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INTRODUCTION

La construction d’un convertisseur de puissance est une tiche ardue et complexe.
Contrairement a ce que nous serions tentés de croire, il n’existe pas & I’heure actuelle de
méthode systématique et rigoureuse permettant de construire un convertisseur de puissance.
La majorité¢ des concepteurs effectuent leur design en utilisant des régles de pouce et des
chiffriers auxquels I’expérience aura permis d’ajouter une panoplie de facteurs fonctionnels,
mais difficilement explicables rigoureusement. Pour bien appuyer cette affirmation, le
premier chapitre de cette thése est utilisé pour illustrer deux exemples de problémes typiques
que 1’on rencontre en électronique de puissance. Ces deux cas d’étude, en plus de donner le
ton 4 cet ouvrage, permettront aux lecteurs moins familiers avec les convertisseurs de
puissance de jauger du niveau de la problématique étudi€e durant cette recherche doctorale.
Le second chapitre présente une revue de la littérature. Le troisiéme chapitre aborde les
problémes liés aux mesures en laboratoire. Ces problémes sont de diverses natures (précision,

perturbations électromagnétiques, mécaniques...)

L’attaque de la problématique de modélisation débute au quatriéme chapitre avec une
méthode simple et innovatrice permettant d’orienter les champs magnétiques dans un
convertisseur de puissance (Blanchette et Al-Haddad, 2008). Cette méthode permet de gérer
le niveau de bruit électromagnétique dans I’espace du convertisseur. L’objectif est de créer
une zone de champ orienté permettant d’inclure un circuit de faible puissance directement
dans le convertisseur tout en assurant une bonne compatibilité électromagnétique. L’approche
fut validée en utilisant une cellule bidirectionnelle a résonance dédiée aux applications de

conversion matricielle (Pan Chen et Shieh, 1993).

Le cinquieme chapitre aborde un sujet d’application intéressant : I’étude du compromis entre
I’échauffement thermique des interrupteurs de puissance et la génération des bruits
électromagnétiques engendrés par les pentes de courant lors des commutations (Blanchette et
Al-Haddad, 2006). Une commutation trés rapide minimise les pertes de commutation ce qui

diminue 1’échauffement thermique de Iinterrupteur et augmente le rendement du
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convertisseur. D’un autre cOté, une vitesse de commutation élevée entraine de fortes
émissions électromagnétiques causant fréquemment un dysfonctionnement du convertisseur.
Le but de ce cinquiéme chapitre est donc de quantifier le couplage existant entre ces deux

phénomenes et d’étudier un compromis possible.

Le chapitre six expose une méthode permettant de modéliser un convertisseur de puissance
sous forme de variables d’état. Il s’agit d’une approche originale spécialement adaptée aux
convertisseurs de puissance qui permet d’inclure facilement les éléments parasites qui jouent
un role important lors de la commutation des semi-conducteurs de puissance. Cette méthode
permet également d’écrire les équations d’état d’un systéme trés complexe (tel qu’une cellule
de commutation bidirectionnelle ou un pont triphasé), ce qui démontre la puissance de cette
méthode. Un exemple expérimental confirmant la précision de la méthode est également
présenté¢ dans ce chapitre. La méthode exposée dans ce chapitre ne fut pas explicitement

publiée, mais elle fut utilisée pour la simulation électrique dans la plupart des publications.

Le septieme chapitre est consacré a la quantification de I’inductance de fuite d’une maille
contenant une paire diode-transistor. L’impact de I’inductance de fuite sur la dynamique de
commutation dure du MOSFET est trés bien démontré par (Clemente et Pelly, 1981). Un
concept important est introduit dans ce chapitre : la définition de la surface d’intégration du
flux (Blanchette et Al-Haddad, 2007). Cette surface est utilisée pour le calcul de ’inductance
de fuite des traces des circuits imprimés présentant une géométrie complexe. La zero field
technic permet de définir systématiquement la surface d’intégration et d’obtenir avec
précision I’inductance de fuite d’un circuit imprimé présentant une géométrie quelconque.
Combinée a I'utilisation des modeles électromagnétiques précalculés présentés au chapitre
huit, cette approche devient trés intéressante pour automatiser le processus d’extraction de cet

¢lément parasite avec une grande rapidité.

