équation (2.25) avec les

équations (2.26) et (2.27).

(2.25)
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(2.26)

(2.27)

En ajoutant les pertes par conduction des IGBTs aux pertes par commutation a puissance

nominale (Figure 2.26), on obtient la Figure 2.31.

-

ertes dars les |GBTs etles diodes selonCeqa Pnom (37K etG0A de marge

i e

Pertes [il]

5

Figure 2.31 Pertes minimales atteignables a puissance nominale pour 60A de marge.

Les pertes maximales pour tous les points d’opération confondus sont surlignées par des
motifs. La plus petite valeur de cette courbe représente les pertes les plus faibles atteignables

a puissance nominale. En retenant cette valeur de pertes optimales pour différentes marges de

courant a puissance nominale et maximale, on obtient la Figure 2.32.
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Pertes dans les modules IGBTs en fonction de la marge de courant
350 T T T
| ——Pnom
i S Pmax ‘ B
250
Z 200+
w
Q
€
& 150
100 -
50
0 :
0 50 100 150 200 250
Marge de courant (A)

Figure 2.32 Pertes dans les IGBTs en fonction de la marge de courant.

On peut remarquer que les pertes diminuent avec 1’augmentation de la marge de courant
jusqu’a un point minimal avant d’augmenter lorsque les pertes par conduction deviennent
trop importantes par rapport a la diminution des pertes par commutation. Puisque le
convertisseur doit étre optimisé en rendement pour une puissance nominale, on considere
particulicrement cette puissance d’opération pour le choix de la marge de courant adéquate.
La courbe de la puissance nominale montre que les pertes ne diminuent presque plus a partir
de 60A. Une marge de courant plus élevée nécessiterait des inductances et des condensateurs
plus gros. 60A s’impose donc comme le meilleur compromis entre le rendement des IGBTS

et le dimensionnement des éléments passifs.

La Figure 2.33 présente le rendement total des trois bras d’IGBTs pour trois points
d’opération avec un condensateur équivalent de 200nF (deux condensateurs d’amortissement

de 100nF) et une marge de courant de 60A.
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Rendement de 3 bras avec Ceq = 0.2uF
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Figure 2.33 Rendement des IGBTS : Topologie a 3 bras (Ceq = 200nF).

24 Noyau magnétique et bobinage des inductances

La conception d’inductances avec des contraintes séveres telles qu’un courant continu €levé
et un courant d’ondulation important a haute fréquence nécessite beaucoup de précautions.
Une investigation itérative doit &étre faite pour le choix du conducteur et du matériau
magnétique a utiliser, en gardant comme objectif la performance, le volume et le cofit. La
Figure 2.34 présente un exemple tableau comparatif des différents matériaux magnétiques

intéressants pour la topologie a trois bras.
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MICROLITE® Cores Relative
to
Other Material Systems
Iron .
Parameters MICROLITE Powder MPP Kool Mu Ferrite
Bear (T) 156 1.0- 75 1.1 25
1.4
Perm 250 75 125 15 | S
& = dependen
i
Power Loss =80 5 55 j -
(Vfkg) 680 4] 140 65
% Permeability 1 50 50 50 50 <25
Tums ’ 1 1.8 1.1 1.1 L 2.1 |
Aszsumplions ‘
» Eased on 5% permeability with 50 Oe of bizs
« 2500 perm fomite was used for companzon
« Core loss companson ai 100 kHz and 1 &G BAG

Figure 2.34 Tableau comparatif de matériaux magnétiques.
Tirée de METGLAS (2008, p. 14)

Puisqu’un fort courant continu traverse I’inductance, un noyau ayant une densité de flux de
saturation €levée doit étre considéré afin de garantir la stabilité de la valeur de I’inductance.
De plus, I'importante ondulation du courant provoque des pertes fer dans le noyau et le
noyau choisi doit minimiser ces pertes. Un autre critere important est la facilité d’assemblage

des inductances.

Le choix d’un noyau magnétique comporte de nombreux degrés de liberté. Une démarche
itérative de calculs et de recherche de noyaux sur le marché appuyée par la simulation par
éléments finis en deux dimensions est nécessaire pour obtenir le plus précisément possible

les caractéristiques souhaitées : un volume et un colit minimal, ainsi que de faibles pertes.



51

Pour le conducteur de I’inductance, le cuivre est le matériau qui s’impose puisqu’il est
facilement mall€able et a une bonne conductivité. Aussi, pour maximiser 1’utilisation de la
fenétre du noyau magnétique, on opte pour un fil avec une section rectangulaire comme
présenté a la Figure 2.35. La section rectangulaire permet aussi de limiter 1’épaisseur du

conducteur pour contrer 1’effet de peau.

ed |

Figure 2.35 Section voulue du conducteur
en cuivre d’une composante magnétique.

Les étapes suivantes, tirées de McLyman (2004), forment la boucle itérative menant au choix

du noyau et du conducteur de 1’inductance :

A) On choisit le matériau magnétique selon la prédominance d’un ou de plusieurs des
parametres suivants : ’ondulation du courant, la fréquence de I’ondulation et le courant

continu.

B) On trouve I’énergie contenue dans I’inductance a puissance maximale (- )

ainsi que le coefficient de conditions €lectriques (équation (2.28)).

(2.28)

Ou By, est la densité de flux maximale du matériau magnétique choisi
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C) On détermine le coefficient de géométrie du noyau voulu par I’équation (2.29).

_ Energie? (2.29)

9 K,-reg

Ou « reg » est le pourcentage de régulation du flux (ex : 1 pour 1%)

D) A partir du coefficient, on trouve sur le marché un noyau fait du matériau choisi ayant un

E)

coefficient K, plus grand ou égal a celui calculé.

Le nombre de spires du conducteur peut étre déterminé a partir des caractéristiques du

noyau choisi et I’entrefer voulu (posé€ a la joe itération) par 1’équation (2.30).

MPL (2.30)
(lg i (m)) L
N =
0,4'7‘[°AC°Ff'10_8
l, : Entrefer
MPL : Longueur du chemin magnétique
Uy Permitivité relative
A.: Section du noyau
Fr: Facteur de flux de frange
On calcule avec I’équation (2.31) la densité de flux alternatif dans le noyau choisi.
0,4'7T‘N'%-Ff-10‘4 (2.31)
Bac =
MPL
lg + ( Um )
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Pour obtenir des pertes acceptables, on cible un Bac selon le matériau utilisé (exemple :
0.1T pour la ferrite). Puisque la densité de flux est inversement proportionnelle a 1’aire
de la section du noyau, on trouve ’aire de la section requise pour obtenir la densité de

flux cible.

A partir de cette nouvelle section, on détermine le nombre de spires correspondant avec

I’équation (2.30).

Avec I’équation (2.32) on détermine I’€paisseur voulue du fil de cuivre (« E » sur la
Figure 2.35) afin de limiter I'effet de peau et obtenir un rapport R,/R4c le plus bas

possible.

] 6,62
Epaisseur = 2(e) = 2| —

7

Ou « € » est I’épaisseur de peau et « f » est la fréquence d’ondulation du courant

(2.32)

A partir de la densité de courant du cuivre et du courant efficace maximal parcourant le
conducteur de I’inductance, on déduit I’aire minimale de la section du conducteur en
cuivre puis la largeur de fil correspondante (L sur la Figure 2.35). Puis, on trouve un fil
disponible sur le marché qui a les dimensions le plus pres possible de ce qui a été

calculé.

Avec I’équation (2.33), on calcul les pertes totales dans une des trois inductances. Les
pertes cuivre sont trouvées a partir de la longueur du cuivre pour cette inductance et la
section du fil. Les fiches techniques du matériau magnétique retenu permettent de
calculer les pertes fer dans le noyau magnétique a partir de la densité de flux alternatif,

du poids du noyau et de la fréquence de 1’ondulation de courant.
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Pertes dans l'inductance = P, + Prer (2.33)

= Pry ac + Pewdc + Prer(Bac, Poids, Fréquence)

Ou
Al \?
Pcu_ac = Rg¢ - (\/—1——2>

_ 2
Pcu_dc - Rdc ' Idc

_ 1,72 - N - (longueur moyenne d'une spire)

de Aire de la section de cuivre

_ o &(sinh(®)+sin (&) o y3 SR s (e 1
Rac = Rac z<cosh(f)—cos(€)+(2m = cosh(€)+c05(¢’))’

Vo diamétre du fil

5:_

2 profondeur de peau

m = nombre de couches de fils

K) A I'aide d’un logiciel de simulation par éléments finis Flux 2D (2009) et des
caractéristiques des composantes de 1’inductance trouvées, on obtient une estimation
plus réaliste de la distribution du flux et de sa densité dans le noyau. La Figure 2.36

présente la distribution du flux dans un noyau obtenue par simulation.

! Selon Ferreira (1994)



55

i
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|

Figure 2.36 Distribution du flux par simulation a partir du logiciel Flux 2D.
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Le logiciel permet aussi d’obtenir des pertes cuivre plus précises en tenant compte de 1’effet

de peau et de proximité.

Pour obtenir des pertes et un volume optimaux, on répete les étapes précédentes pour affiner
la conception et choisir le bon noyau (pouvant étre formé de plusieurs noyaux « empilés ») et

le bon conducteur de cuivre (pouvant étre formé de plusieurs conducteurs en parallele).

Pour les deux topologies étudiées, les composantes magnétiques requises ont des
caractéristiques (dimensions) non standards. Si le cofit est avantageux par rapport aux
produits « standards » devant étre usin€s, un noyau magnétique fait sur mesure peut étre
commandé chez un fabriquant. La solution optimale retenue est présentée dans le bilan des

pieces.

2.5 Nouvelles pieces, bilan des coiits et bilan des pertes

Les nouvelles pieces nécessaires pour la topologie a trois bras qui ont un impact significatif
sur le cofit total sont décrites ci-dessous avec leur cofit associ€ pour 5000 unités sur deux ans.
Pour le condensateur de sortie et d’entrée, des modeles standards furent sélectionnés pour la
comparaison des topologies mais le produit nécessitera un condensateur fait sur mesure pour
les deux topologies afin de permettre un montage a faible volume et une diminution de
I’inductance parasite en série. Ce condensateur sur mesure sera plus cofliteux que son

€quivalent standard.



Tableau 2.1 Nouvelles pieces requises pour la topologie a trois bras
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Piéece

Caractéristiques

Cout

Condensateur d’entrée

2 X« UL3_Q157K »
Electronic Concept

500V, 150pF et 56,3Arms

2x36,18%

Condensateur de sortie

2 X« UL3_Q157K »
Electronic Concept

500V, 150uF et 56,3Arms

2x36,18%

Circuit pour un bras

supplémentaire

Composantes du circuit d’attaque des

grilles d’IGBTs

22,3082

Noyaux magnétiques

6 x « E100/60/32 »
Ferroxcube
Noyau de ferrite en « E »
100mm de long et 60mm de haut
Section de 28mm par 28mm

Total de 5 kg

6x9,30%

Fil de cuivre

2,34m de cuivre (1,303 1bs)
Thyssen Krupp
Bande de cuivre en feuille

0,508mm par 55,88mm

6,39$

Total

232,21$

2 Selon le fichier de TM4 inc. « Mo3 PO.5 AVL Total 091013.x1s »



Tableau 2.2 Pieces du convertisseur actuel n'étant
plus requises pour la topologie a trois bras
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Piece Caractéristiques Cont
2 x « UP36BCO0300 » en parallele
Condensateur d’entrée 600V, 30uF et 12,4Arms 2x14,98%
Condensateur fait sur mesure
Kemet 5
Condensateur de sortie 310,50%
1800uF
2x Noyau en « U » jumelé a un « I »
Noyaux magnétiques Fer laminé 2x39,62%
Fil rectangulaire

Fil de cuivre 1,3mm par 5,82mm 24.35%

Total - 444,05%

En considérant que le coft total du convertisseur actuel est de 745,75$%, on peut conclure que

N

la topologie a trois bras suggérée permet une €conomie de 28,4% (211,84%) sur le

convertisseur actuel.

La Figure 2.37 présente le bilan des pertes totales pour la topologie a 3 bras. Les pertes dans

les trois inductances ont été ajoutées aux pertes des modules IGBTs présentées a la Figure

2.33.

3 Cofit par unité pour 10000 unités selon le fichier de TM4 inc. « Mo3 PO.5 AVL

Total 091013.xIs »

* Cofit d’un convertisseur STEC pour 5000 unités selon le fichier de TM4 inc. « Mo3 PO.5

AVL Total 091013.xls »
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Rendement du convertisseur a 3 bras avec Ceq = 0.2uF
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Figure 2.37 Bilan des pertes pour la topologie a trois bras.
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CHAPITRE 3

CONCEPTION DETAILLEE POUR LA TOPOLOGIE AVEC TRANSFORMATEUR
INTERPHASE

3.1 Controle a fréquence de commutation variable et adaptative

Pour adapter cette topologie avec IPT aux requis de TM4, un contrdle a été développé pour
optimiser le dimensionnement et le rendement du convertisseur. La démarche utilisée est

similaire a celle présentée pour la topologie a trois bras.

Une fréquence de commutation minimale de 20kHz a ét€ retenue afin d’obtenir un avantage

significatif au niveau du dimensionnement du condensateur de sortie.

Pour dimensionner !’inductance d’entrée, on considére I’ondulation de courant acceptée a
I’entrée du STEC TM4 comme ondulation de courant maximale. Ainsi, on s’assure que le
courant efficace dans condensateur d’entrée ne diffeérera pas de celui du STEC. Pour
dimensionner I’inductance de magnétisation du transformateur (le quart de I’inductance
différentielle), on considere 1I’ondulation du courant permettant d’inverser le courant dans un

enroulement pour une marge de courant négatif donnée.

En analysant le circuit de la Figure 1.8 avec les lois de Kirchhoff, il est possible de

déterminer les €quations (3.1) a (3.6) qui décrivent les éléments magnétiques d’intérét.
Pour D<50% :

Vin-D  (1—2D) (3.1)
2AL, - fsw (1—D)

Li, =



Aly = Courant d un enroulement

= Z(UDCmax/z) = marge)

Al
Aldiff: A]T'— 2171
Vout D
bmagn & = Lt = Ry Fow

Pour D>50%

Vie*D (2D—1)

Lin =
O 2AI, - fsw (D)
L. :Vout'(l_D)
dlff Aldlff ‘ fSW
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(3.2)

(3.3)

(3.4)

(3.5)

(3.6)

Pour les tensions d’entrée et de sortie engendrant le cycle de travail D le plus petit, on obtient

I’ondulation de courant la plus importante pour une inductance donnée. Donc, avec D, pour

I’application de TM4 et pour I’ondulation maximale a l’entrée du STEC, on obtient

Lin=20.9uH. A partir des équations (3.1) et (3.3), il est possible de déterminer 1’ondulation de

courant dans I’inductance pour certaines tensions d’intérét sur toute la plage de puissances

d’opération (Figure 3.1).
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Deltal dans Lin pour B0A de courant negatif minimurn
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Figure 3.1 Ondulation de courant dans l'inductance d'entrée.

I

Comme pour la topologie a trois bras avec ses inductances d’entrée, on trouve la valeur
d’inductance différentielle la plus élevée permettant d’atteindre 1’inversion du courant dans
les enroulements du transformateur. Avec la fréquence minimale de 20kHz et le cycle de
travail D le plus petit, on utilise I’équation (3.4) pour obtenir Lgir=3,9568uH. La Figure 3.2
montre la variation de ’inductance différentielle maximale avec la fréquence minimale pour

différents points d’opération.
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Inductance maximale pourle ZVS a 60A de courant négatif
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Figure 3.2 Inductance maximale pour permettre l'inversion de courant.