Le huitieme chapitre aborde la construction des modéles électromagnétiques précalculés
(Blanchette et Al-Haddad, 2008). L’ erreur générée par I’omission du courant de déplacement

dans I’équation de Maxwell-Ampére est étudiée & partir d’'un exemple numérique simple.
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L’effet de la diffusion magnétique dans les conducteurs est également traité dans cette section.
Une méthode numérique, basée sur (Yen, Zvonko et Wheeler, 1982), est utilisée pour
déterminer la distribution dynamique des courants dans un conducteur métallique. La
connaissance de cette distribution dynamique permet la quantification de son impact sur le
champ magnétique externe et ainsi déterminer la faisabilité des modeles. Le reste du chapitre
présente les détails relatifs & ’emmagasinage des données des modéles électromagnétiques

précalculés dans la mémoire de I’ordinateur.

Avant de débuter la lecture, il faut préciser que puisque cette thése s’attaque a la
problématique de modélisation et de conception des convertisseurs de puissance, il est naturel
que les travaux présentés dans ce document proviennent de différents champs d’expertise. En
raison de cette nature multidisciplinaire, 1’avancement des travaux s’est fait d’une maniére
plutdt complexe. Par exemple, si vous désirez valider la modélisation d’un circuit électrique,
vous devez posséder les bonnes valeurs des €léments parasites tels que les inductances de
fuite ainsi que les modéles précis des semi-conducteurs de puissance. Il n’est pas possible
d’obtenir des résultats cohérents sans s’assurer de I’exactitude des valeurs et des modéles
provenant de tous ces champs d’expertise. Cette problématique est reflétée dans
I’arrangement des chapitres de ce document. Comme vous pourrez le constater, les chapitres
présentent des sujets trés différents les uns des autres ce qui semble plutot décousu. Toutefois,
il est important de se rappeler que le but visé est la modélisation entiére des convertisseurs de
puissance au niveau électromagnétique, thermique et électronique et que les techniques
présentées dans chacun de ces chapitres forment une boite & outils variée pour atteindre cet

objectif.

Bonne lecture!



CHAPITRE 1

MISE EN SITUATION

Les chapitres inclus dans cette these illustrent 1’application des concepts développés sur des
cas précis d’application en électronique de puissance. Ils ne démontrent pas nécessairement la
problématique globale de la conception et la modélisation des convertisseurs de puissance. Ce
premier chapitre a donc pour but de corriger cette lacune en donnant au lecteur la possibilité
d'explorer cette problématique d'une maniére plus générale a l'aide de deux exemples

d'application.

1.1 Mise en situation 1 : un petit détail, une grosse différence

Supposons que nous travaillons au sein d’un groupe de recherche en électronique de
puissance et que 1’on nous demande de construire un convertisseur de puissance de type
hacheur abaisseur. Ce convertisseur, constitué¢ d’un transistor de type MOSFET, d’une diode
(8iC), d’une plaquette de circuit imprimé et de conducteurs reliant la source et le circuit, est
illustré a la figure 1.1. La conception du convertisseur étant terminée ainsi que tous les tests de
performance du convertisseur en laboratoire ayant été effectués, nous décidons de soumettre
le produit a la haute direction de I’entreprise. L’ingénieur en chef est tres satisfait des
résultats, mais puisque le circuit doit €tre utilisé par I’industrie aérospatiale, il n’est pas
question de le vendre avant que des experts indépendants valident les résultats obtenus par

notre groupe de recherche.

L’équipe d’experts indépendants, ayant sign€ tous les papiers d’entente de confidentialité et
de non-concurrence pour les cinq prochaines années, recoit le convertisseur pour vérifier ses
performances. Finalement, quelques mois plus tard, I’ingénieur en chef de notre entreprise
nous convoque en réunion en nous mentionnant que nos tests de performance sont totalement
erronés. Gardant notre sang-froid, nous questionnons notre superviseur sur la nature de ses
affirmations. II dit alors : il est écrit noir sur blanc dans ce rapport des experts indépendants

que vous avez sous-estimé les pertes de commutation de votre hacheur abaisseur de 19%, ce
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qui est inacceptable. Pour faire suite a cette affirmation, nous effectuons le bilan des

possibilités ayant mené a cette sous-estimation majeure des pertes du convertisseur.

Pilote de |

-

Figure 1.1 Photo d’une réalisation d’un hacheur abaisseur.

Nous décidons d’emblée de refaire tous les tests expérimentaux afin de confirmer cette
nouvelle valeur. Aprés de longues heures de test, nous convergeons vers une conclusion en
béton : la mesure des pertes de commutation que nous avons inscrite dans le rapport est
exacte. Par conséquent, les experts indépendants ont tort. Pour confirmer cette hypothése,
nous demandons de faire une visite au laboratoire des experts indépendants pour effectuer les
tests dans leur environnement. Nous prenons le soin d’apporter notre propre oscilloscope pour
¢viter les erreurs de calibration. En effectuant les mesures sur leur montage expérimental (qui
comprend les mémes composants avec des tolérances trés strictes) nous obtenons le méme
résultat qu’eux. Nous sommes tous sidérés devant ce résultat. L’ingénieur le plus expérimenté
de notre groupe s’approche du montage et aprés plusieurs minutes d’observation il conclut
avec un petit sourire narquois : je viens de trouver la solution. Les deux groupes ont la bonne

réponse! Nous étions alors persuadés qu’il nous sortirait une bonne vieille histoire ponctuée
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de 0i/ot et de OV /0t. Au contraire, il prend une photographie du montage et il quitte la
salle. De retour a notre laboratoire, il prend une photographie de notre montage et apres un

petit montage informatique, il nous remet la photographie présentée a la figure 1.2.

Figure 1.2 Photographie des deux montages expérimentaux.

Ensuite, il nous précise que le montage annoté A est celui de notre équipe tandis que celui
annoté B est celui du laboratoire indépendant. Il précise également que dans les deux cas, le
matériel est parfaitement identique. Ensuite, il nous demande de résoudre cette énigme. Apres
quelques minutes de réflexion, nous déclarons forfait. En prenant un air victorieux, il déclare
que les enfants pratiquent souvent ce genre d’analyse que 1’on nomme : chercher les
différences entre deux figures. Puis, il nous donne la solution illustrée a la figure 1.3, en nous
indiquant que la différence provient du fait que méme si les conducteurs qui alimentent le
convertisseur sont identiques dans les deux cas, ils ne sont pas orientés de la méme maniére ce
qui augmente ’inductance de fuite et ainsi les pertes de commutation du MOSFET. Apres
quelques manipulations en laboratoire, il nous présente les formes d’ondes des tensions aux
bornes des drains des MOSFET de chacun des montages illustrés a la figure 1.3. Ces mesures

sont présentées a la figure 1.4.
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Figure 1.3 Solution de I’énigme.

11 est possible d’observer sur la figure 1.4 que la surtension aux bornes du MOSFET augmente
Ide 74V a 89V lorsque les conducteurs qui alimentent le convertisseur sont inversés. Ceci
explique ’augmentation des pertes de commutation de 19% mesurée par le laboratoire des
experts indépendants. Bien que toutes les pi¢ces du montage soient parfaitement identiques,

les résultats obtenus sont différents. Il s’agit d’un petit détail qui fait toute la différence du

monde.
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Figure 1.4 Tension de drain des deux montages.

1.2 Mise en situation 2 : un probléme typique de circuit imprimé

Cette seconde mise en situation présente un probléme de conception de circuit imprimé qui

expose bien les difficultés rencontrées lors de la mise au point d’un convertisseur de
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puissance. A la base, il s’agit d’un probléme d’électromagnétisme couplé avec un probléme
de nature électrique. Ce type de probléme est trés complexe a régler, car il présente plusieurs
facettes qui sont difficilement quantifiables, particuli¢rement lorsque 1’on se retrouve devant
le montage expérimental et qu’il faille prendre des décisions rapidement. Généralement, il
faut faire appel a l’intuition pour déterminer la cause de dysfonctionnement d’un circuit
électrique accablé par des problémes de circuit imprimé. Cette intuition se développe avec les
années d’expérience, mais elle ne devient jamais infaillible. Il est donc d’un grand intérét
d’éviter les problémes de circuit imprimé a la base en utilisant des méthodes appropriées telles

que celles qui sont présentées dans ce document.