Comme dans le cas de la topologie a trois bras, on doit s’assurer qu’a la puissance maximale,
I’ondulation de courant soit la méme pour des cycles de travail maximal et minimal. En
remaniant les équations (3.4) et (3.6), on peut obtenir les équations générales de la fréquence

selon le point d’opération ((3.7) et (3.8)).

Pour D<50%
_ Vour*D (3.7)
w5
Algigr  Lairy
Pour D>50%
~ Vour - (1—D) (3.8)
fow=s —————

A]diff ’ Ldiff
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L’équation (3.8) permet de trouver la fréquence maximale de commutation de 115kHz pour

le cycle de travail maximal.

Les Figure 3.3 et Figure 3.4 présentent respectivement les limites supérieures et inférieures
du courant ainsi que la fréquence de commutation pour toutes les puissances et quelques

tensions d’opérations importantes.

Limites de courant pour fswMax =115kHz
400 : ‘ : ;
——100a250 sup |
[ e sl [ 1002250 inf
1002400 sup
= D T, o g (P B -100a400 inf
— 100+ ——220a250 sup
N B e AT R B B 220a250 inf
e 0 220a400 sup
E 100! we 220400 inf
200 e
-300 ¢
-400 i i i
-6 -4 -2 0 2 4 6
Puissance [kW] x10"

Figure 3.3 Limites de courant dans les enroulements de I'IPT.
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Figure 3.4 Fréquence de commutation des IGBTs pour tous les points d'opération.

La Figure 3.5 présente le controle par courant créte utilis€é pour la topologie avec IPT. Le
principe du contrdle est le méme que pour la topologie a 3 bras a la différence pres ou les

deux bras de transistors nécessitent des signaux déphasés de 180° et non de 120°.

migsyre |

- LY

5V
e -
DSP SE— < o B In b
friesure Wout e Iref 1 et 2 k - ]—;cu-:
{ plicis 'OF a2
— ] G Flip-Flan o
rmesure lout g E Gate driver
CLE1et2

Figure 3.5 Schéma-blocs du controle par courant créte utilisé pour la topologie avec IPT.
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La séquence de commande analogique est la méme que celle présentée pour la topologie a 3
bras et la Figure 3.6 illustre les formes d’ondes d’intérét pour la topologie avec IPT. On peut

y reconnaitre la forme caractéristique du courant dans un enroulement.

Controle (IPT) : Partie analogique

o
MO U1

Entrée du
"Gate driver"

8 2.9 3
x10°

O ] [
— Iref l
-===- |[mesure |

i r -
______ ’ [

3
x10°

N B
o O
o O

Valeurs
comparées
o

N
0
A
©

Sortie du
comarateur
o
(6]

T

2.8 29

Horloge
o
[6)]
T

28 2.9

temps(s)

Figure 3.6 Formes d'onde d'intérét de la partie analogique du contrdle du
convertisseur avec IPT.

Pour cette topologie, comme pour celle a 3 bras, une mesure rapide du courant est requise,
alors une résistance « shunt » est utilisée sur chaque enroulement. Ce facteur doit &étre
considéré lors de la conception du transformateur interphase. Contrairement a la topologie a
trois bras, la tension de référence des résistances de mesure n’est pas la tension de batterie

mais plutot la tension entre I’inductance d’entrée et le transformateur.
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La régulation de la tension de sortie se fait numériquement sur DSP comme pour la topologie
a trois bras. Par contre, la topologie avec IPT requiert seulement deux signaux de référence

qui, tout comme les deux signaux d’horloge, sont déphasés de 180° (Figure 3.7).

DSP
iimite -
‘ — BaLant limite couranﬁt
) ) | Ajout d'une rampe compensee[.;j
; de courant

mesure
lsortie moyen

—+» Choix de fréq CLK[2]

CLK[2)

i

Figure 3.7 Partie numérique du contrdle pour la topologie avec IPT.

La construction de la pente de compensation ajoutée a la référence du compensateur se fait
différemment. Puisque pour un cycle de travail inférieur a 50% la forme du courant
descendant dans le transformateur n’est pas une droite, la pente doit étre calculée selon une

droite descendante virtuelle comme présentée a la Figure 3.8.

courant

Pente descendante

W Courant dans |'enroulement
\ temps

Figure 3.8 Pente virtuelle utilisée pour la pente de compensation.

P4

Pour un cycle de travail supérieur a 50%, la droite descendante du courant est utilisée comme

dans le cas de la topologie a trois bras. Les équations (3.9) a (3.13) permettent de trouver la
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pente descendante pour tous les points d’opération. Cette pente est utilisée dans 1’équation
(2.6) pour trouver la pente de compensation a ajouter au signal de référence. La fréquence de

calcul utilisée est de 40kHz.

, Ai; (3.9)
ente = i = Alaiss — 2‘“
P (1-D) (1-D) (1-D)
Pour D<50%
fire = Vin + D (1—2D) (3.10)
m T 2. Ly fsw (1-D)
Vs * D (3.11)
Aljcy = ————
S Laiss - fsw
Pour D>50%
AT = Vip - D ' 2D -1) (3.12)
' 2Ly fsw D
Al N Vout ' (1 - D) (3.13)
W Laisr - fsw

Comme pour la topologie a trois bras, les différents facteurs qui influencent la stabilité du
convertisseur ont été considérés dans un modele mathématique du circuit. La Figure 3.9

présente le schéma Simulink-Sim Power Systems haut-niveau du circuit simulé.
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Figure 3.9 Schéma Simulink utilisé pour valider la stabilité du convertisseur avec IPT.

Le bloc «IGBTs » contient deux bras de transistors de puissance avec leur diode
antiparallele et leur condensateur d’amortissement. La charge appliquée est la méme que
pour la topologie a trois bras. Les connections liant la source (batterie), I’inductance d’entrée
et I’inductance mutuelle (transformateur IPT) concordent avec le schéma de la Figure 1.8. La
Figure 3.10 présente le résultat de simulation du convertisseur soumis aux mémes conditions
d’opération que la topologie a trois bras : La charge maximale est instantanément appliquée
(impossible pour le systeme étudi€) et diminue avec la pente maximale de courant de charge,

la tension cible est de 250V et une harmonique de I’onduleur de 5kW a 150Hz est
additionnée au courant de charge.
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Stalité du convertisseur avec IPT pour une charge maximale
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Figure 3.10 Stabilité du convertisseur avec IPT (sans erreurs de mesure).

On peut voir sur la Figure 3.10 que cette topologie se stabilise plus lentement que celle a trois
bras. Le phénomene est causé par la fréquence de contribution en énergie des IGBTs. Cette
fréquence vue par le condensateur de sortie est de 60 kHz minimalement pour la topologie a
trois bras (3x20kHz) et de 40kHz pour la topologie a deux bras (2x20kHz). La contribution
plus lente en €nergie influence aussi la valeur du condensateur qui est deux fois plus €levée
que celui de la topologie a trois bras (600uF) pour assurer la stabilité. Cette valeur est tout de

méme le tiers de la valeur actuellement utilisée pour I’entrainement €lectronique de TM4.

La Figure 3.11 présente une vue rapprochée du courant dans les enroulements du

transformateur IPT et leur forme d’onde correspond a celle désirée.
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Figure 3.11 Courant simulé dans les enroulement du transformateur interphase.

Les différents points d’opération (tensions d’entrée et de sortie et charge différentes) ont été
simulés de la méme facon afin de confirmer la stabilité du systeme. Comme pour la topologie
a trois bras, les erreurs de mesures ont été introduites au systéme afin d’obtenir un résultat

plus pres de la réalité. La Figure 3.12 présente le résultat obtenu.