Débutons par une bréve description du contexte dans lequel ce probléme est apparu. Le
probléme de circuit imprimé présenté dans cette section a été observé sur un hacheur élévateur
utilisé en charge active. Il s’agit d’un véritable circuit destiné a I’industrie, assemblé sur une
plaquette de circuit imprimé possédant quatre couches. Le schéma de céblage de ce circuit
¢lévateur est illustré a la figure 1.5. En variant le rapport cyclique du convertisseur, il est
possible de contrdler le courant moyen tiré des batteries représentées sur la figure 1.5 par la
source V;, . Ainsi, la puissance transférée des batteries peut €tre variée dynamiquement. Dans
cette application, afin de réduire la complexité entourant la conception de ’inductance L, on
dispose quatre hacheurs élévateurs de puissance moyenne en paralléle plutét qu’un seul de
forte puissance. Ce parallélisme permet d’atteindre une grande fiabilité et des puissances
élevées avec des dispositifs & semi-conducteurs de faible capacité (donc de faible cofit). Tous
ces gains sont obtenus au détriment de I’encombrement causé par les multiples convertisseurs
mis en paralléle qui occupent un volume important. Le partage des courants entre les
convertisseurs (current sharing) est effectué par un contrdleur analogique central qui gére la
commande en courant de chacun des convertisseurs pour équilibrer le tout. L’énergie
consommeée par le hacheur élévateur est réinjectée dans le lien CC. Le contrdle de ce lien CC
est effectué de maniére autonome par un second contrdleur qui réinjecte cette puissance sur la

ligne avec un facteur de puissance unitaire.
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Amplificateur ——

Figure 1.5 Circuit élévateur utilisé
comme étage d’entrée
d’une charge active.

Méme si I’analyse de la commande de ce convertisseur est trés intéressante, elle sera
cependant omise, car elle n’est pas requise pour la présentation du probleme considéré. La
représentation du circuit électrique nécessaire a la compréhension de la problématique est
illustrée a la figure 1.6. Le hacheur est composé d’une inductance a noyau de poudre (L), de
deux transistors de type MOSFET (Q, et O, ), d’une diode Schottky (D, ), d’une banque de
condensateurs €lectrolytiques et de quatre circuits de contrdle de faible puissance. Le contrdle
local de chaque hacheur élévateur est effectué par la méthode du peak current mode. Puisque
la commande est basée sur la mesure du courant, il faut que cette mesure soit recueillie le plus
précisément possible a faible colt. La mesure du courant par une résistance de faible
puissance permet, en théorie, d’obtenir une précision raisonnable et un faible coit de
fabrication. Il faut maintenant déterminer I’endroit le plus propice pour introduire cette
résistance. Puisque plusieurs circuits élévateurs sont ciblés en paralléle sur le bus de sortie, il
n’est pas possible d’insérer cette résistance dans la maille de retour, car ceci aurait comme
résultat de placer les résistances de mesure en paralléle. Cette problématique est illustrée a la
figure 1.7. Elle survient lors de I’ouverture des interrupteurs Q; et O, et la fermeture de Q;
et 0, . Le courant de I’inductance L, circule alors par la diode D, qui appartient a un seul
circuit. Cependant, il existe deux possibilités de retour lorsque ce courant quitte le

condensateur C; du lien CC : les résistances de mesure R, .1 €t R, 05"
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Figure 1.6 Réalisation expérimentale du hacheur
€lévateur.

Il est évident que ce diviseur de courant fausse la mesure du courant de I’inductance L, car le

courant circulant dans R, ., est divisé par deux.