Stabilté du convertisseur IPT avec charge maximale (avec erreurs de mesure)
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Figure 3.12 Stabilité du convertisseur avec IPT (avec erreurs de mesure).
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On peut remarquer que les erreurs de mesure perturbent moins cette topologie que la
topologie a trois bras. Cette différence peut étre expliquée par le fait que la topologie a trois
bras requiert une mesure de courant supplémentaire. Le méme test a été réalisé pour les

autres points d’opération limites pour s’assurer de la stabilité.

3.2 Dimensionnement des condensateurs d’entrée et de sortie

Contrairement a la topologie a trois bras, le convertisseur avec IPT comprend une inductance
d’entrée qui limite ’ondulation de courant a I’entrée. Pour limiter a 2V 1’ondulation de
tension sur la batterie, un condensateur de seulement SOuF est requis. La Figure 3.13 montre

I’ondulation de tension pour l’ensemble des points d’opérations avec cette valeur de

condensateur.

Ondulation de tension sur la batterie pour Ia topologie avec IPT

15

dVCin

05

Vout

Vin

Figure 3.13 Ondulation de la tension d'entrée.

Cette variation de tension a €té obtenue a partir de 1’équation (2.7) ou le courant Igi,
correspond a la composante alternative du courant dans I’inductance d’entrée. La Figure 3.14

présente un exemple de la forme du courant dans le condensateur d’entrée.
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Courant dans Cin pour la fopologie avec IPT (Pmax, Vin=370V et Vout=400V)
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Figure 3.14 Exemple de courant dans le condensateur d'entrée a la
puissance maximale.

A partir de la forme du courant, il est possible de trouver le courant efficace dans le
condensateur d’entrée pour tous les points d’opération. Pour ce faire, on utilise I’équation
(2.8) présentée pour 1’autre topologie et on I’applique au courant obtenu pour le convertisseur
avec IPT. On obtient ainsi la Figure 3.15 qui présente les différentes valeurs de courant
efficace pour tous les points d’opérations. Le pire courant efficace obtenu est de 7,89 Arms.

Le condensateur requis n’est pas différent de celui actuellement utilis€ pour le STEC du
MO3 de TM4.
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Courant efficace dans le condensateur d'entrée pour la topologie avec IPT

IrmsCin

“320 340 360 380 400

220 240 260 280 300

Vout

Figure 3.15 Courant efficace dans Cin pour la topologie avec IPT.

Afin de déterminer la valeur du courant efficace maximal auquel est soumis le condensateur
de sortie pour cette topologie, on utilise 1’équation (2.9) avec la forme d’onde qui est propre a
la topologie avec IPT. La Figure 3.16 présente un exemple de la forme du courant dans le

condensateur de sortie pour la contribution du convertisseur de courant-continu seulement.
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Courant dans le condensateur de sortie (Vin=220V, Vout=250V et Pmax) : Contribution du convertisseur avec IPT

|

4.6

47
temps (s)

48

49

5
x10°

Figure 3.16 Contribution en courant du convertisseur DC-DC sur Cout.
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La Figure 3.17 présente un exemple de la forme du courant total dans le condensateur de

sortie (incluant la contribution de 1’onduleur) pour un certain point d’opération.
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-200 -
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Courant total dans le condensateur de sortie pour le convertisseur avec IPT (Vin=220V, Vout=250V et Pmax)

400 H
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T

46

47
temps (s)

48

Figure 3.17 Courant dans Cout pour la topologie avec IPT.
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La Figure 3.18 présente le courant efficace obtenu avec I’équation pour tous les points

d’opération. On peut relever le pire courant efficace de 132Arms.

Courant efficace dans le condensateur de sortie pour la topologie avec IPT
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Vin
Figure 3.18 Courant efficace dans le condensateur de sortie pour
la topologie avec IPT.
33 Pertes dans les IGBTs

Le circuit équivalent résonant est plus complexe que le circuit résonant de la topologie a trois
bras. Pour initier la simplification, on considere le courant dans 1’inductance d’entrée comme
une source de courant continu, car la variation de ce courant est tres faible pendant le temps
mort. Les circuits résonants pour la topologie avec IPT pour des cycles de travail inférieur et

supérieur a 50% sont présentés a la Figure 3.19.
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Figure 3.19 Circuits résonant pour la topologie avec IPT.

L’équation (3.14) permet de déterminer 1’énergie totale dans le circuit résonant pour les

deux plages de cycle de travail.

2

1

I, (3.14)
Etotale = ELdiff <1L1 - i)

1 2
2 + E Ceq (Vout - Vceq_ini)

Ou Iy est le courant dans un enroulement de I’IPT au début du temps mort

Comme pour la topologie a trois bras, les équations (2.10) a (2.14) permettent d’estimer les
pertes par commutation des transistors d’un bras. Par contre, puisque le circuit résonant est
différent, les équations pour trouver les valeurs de Vceq supérieure et inférieure sont
différentes. La Figure 3.20 situe ces valeurs de tension au cours d’une période de
commutation pour les deux plages de cycle de travail et les équations (3.15) et (3.16)

permettent de trouver les valeurs de ces tensions pendant la résonance.
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Figure 3.20 Situation des temps mort de la topologie avec IPT.

Pour D<50% :

(3.15)

Pour D>50% :

(3.16)

et —

L’angle  peut étre trouvé a partir du cercle de résonance correspondant a la topologie avec

IPT. La Figure 3.21 montre le cercle de résonance correspondant a Veeq inférieure pour

D<50%.
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Cercle de résonance et correspondance dans le temps
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Figure 3.21 Cercle de résonance pour la topologie avec IPT.

A partir du cercle résonant, on trouve les expressions qui définissent  pour tous les points

d’opération du convertisseur et les équations générales completes de Veeq par substitution
dans les équations (3.15) et (3.16).
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Pour D<50%

o ) (3.17)
Ldiff <1L1ini - %71) + Ceq (Vout - Vceqini)
Vceq_sup = C
eq
ILiy Lin
ccos| —=— — | 7 — arcsin (lmm—%).‘/% +V
w/LdiffCeq L 2 Qut
Ldiff(ILunrlL%) +Ceq(Vout‘Vceq_ini)2
Ceq
(3.18)
Frony 2 2
Ldiff (ILlini - %\) + Ceq (Vout - Vceqim-)
Vceq_inf = C
eq
< DT 37I> o
$COS | ————= ¢
VLairfCeq 2 o
Pour D>50% :
(3.19)

ILin\? 2
Vv _ Ldiff(’uini_%) +Ceq(Vout_Vceq7ini) DT
ceq_sup — + COS

V6diffCeq

T
Ceq 2
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(3.20)

En substituant Vceq dans les équations (2.10) a (2.14), il est possible de trouver les pertes
totales par commutation pour tous les points d’opération. Les Figure 3.22, Figure 3.23,
Figure 3.24, Figure 3.25, Figure 3.26 et Figure 3.27 présentent les pertes totales par
commutation en fonction de la valeur de Ceq pour tous les points d’opération et différentes

puissances.

Pertes selon Ceq a Prrax (60kW)

Pertes [V

Ceq [UF]

Figure 3.22 Pertes par commutation de la topologie avec IPT a Pmax.
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Figure 3.23 Pertes par commutation de la topologie avec IPT a Pnom.

Pertes selon Ceq a Pfable (15dA)
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Figure 3.24 Pertes par commutation de la topologie avec IPT a 15kW.

Pertes selon Ceq a-Prable (-15kV)
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Figure 3.25 Pertes par commutation de la topologie avec IPT a -15kW.
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Pertes selon Ceq a-Prom(37kW)
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Figure 3.26 Pertes par commutation de la topologie avec IPT a —Pnom.
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Figure 3.27 Pertes par commutation de la topologie avec IPT a -50kW.

En analysant ces différents graphiques, une valeur de condensateur équivalent de 400nF
(deux condensateurs d’amortissement de 200nF) apparait comme le meilleur compromis pour

les différentes puissances.

Comme pour la premiere topologie présentée, les pertes par conduction pour la topologie
avec IPT ont été calculées avec les équations (2.25) a (2.27). La forme particuliere du courant
dans les transistors et diodes pour la topologie avec transformateur interphase complexifie
légerement le calcul par rapport aux formes triangulaires de la topologie a trois bras.
Cependant, comme pour la topologie a trois bras, on utilise les données du manufacturier des

modules IGBT pour obtenir les valeurs de tension aux bornes des semi-conducteurs de
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puissance sur une période de commutation. A partir des pertes par conduction et par

commutation des modules IGBT, on peut tracer la Figure 3.28 qui présente le rendement total

des IGBTs et diodes sur toute la plage de puissances pour certaines tenions d’opération.

Rendement de 2 bras avec Ceq =0.4uF
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Figure 3.28 Rendement des IGBTs pour la topologie avec IPT.

34 Noyaux magnétiques et conducteurs des éléments magnétiques

Dans le cas de cette topologie avec IPT, les enroulements du transformateur sont soumis a

une forme de courant semblable a la topologie a trois bras, soit une ondulation importante

autour d’un fort courant moyen. Par contre, I’inductance d’entrée subit une plus faible

ondulation de courant mais supporte le plein courant moyen. Afin de respecter les contraintes

en rendement et en volume de ’application TM4, la démarche itérative présentée pour les

trois inductances de I’autre topologie a ét€ utilisée pour dimensionner les noyaux

magnétiques de 1’inductance d’entrée et du transformateur interphase.

Les simulations de la distribution du flux dans le noyau du transformateur ont été réalisées

avec un courant de forme triangulaire. Puisque la forme du courant dans les enroulements du

transformateur n’est pas triangulaire, le spectre fréquentiel est plus riche en harmoniques
o
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selon les tensions d’opération. Les pertes découlant de ces harmoniques n’ont pas €té
incluses dans la simulation des pertes pour cette topologie, alors la simplification de la forme

du courant a été considérée pour les recommandations sur le choix de topologie.

3.5 Nouvelles pieces, bilan des coiits et bilan des pertes

Les nouvelles pieces nécessaires pour la topologie avec IPT qui ont un impact significatif sur
le colt total sont décrites ci-dessous avec leur cofit associ€é pour 5000 unité€s sur deux ans.
Comme pour la topologie a trois bras, un modele standard est sélectionné comme
condensateur de sortie pour comparer les topologies mais le condensateur fait sur mesure

sera plus dispendieux.



Tableau 3.1 Nouvelles pieces requises pour la topologie avec IPT

Piece

Caractéristiques

Cout

Condensateur de sortie

4 x « UL3_QI157K »
Electronic Concept

500V, 150uF et 56,3Arms

4x36,18%

Noyau magnétique pour

I’inductance d’entrée

8 x « U80/65/32 » usinés
Ferroxcube
Noyau de ferrite en « U »
80mm de long et 65mm de haut

Section de 22mm par 32mm

Total de 6,6 kg

8x7,50%

Noyau magnétique pour

le transformateur

4 x «U93/52/30 »
Ferroxcube
Noyau de ferrite en « U »
93mm de long et 52mm de haut

Section de 28mm par 30mm

Total de 4,6 kg

4x7,843%

Fil de cuivre

2,246m de cuivre (1,3881bs)
Thyssen Krupp

Bande de cuivre en feuille

0,508mm par 55,88mm

6,80%

Total

242,88%
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Tableau 3.2 Pieces du convertisseur actuel n'étant plus requises pour la topologie avec IPT

Piece Caractéristiques Coiit
Condensateur fait sur mesure
Kemet
Condensateur de sortie 310,50%
1800pF
2x Noyau en « U » jumelé a un « I »
Noyaux magnétiques Fer laminé 2x39,62%
Fil rectangulaire
Fil de cuivre 1,3mm par 5,82mm 24,35%
Total - 414,09%

En considérant que le coft total du convertisseur actuel est de 745,75$, on peut conclure que

la topologie avec transformateur interphase suggérée permet une €conomie de 23,0%

(171,21%) sur le convertisseur actuel.

La Figure 3.29 présente le bilan des pertes totales pour la topologie avec IPT. Les pertes dans

les éléments magnétiques ont été ajoutées aux pertes des modules IGBTs présentées a la

Figure 3.28.
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Rendement du convertisseur avec IPT pour Ceq = 0.4uF
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Figure 3.29 Rendement de la topologie avec IPT.
3.6 Conclusions de la conception détaillée

Les bilans de chaque topologie montrent que les deux topologies étudi€es présentent un
avantage significatif au niveau du cofit sur le convertisseur existant. De plus, le rendement
des topologies est comparable a celui du convertisseur actuel. La diminution du condensateur
de sortie pour les deux topologies par rapport a celle existante permet aussi de réduire le
volume du convertisseur. Chaque topologie peut étre implantée sur [’entralnement

électronique actuel sans modification sur 1’onduleur en conservant les mémes modules
d’IGBTs.

La topologie a trois bras apparait comme la plus avantageuse puisqu’elle est moins lourde et

moins volumineuse que la topologie avec transformateur interphase.

Aussi, la forme particuliere du courant dans les enroulements de I'IPT de la topologie avec
transformateur génere plus d’harmoniques dans les éléments magnétiques. Ces harmoniques

engendrent davantage de pertes que le total qui a €té estimé avec une forme de courant

triangulaire dans les enroulements.
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Un autre avantage de la topologie a trois bras sur la topologie avec IPT se situe au niveau de
la fiabilité du systeme. En effet, dans le cas d’une défectuosité d’un des IGBTs d’un bras de
transistor, le convertisseur avec transformateur interphase doit étre complétement arrété. Par
contre, puisque le fonctionnement de chaque bras d’IGBTs du convertisseur a trois bras est
indépendant des autres bras, cette topologie permet au systeme de fonctionner aux deux tiers
de la puissance sans probleme jusqu’au remplacement du bras défectueux. D’ailleurs, la
topologie a trois bras utilise trois éléments magnétiques identiques, ce qui diminue les cofts

d’approvisionnement par rapport a I’autre topologie.

Le plus grand désavantage de la topologie avec transformateur interphase est la fréquence de
commutation maximale trés €élevée que les IGBTs doivent atteindre pour satisfaire les requis
du convertisseur. Bien que I’estimation des pertes par commutation ainsi que la simulation de
la stabilité indiquent que la commutation des IGBTs a 115kHz fonctionnerait, 1’utilisation
typique de cette technologie de transistor se limite a une fréquence d’environ 45kHz a cause
du courant de traine relativement important. Le risque sur le bon fonctionnement du

convertisseur est moins grand avec la topologie a trois bras qui a une fréquence de

commutation maximale plus faible (75kHz).

Pour toutes les raisons ci-dessus, il apparait évident que la topologie la plus avantageuse a

implanter est celle a trois bras entrelacés.



CHAPITRE 4

REALISATION DU PROTOTYPE

4.1 Controle analogique du courant

N

Le prototype de convertisseur DC-DC a ét€ réalis€ a partir de plusieurs éléments déja
existants dans la version PO de I’entrainement électronique Mo3 de TM4. Cette approche a
permis de limiter grandement les cofits de réalisation du prototype sans avoir d’impact
négatif sur I’objectif de démonstration de la faisabilité du convertisseur. Le schéma-bloc de
la Figure 4.1 présente les différentes cartes et connections principales qui composent le
prototype réalisé€ et les figures suivantes (Figure 4.2 et Figure 4.3) sont des photographies du

montage.

Circuit imprimé de contréle

analogique du courant

|Alim | = |Alim | |Alim I Circuit imprimé de

Al mesure du courant
igu
I letrl letrl Ictrl Circuit imprimé d'amplification
:| :| des signaux de commande
Circuit imprimé de résistances
Res
G o bitid °® | de grille des IGBTs

Circuit imprimé de contréle
Res Res Res Gl My numérique avec DSP

: Carte d'aiguillage
des signaux PWM

Circuit imprimé d'alimentation
M| jsolée du circuit de commande

||mes| |Imes| Imes

Figure 4.1 Cartes et connections du prototype construit.
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A T

Figure 4.2 Photographie du prototype avec les connecteurs de 'onduleur installés.
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Figure 4.3 Photographie du prototype de 60kW sans les connecteurs de ['onduleur.