1 Rsense 1 i 6
//’ Vin/ ¢/ !

S, s,

e
/f .
y

oo

/ Rsense 2
/ » < AWt < " ,

Figure 1.7 Circuits élévateurs en paralléle.
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Cette particularité est lourde de conséquences puisqu’il n’est plus possible de relier les
résistances de mesure a la masse du circuit. En d’autres termes, il n’est plus possible de
mesurer la tension aux bornes des résistances de mesure a 1’aide d’un amplificateur non
différentielle, ce qui complexifie ’approche préconisée. Le seul choix possible est donc
d’insérer la résistance de mesure entre la borne positive de la charge et I'inductance L, . Cette
connectivité est illustrée a la figure 1.5. La résistance de mesure, libellée R, ., , posséde une
valeur de 2m Q. Inutile de mentionner que la tension relevée a ses bornes doit étre traitée avec
beaucoup de prudence afin d’éviter I’introduction de distorsions supplémentaires sur ce signal
de trés faible amplitude. De plus, la mesure de tension aux bornes de la résistance posséde une
tension en mode commun égale a celle des batteries ce qui, si I’amplificateur de mesure n’est

pas suffisamment de qualité, est reflété en sortie par un niveau continu fortement indésirable.

L’amplificateur sélectionné pour relever cette faible tension est le INA193 de la compagnie

Texas Instrument. Le schéma d’opération de cet amplificateur est illustré a la figure 1.8.
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Figure 1.8 Schéma électrique de ’amplificateur
différentiel INA193 (Texas, 2009).

Il s’agit d’un amplificateur différentiel possédant une réjection en mode commun de 80 dB
pour une tension variant entre -16V et 80V. La tension des batteries pouvant atteindre 24V,
cet amplificateur convient parfaitement aux spécifications. De plus, un avantage majeur de cet

amplificateur est sa capacité & mesurer une tension différentielle non référencée a la masse
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sans &tre alimenté par une source de tension isolée. Cette caractéristique est observable a la
figure 1.8 par les deux masses entourées. L’une des masses est connectée a une borne de la
charge et I’autre a la borne négative du circuit intégré, mais il s’agit en fait du méme potentiel.
Cette source de tension non isolée, référencée au point commun du circuit, est notée V,, sur

les schémas des figures 1.8 et 1.9.
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Figure 1.9 Circuit d’alimentation du INA193.

A priori, cette méthode de mesure est fonctionnelle. Toutefois, la forme d’onde observée a la
sortic de [l’amplificateur présente une sévére distorsion. Cette distorsion relevée

expérimentalement est observable sur la figure 1.10.

1 I H + i
oo Tension Vgs du
MOSFET
/ |
5 ps 1| Forme théorique
188 L 3 du courant

e AT

S

y
58vVy b T,

= e " rq

Sortie du -
S ps Bl
15 v oca INA193
? g \6 ggg 508 MS/e
R I 4 0C 188my
418 mv DCJ 0 STOPPED

Figure 1.10 Distorsion a la sortie du INA193.

On constate sur cette figure que la distorsion se produit lors de la commutation des MOSFET

de puissance. A premiére vue, on serait tenté de croire que la sortie de ’amplificateur est
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court-circuitée lors de la commutation du MOSFET mais en fait, il s’agit d’un probléme
typique d’EMI. Pour s’en convaincre, essayons de résoudre ce probléme en utilisant les
méthodes conventionnelles d’analyse des circuits électriques. L’idée est de déterminer
comment la commutation des MOS impose une perturbation sur 1’amplificateur différentiel.
Tout d’abord, I’inductance en série avec I’amplificateur (L) possede une valeur variant de
100puH a200pH, ce qui doit étre considéré a I’échelle de temps de la commutation comme
une source de courant. Selon les lois fondamentales des circuits électriques, 1’impédance
d’une source de courant est infinie. Il n’y a donc pas possibilité de court-circuit par le biais de

cette inductance.

La seconde piste de solution serait de considérer les capacités parasites interspires que 1’on
retrouve dans les inductances. Ces condensateurs agissent en court-circuit lorsque la tension
est appliquée subitement a I’inductance, ce qui est le cas lors de la fermeture de O, et Q,. Un
fort courant peut circuler dans cette capacité intérspire puisqu’elle peut atteindre plusieurs
centaines de picoFarads. En fait, si cette hypothése était exacte, il serait possible de
court-circuiter momentanément la source de tension sur la résistance de mesure qui se trouve
a 'entrée de ’amplificateur différentiel par le biais de la capacité interspire. Toutefois, en
observant la géométrie de ’inductance utilisée dans le montage expérimental présentée a la
figure 1.11, il est possible de conclure que la capacité interspire est pratiquement nulle en

raison de la grande distance entre chacune des spires.

-

Figure 1.11 Inductance utilisée dans le circuit
¢élévateur de la charge active.