Les seuls circuits imprimés du prototype ne faisant pas initialement partie de I’entralnement
€lectronique PO existant sont les cartes de mesure de courant et les cartes de contrdle
analogique du courant. Le schéma électrique du PCB qui a été fabriqué pour ces deux cartes
est présenté a I’Annexe III. Ces cartes ont permis d’adapter 1’entrainement €lectrique actuel
de TM4 a la nouvelle méthode de contrdle retenue. La carte de controle analogique differe
légerement d’un bras d’IGBTs a I’autre au niveau des pieces installées ou non. Ainsi, la carte
du centre a ét€ désignée comme carte maitre et distribue les signaux d’horloge synchronisés a
120 degrés aux deux cartes dites auxiliaires. La photographie de la Figure 4.4 présente les

trois cartes de contréle du courant de chaque bras.
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Figure 4.4 Photographie des cartes de contrdle du courant.

La génération des signaux d’horloge est réalisée par trois bascules D en cascade qui regoivent

un signal d’horloge du DSP a six fois la fréquence de commutation voulue.

Chaque carte de contrdle analogique du courant utilise comme régulateur la piece UC2854B
de Texas Instruments. Cette piece a déja été utilisée dans la passé par TM4 pour la réalisation
d’un chargeur de batteries a facteur de puissance unitaire et le fait de réutiliser une piece
centrale comme celle-ci permet de limiter les imprévus en se fiant sur I’expérience acquise a

I’interne.

Le régulateur UC2854B effectue une régulation du courant en mode « moyenne du courant »
et non par courant créte comme prévu lors de la conception initiale. Par contre, ce controle

analogique reste beaucoup plus rapide que le contréle numérique sur DSP et convient a
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I’application qui vise la diminution du condensateur de bus DC. Le choix des composantes
électroniques entourant le régulateur UC2854B a été fait afin d’étre prés de la limite de la
stabilité pour satisfaire le point de fonctionnement le plus contraignant tout en restant le plus
rapide possible. Le régulateur proportionnel intégral du courant est construit autour d’un
amplificateur opérationnel dont la fonction de transfert peut étre déduite. La Figure-A I1-7 de
I’Annexe II présente le schéma-bloc utilis€é dans Simulink pour modéliser le controle
analogique du courant a partir de la fonction de transfert trouvée. Les valeurs numériques
correspondent aux résistances et condensateur utilisés sur le circuit imprimé dont le schéma

est présenté a I’ Annexe I11.

Des simulations ont été réalisées avec le logiciel Micro Cap 9 (modeles SPICE) afin de
confirmer la stabilité de 1’asservissement analogique du courant dans I’inductance d’un bras
avec des pieces discreétes pour différents points d’opération. Le schéma qui a été utilisé est

présenté a I’ Annexe IV.

En plus du régulateur, la carte de contréle du courant comprend les circuits nécessaires a la
fréquence de commutation variable, a la création des temps mort (dead time) et a la détection

d’un sur-courant provoquant une faute et un arrét matériel et logiciel du convertisseur.

Le petit circuit imprimé de mesure du courant permet d’amplifier localement la mesure de la
faible chute de tension aux bornes de la résistance de mesure avant de I’envoyer par un céble

blindé€ au circuit imprimé de controle analogique du courant.

4.2 Stratégie de controle implantée et programmation du DSP

Comme mentionné en conclusion du chapitre précédent, le courant de traine des IGBTs pose
une limitation a leur utilisation a haute fréquence. La fréquence minimale de fonctionnement

du prototype réalisé a donc été fixée a 15kHz pour une fréquence maximale de 56,25kHz. La
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diminution de la fréquence de commutation diminue la marge de phase du systeme et
nécessite un plus gros condensateur. Cependant, le délai introduit par une baisse de fréquence
de cette ampleur ne cause pas d’augmentation du condensateur requis puisque c’est
principalement 1’asservissement analogique et la faible valeur de I’inductance qui permet

d’améliorer les performances de régulation du courant et de diminuer le condensateur de bus.

La stratégie de contrOle qui a été implantée est la méme que celle présentée dans la section de
conception détaillée, mais la plage de variation de la fréquence est légeérement plus basse et la
valeur de I'inductance est inversement proportionnelle a cette baisse (5,83uH au lieu de

4,37uH).

Les trois inductances ont €té€ construites comme prévu lors de la conception détaillée avec un
entrefer légerement différent. Puisque chaque inductance a une valeur faible, la longueur du
fil entre les connections influencent significativement la valeur de 1’'inductance (typiquement
InH par millimetre). L’épaisseur de ’entrefer a €té€ ajustée pour chacune des inductances afin
de limiter les différences de valeur entre chaque bobine. L’entrefer et le gabarit de bobinage
ont été fabriqué avec du phénolique, matériau isolant résistant a des températures élevées.
Les Figure 4.5 et Figure 4.6 montrent une des trois bobines construites et le circuit de mesure

de courant.
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Figure 4.5 Photographie d'une inductance d'un bras montrant le noyau d’une bobine ainsi que
les bornes de connexion.
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'/ Carte de contrdle du courant

Circuitimprimé de mesure du courant

Figure 4.6 Photographie d'une inductance d'un bras et du circuit de mesure.

La valeur du condensateur de sortie du prototype a été fixée a 1080pF, soit a 60% de la
valeur actuellement utilisée dans les systemes de traction MO3. La Figure 4.7 présente le

banc de condensateurs de sortie totalisant 1080 pF.
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Figure 4.7 Banc de condensateurs a la sortie du convertisseur.

En validant le comportement dynamique du prototype avec celui du modele simulé pour cette
valeur de condensateur, on pourra s’assurer que le modele simulé est le reflet du
convertisseur réel et ainsi confirmer la possibilité d’utiliser un condensateur de sortie aussi

petit que 17% de la valeur actuelle, comme simulé.

Le schéma Simulink utilisé lors de la conception détaillée a été modifié afin de bien
représenter la régulation du courant avec le régulateur UC2854B et la nouvelle plage de
fréquences utilisée. Ce schéma est présenté a I’ Annexe II et a été utilisé pour modifier le code

C++ implanté dans le DSP de la carte de controle.
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Puisque la carte de contrdle utilisée sur le prototype a été initialement congue pour le
convertisseur a deux bras a régulation numérique, quatre sorties PWM étaient disponible
pour contrdler le nouveau convertisseur a trois bras. Un signal PWM a €té utilisé pour 1’arrét
et le démarrage de la commutation, un autre pour envoyer une consigne de courant cible et
les deux autres pour faire varier la fréquence de commutation. Les signaux d’erreurs

matérielles ont ét€ multiplexés pour ajouter le troisieme bras de transistors de puissance.

Le prototype ainsi complété a subit des tests dont les résultats sont présentés a la section

suivante.



CHAPITRE §

RESULTATS ET DISCUSSION
5.1 Commutation des IGBTSs et rendement du convertisseur

Dans I’article de Zhang (2006), on prétend que les oscillations indésirables sur les formes
d’onde mesurées sont dues aux instruments de mesures eux-mémes. Par expérimentation, il
est cependant clair que 1’oscillation est belle et bien présente sur les courants et tensions
lorsque le circuit opeére normalement. En effet, I’inductance parasite du module d’IGBTs
ainsi que la longueur des connections résonnent avec les condensateurs utilisés pour la
commutation douce. En utilisant 1’équation (5.1), on voit que la valeur de I’inductance
parasite du module en plus de celle des connections correspondent a la fréquence de

résonnance mesurée lors de la commutation.

1 (3<1)

Jres = 2mVLC

Bien que ce phénomene indésirable augmente légerement le courant efficace et les pertes
dans le condensateur résonnant, le rendement du convertisseur n’est pas significativement
affecté par celui-ci. Par contre, afin d’améliorer la qualité des formes d’onde acquises lors de
la commutation, un circuit amortisseur (« snubber ») actif a été ajouté. La Figure 5.1 présente
le schéma utilisé en simulation pour reproduire la résonance et valider la conception de

[’amortisseur.
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Figure 5.1 Schéma Micro Cap de simulation de I'amortisseur ajouté au circuit.

La topologie d’amortisseur choisie provient du document de Severns (2007) et permet de
limiter les pertes a I’amortissement tout en n’influengant pas la résonnance pendant le temps

mort. La Figure 5.2 est une photographie de 1I’amortisseur, qui est situé le plus pres possible
du module d’IGBTs.
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Condensateurs des amortisseurs
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Condensateurs de résonance
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Diodesdes amortisseurs

Figure 5.2 Photographie d'amortisseurs.

La Figure 5.3 compare la tension prise expérimentalement aux bornes d’un IGBT lorsqu’un

amortisseur est utilisé ou non sur un bras de transistors pour un méme point d’opération.
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Tension aux bornes d'un IGBT au turn-off
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Figure 5.3 Tension expérimentale aux bornes d'un IGBT avec et sans amortisseur.

Sur la Figure 5.4 qui présente des formes d’onde expérimentales pour une €lévation de
tension de 220 a 250V, I’amortisseur permet d’apprécier 1’efficacit€ de la commutation

douce a I’ouverture et a la fermeture.
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Commutation a Vout =250V

Courant (A)
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Courant dans linductance

Vce

Figure 5.4 Commutation d'un IGBT pour Vout = 250V.

Lors de la fermeture de I’IGBT, la tension aux bornes de 'IGBT (Vcg) n’est pas tout a fait

descendue a 0V, alors le condensateur de résonance est court-circuité et le courant de

collecteur (Ic) augmente. Ce phénomene engendre des pertes qui sont représentée par la

puissance instantanée au cours de la fermeture a la Figure 5.5.

300

Fermeture pour Vout = 250V
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Temps (s)
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- 250
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100
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Puissance instantannée (W)

V;:e

Ic
P instantanée

Figure 5.5 Puissance instantanée a I’amorcage pour Vout = 250.
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L’énergie dissipée a la fermeture est obtenue en intégrant cette forme d’onde. En multipliant
cette énergie par la fréquence de commutation utilisée pour ce point d’opération, on obtient
les pertes 2 la fermeture de cet IGBT (4W). A I’ouverture, on peut remarquer sur la Figure
5.6 que la tension tarde a augmenter aux bornes du transistor alors que son courant de

collecteur a presqu’atteint z€ro amperes.

Ouverture pour Vout =250V
300 1400
250 1200
s 3
c 200 - 1000 g
9 c S S
) 5 v
g 150 - 800 £ ce
= I
= % |[——-l
< 100 600 = P instantanée
c o — )
E 5 400 §
o 0
o D
0+ 200 =
-50 0
3.90E-06 4.40E-06 4.90E-06 5.40E-06 5.90E-06
Temps (s)

Figure 5.6 Puissance instantanée a I’ouverture pour Vout = 250.

Le courant résiduel de traine dans 'IGBT provoque malgré tout des pertes. La Figure 5.6

présente la puissance instantanée au cours de I’ouverture et I’on en retire des pertes de S3W.

La Figure 5.7 montre la commutation du méme IGBT pour, une élévation de 220V a 400V a

fréquence de commutation maximale de S6kHz.
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Commutation a Vout = 400V

200

150
100
50
0
-50

Courant (A)

-100
-150

-200

0 Temps (s)

600

500

400

300

200

+ 100

0

-100

0.00E+0 2.00E-06 4.00E-06 6.00E-06 8.00E-06 1.00E-05 1.20E-05 1.40E-05

Tension (V)

Courant dans linductance
-——=lc ‘

Vce

Figure 5.7 Commutation d'un IGBT pour Vout = 400V.

Contrairement au niveau de tension de sortie de 250V, le condensateur de résonnance est

completement déchargé avant I’amorcage du transistor de puissance, alors aucune énergie

n’est dissipée par celui-ci a ce moment. Cependant, 1’énergie dissipée a I’ouverture de

I’IGBT est importante et est illustrée a la Figure 5.8.



107

Courant (A) / Tension (V)

Ouverture pour Vout =400V

600 8000
500 I 7000
. 6000
5000
300 -
4000
4
,,,,, ——— 3000
100 R Y o 2000
0 = e 3 | 1000
-100 0
8.30E-06 8.80E-06 9.30E-06 9.80E-06  1.03E-05
Temps (s)

Puissance instantanée (W)

1

Vce

S |

Figure 5.8 Puissance instantanée a I’ouverture pour Vout = 400V.

Bien que I’énergie dissipée a I’ouverture soit plus faible que lors de la commutation dure

(4mJ au lieu de 8mJ pour ce point d’opération selon la fiche technique), la durée et I’intensité

du courant de tralne ont un impact négatif important sur les pertes obtenues. L’équation

utilisée pour la conception détaillée ne tient pas compte de ce courant de traine, et la

fréquence de commutation utilisée devrait donc étre diminuée pour que les pertes de

commutation soient acceptables pour ce point d’opération. Cela nécessite une inductance de

valeur légerement plus élevée et peut étre implantée dans la prochaine itération du

convertisseur.

La Figure 5.9 présente le rendement du convertisseur sur toute la plage de puissance pour une

tension de sortie de 250V. On peut remarquer que les pertes obtenues pour ce point

d’opération sont suffisamment faibles.
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Rendement du prototype (Vout = 250V)
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Figure 5.9 Rendement du convertisseur pour Vout = 250V.
5.2 Fréquence variable et régulation

La Figure 5.10 montre le courant dans les inductances du convertisseur lorsque celui-ci
fonctionne puissance maximale pour une tension de sortie de 250V. On peut voir que les trois
courants sont déphasés de 120 degrés. On peut aussi remarquer que la valeur de I’inductance
du centre est légérement plus faible que les deux autres, ce qui cause une variation plus
importante du courant dans celle-ci. De plus, le courant moyen a I’entrée du convertisseur est

bien partagé dans chaque bras.
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Courant dans les inductances a Pmax et Vout = 250V
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Figure 5.10 Courant dans les inductances des trois bras a 60kW.

La Figure 5.11 montre I’échauffement d’une inductance a puissance maximale. On peut

constater que les pertes cuivre dominent comme calculé.

Figure 5.11 Photographie thermique d'une inductance.
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La Figure 5.12 montre le courant dans I’inductance d’un des bras pour des tensions de sortie
différentes et puissance nulle. On peut y remarquer I’efficacité du changement de fréquence

selon la tension de sortie.

Courant dans l'inductance d'un bras pour différentes tensions
de sortie et puissance nulle

150

100
—_ 50 . - _
= Vout = 250V
§ O — ——-Vout = 300V
3 [Er— Vout = 400V
O -50 -ty :

-100 +

-150
0.00E+00 5.00E-06  1.00E-05 1.50E-05 2.00E-05 2.50E-05

Temps (s)

Figure 5.12 Forme du courant dans un des inductances pour différents V.

Le principal objectif du projet étant de diminuer le condensateur de sortie en utilisant une
stratégie de contrdle plus nerveuse, il est important de comparer la réponse a un €chelon du
prototype avec le modele simulé pour les mémes conditions. Ainsi, le modele sera validé€ et
confirmera la possibilité d’utiliser un condensateur de seulement 300uF en sortie. La Figure
5.13 présente la réponse du convertisseur lorsqu’on lui impose en sortie une charge de SkW

en série avec une inductance de 166pH.
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Figure 5.13 Convertisseur soumis a une charge presqu'instantanée.