32

La derniére piste possible permettant de considérer un chemin de faible impédance a travers
I’inductance est d’étudier la saturation du noyau utilisé. Avant d’étre utilisée dans la
construction du circuit, I’inductance a été caractérisée jusqu’a un courant atteignant 30A. Tel
que mentionné précédemment, ’inductance est de 200uH a 04 et elle diminue jusqu’a
100pnH a pleine charge. Puisque ce probléme se produit méme lorsque le courant circulant
dans I’inductance est faible, il faut écarter cette hypothése. De plus, il n’est pas possible de
faire varier rapidement un courant dans une inductance de 100uH. Définitivement,
I’élimination de ces trois pistes de solution confirme 1’hypothése que I’inductance agit bel et
bien comme une source de courant. Cette conclusion est entiérement déroutante puisque cette
source de courant bloque ’interaction possible entre les MOS de puissance et I’amplificateur
différentiel. Pourtant, la distorsion se produit bel et bien lors de la commutation de

I’interrupteur selon la forme d’onde expérimentale présentée a la figure 1.10.

En regle générale, c’est a partir du moment ot un tel probléme se présente que la panique nous
envahit et que les itérations sur des pistes de solution plus ou moins viables débutent. Par
exemple : changer ’amplificateur différentiel ou encore effectuer des tests de performance
plus approfondis sur son comportement dynamique. Envisager la modification du circuit
imprimé en déplagant tel ou tel composant. Imaginer que la deuxiéme génération de la
plaquette redessinée ne présentera pas un comportement aussi indésirable et ainsi de suite. Il
est important de mentionner qu’a partir de ce point, les frais de développement ainsi que les
risques associés au produit montent en fléche ce qui fait grincer des dents les gestionnaires de
projet. Puisque la majorité de ces circuits sont les fruits d’activités de recherche et
développement, la précarité de survie d’une entreprise engendrée par ce type de
problématique est bien évidente. Afin d’éviter les mauvaises surprises, il faut prendre en
compte la construction du circuit et non uniquement la topologie du circuit en question. Le
probléme majeur se situe au niveau de la connexion du point commun du circuit de
commande sur le point commun du circuit de puissance. Cette connexion est identifiée sur la

figure 1.12 par le conducteur W, .
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L’erreur produite en reliant le circuit de commande a cet endroit est de couper I’amplificateur
différentiel d’un point commun stable. Dans ce cas, il s’agit de la borne négative de la charge.
Ceci revient & dire que le point commun du circuit de commande n’est pas le méme que celui
du circuit de puissance. Pourtant, d’'un point de vue "métallique", ces deux points sont
identiques puisqu’ils sont reliés ensemble. La question maintenant est de déterminer pourquoi
il existe une différence de potentiel entre les deux points communs. Cette différence de
potentiel est créée par la commutation des MOSFET de puissance qui génére une tension
élevée tout le long de la maille de faible impédance. Cette maille est identifiée sur la figure

1.13.

Inductance &
noyau de
poudre (L4)

Banque de condensateurs
électrolytiques

Figure 1.12 Conducteur W1 du hacheur élévateur.

Le point commun du circuit de commande étant raccordé a la borne négative de la source V;,
a travers cette maille, il subit une variation en tension qui perturbe le fonctionnement de
I’amplificateur lors de la commutation des MOSFET de puissance. La représentation

équivalente sous forme de circuit électrique est illustrée a la figure 1.14.
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Amplificateur

Circuit de Maille de faible
commande impédance

Figure 1.13 Maille de faible impédance.

Sur cette figure, les composants L, et L, ont été ajoutées pour représenter la nature inductive
de la maille de faible impédance. L'ordre de grandeur de ces inductances est de quelques

dizaines de nanoHenrys.
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Figure 1.14 Branchement incorrect du INA913A.