De la méme facon, le modele simulé a été soumis a une charge résistive de SkW en série avec

166pH. La Figure 5.14 est une vue rapprochée de la forme de la tension de sortie et montre

que la régulation en simulation et sur le prototype est comparable, puisqu’aprés 7ms la

tension est la méme et le taux de variation de la tension de sortie et le méme dans les deux

cas.
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Figure 5.14 Convertisseurs réel et simulé soumis a une charge presqu'instantanée.



CONCLUSION ET RECOMMANDATIONS

Le prototype de convertisseur de courant continu a commutation douce qui a été réalisé a
permis de prouver le potentiel de réduction de cofit important (28%) associ€ a son utilisation.
En plus des économies sur les composantes €lectroniques, la diminution du volume de

I’entrainement €lectrique permet de diminuer le cofit du boitier.

Pour une tension de sortie de 250V et une fréquence de commutation variable, le rendement
du convertisseur s’est avéré excellent pour toutes les puissances de sortie et correspond aux

pertes calculées lors de la conception détaillée.

Pour une tension de sortie de 400V, le courant de traine des IGBTs utilisés influence

significativement les pertes a fréquence maximale qui sont un peu trop élevées.

La stratégie de contrdle implantée permet une régulation plus rapide de la tension de sortie et

permet de diminuer au sixieme le condensateur de sortie.

En tenant compte des résultats obtenus, une deuxieme version du prototype devrait étre
réalisée avant d’utiliser la stratégie de contrdle et la topologie proposées dans un produit
commercialisable. Cette deuxieme itération du prototype devrait contenir des cartes
électroniques dédiées au lieu de certaines pieces récupérées sur des produits existants. Le
régulateur de courant moyen UC2854B devrait étre remplacé par des pieces discretes afin de
controler directement la s€quence de démarrage et le nombre de cartes utilisées devrait étre
réduit au possible afin de diminuer le nombre de fils et de connecteurs requis. La mesure de
courant devrait étre rapprochée du circuit de contréle pour chacun des bras et les pieces
devraient toutes étre certifiées « automobiles ». Le gain proportionnel du régulateur de
courant devrait varier en fonction du point d’opération pour pouvoir fonctionner avec les

performances optimales en tout temps.
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Deux solutions intéressantes se présentent pour régler le probleme du courant de traine
associé€ aux pertes €levées a 400V de tension de sortie. D’abord, I’utilisation de MOSFETSs en
parallele avec les IGBTs, tel que suggéré par Borage (2003), afin de retarder la montée de la
tension permettrait de faire diminuer les pertes en conservant la fréquence de commutation

élevée.

L’autre solution est de diminuer la plage de fréquence de commutation du convertisseur pour
qu’il fonctionne a une fréquence maximale de 37,5kHz et une fréquence minimale de 10kHz.
Cette basse fréquence de commutation nécessiterait d’augmenter 1égérement la valeur des
inductances d’entrée (environ 10pH au lieu de prés de 6uH) et est audible, mais survient
seulement a puissance maximale et vitesse faible. La régulation analogique et la faible valeur
de l’inductance permettraient de conserver un avantage important sur la grosseur du
condensateur de sortie nécessaire méme si la fréquence de commutation plus faible introduit
un léger retard sur la réponse du systeme. Cette derniere solution est simple a implanter et
peut méme €tre testée sur le prototype actuel en remplagant seulement les inductances et en
modifiant le code sur le DSP. Cette option se présente comme une suite logique au projet
complété et permettra a court terme a TM4 de diminuer significativement le coiit de

production de son systéme de traction.



ANNEXE I

COURBES DE SPECIFICATIONS DE L’ENTRAINEMENT ELECTRONIQUE MO3 DE
TM4 INC.
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Figure-A I-1 Courbe ISO-Puissance de la machine de TM4.
Tirée de Cyr (2008, p. 28)



115

Voks

4350

400

350

o
Y
Hr—h—ik ki ki L 3 iﬁi \
‘s‘ —b—4- +- -~
- |
BN m 1+ 400
/i{ N w
L Ri!:“ 350
1 % 8
il e Ry g £
+ * —+ ¥ ¥ - 300 Ll
) k‘"'m_ 300 E.
il i e -
If‘ 4 200
.l’ T 150
- ]
Cad 1 100
= T == vBus ()
B . ! ! 0 |-=—EMFphph (vp)
0 1000 2000 3000 4000 5000 G000 7000 OO0 9000 10000 |—=—lphass (A)
pm Ireactf (Smms)
——|_limte(d)

Figure-A I-2 FEM Phase-phase et autres caractéristiques du systeme
en fonction de la vitesse du rotor.
Tirée de Amar (2008, p. 19)

450 V
|

400
00 e S LIS A

350 .
- FEM g
300 Y 2

250 L
200 V
150 W

100

50V Wt

oY /e;
OV 75V 150V 235V 300V 375V 450V

FEM Cétre

VBus

]

Figure-A 1-3 Tension intermédiaire a I'entrée de 1'onduleur
en fonction de la FEM créte.
Adaptée de Amar (2008, p. 16)



116

ANNEXE II

PRINCIPAUX BLOCS DU SCHEMA SIMULINK DU CONVERTISSEUR REALISE EN
PRATIQUE
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i function tensionfsw = limGeniwvin,wvout,Iin)
2 % This block supports the Enbedded MATLAE subzet.
3 the help menu for details.
4 fswmax = 56250;
5 fswhase = 15000;
6 D = 1-(vin/vout);
7 L = 5.8313e-6;
Tiigosi B8 1imZV3s = 60;
9
10
11 fsw = fswmax;
\tin 12
5 13 di = (vin/L)*(D/fsw)
vout lim G entensionfsw 1 14
wout Uni Delayt tensionCLK 15
(3 —wfin 16
Ibatt 17 if{((di/2)<abs (Iin)+1inZV3) || ((di/2)<abs(Iin)+1imZvVs))
freq 18 £sw=(D/ (2% (limZVS+abs (Iin)))) * (vin/L);
19 end
20
21 if (fsw<fswbase)
22 fsw=fswbase;
23 elseif (fsu>fswmax)
24 fosw=fswmax;
25 end
26
27 ratiofsv = fsw/fswbase:
28
29 tensionfsw = ratiofsw-1;
Figure-A II-5 Shéma Simulink du bloc 'Controle/CLKGen'.
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Figure-A II-6 Schéma Simulink du bloc 'Controle/PWMs'.



122

(1) - p{:} B 1)
Wiesgn = Plout
Saturation
— o A 1T07 15 e-Q+H-1)
{2 ) —i+ J:I—.-— =
Vimas e ({15 e-37(E0e- 127511076800 2 +H({(50 e- 12+ 15 -0 G200}
mes
Transter Fen
Figure-A II-7 Schéma Simulink du bloc 'Controle/Plcourant'.
&
l'n":"i
— — double o= ull":"l_ — i boolean
)—. (v
Bras1 Data Type Conversiond ranspobata Type Conwversion2
Delawd
-, :
e < ()
- — oz
Edge Detectyri(F np Switch1
S-R
P :{: Flip-Flop2
Edge Detector2
¥
Comparaf__ 0
ToZero
S dauble —.--E'.._#" — = boolean
T
Pata Type ConversionBFanspofData Type Conversiond
Lrelawd
—+'_‘\._,' —
- } i S ] V. B 1)
.
.“ = 21
Edge Detects R e Switch2
5-R
] -k Flip-Flop1
Edge Detectord

Figure-A II-8 Shéma Simulink pour un des trois bras du bloc 'Controle/DeadTime'".



ANNEXE III

SCHEMA DES CARTES DE CONTROLE DU COURANT ET DE MESURE DU
COURANT
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Figure-A III-1 Schéma de la carte de contrdle du courant, coté 1.
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ANNEXE 1V

SCHEMA MICRO CAP 9 DU CONTROLE ANALOGIQUE DU COURANT
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Figure-A IV-1 Schéma de simulation Microcap du circuit de contréle du courant.
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