A titre d'exemple, utilisons une inductance L, de 50nH et une inductance nulle pour L. La

pente de commutation typique d'un MOS de puissance est de 250A/p s. En utilisant la relation

(1-1) :

v, = L=~ (1-1)

on estime que le potentiel au point V¥, du circuit illustré sur la figure 1.14 subit une variation
de 12.5V lors de la commutation du MOS de puissance. Cette variation est amplement

suffisante pour détériorer le comportement de I'amplificateur. Cette théorie a été validée en
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augmentant la résistance de grille du MOSFET. L'augmentation de cette résistance permet de
diminuer la vitesse de commutation du MOS, donc de réduire les tensions développées sur les
inductances L, et L;. En effectuant cette opération, il fut possible d'observer une
amélioration du comportement de l'amplificateur sans toutefois obtenir un résultat acceptable.
Néanmoins, l'utilisation d'une méthodologie basée sur des concepts d'EMI aura permis de
déterminer la source du probléme et de proposer une solution concréte soit 1’isolation
compléte de cette mesure par 1’opto coupleur linéaire HCNR200. Evidemment, la meilleure
situation aurait été la possibilité de prévoir ce probléme dés la conception du circuit imprimé,
car la résolution de ce probléme a nécessité deux semaines de travail supplémentaires ainsi

que la conception d’un nouveau prototype de circuit imprimé.
1.3 Conclusion

Suite a la présentation de ces deux cas expérimentaux, une question se pose naturellement :
aurait-il été possible de prévoir a I’aide des outils actuellement disponibles sur le marché que
I’inversion des conducteurs en entrée du convertisseur utilisé dans la section 1.1 augmenterait
les pertes de commutation de 19%? Egalement, aurait-il été possible de connaitre a I’avance le
probléme de conception du circuit imprimé exposé dans le second cas d’étude en utilisant des
outils simples? A I’heure actuelle, la réponse a cette question est négative. Les logiciels
permettant le calcul des transitoires des composants d’électronique de puissance (tel que
SPICE) ne sont pas congus pour identifier les éléments parasites introduits par la géométrie du
circuit imprimé. Sans ces éléments parasites, la simulation SPICE (pour autant que le modéle
SPICE soit représentatif de la réalité (IRF, 2009)) s’avére pratiquement inutile. Les logiciels
d’analyse par €léments finis tels que ANSYS ou ANSOFT permettent d’identifier ces
¢éléments parasites. Par contre, ils ne permettent pas d’effectuer une simulation électrique de
niveau SPICE. De plus, les circuits imprimés des convertisseurs de puissance étant
tridimensionnels de nature, I’utilisation de ces logiciels lors de la conception du circuit

demeure une approche trés peu utilisée, car elle nécessite beaucoup de temps.
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L’aspect monétaire d’une telle solution doit également étre considéré. Une licence industrielle
de SPICE colite en 2009, 25kS$. Une licence ANSYS (qui posséde maintenant ANSOFT)
colite également 25k$. Le logiciel SPICE, qui utilise un algorithme a pas variables pour
résoudre les équations différenticlles rigides, ne permet pas de simuler adéquatement les
systemes électromécaniques sur plusieurs secondes puisque le pas de calcul devient trés faible
chaque fois qu’un semi-conducteur change d’état. Il faut donc avoir recours a d’autres
solutions logicielles telles que SimPowerSystem (25k$) par exemple. La somme totale qu’il
faut investir pour faire 1’étude compléte d’un convertisseur de puissance (SPICE + ANSYS +
SPS) est donc d’environ 75k$ pour des licences industrielles . Il s’agit d’un montant plut6t
difficile a justifier si I’on considére tout le temps requis pour utiliser adéquatement toutes ces

solutions logicielles.

Le deuxiéme aspect important des logiciels de simulation concerne les paramétres des
modeles. 11 faut toujours avoir & I’esprit que ceux qui congoivent les logiciels de simulation ne
sont pas nécessairement ceux qui les utilisent pour des cas réels. Les ingénieurs qui travaillent
sur des applications industrielles n’ont pas nécessairement le temps ni 1’expertise leur
permettant d’introduire des paramétres cohérents dans les nombreux modéles utilisés pour la
simulation d’un convertisseur de puissance. L’inclusion des paramétres dans ces modéles est
donc un atout majeur dans le domaine de la simulation. Citons a ce propos le success story du
logiciel R-Tool (R-THETA, 2009). Il s’agit d’un logiciel de calcul thermique congu par le
fabricant de dissipateurs de chaleur R-Theta qui permet d’effectuer des analyses
bidimensionnelles de la distribution de la température a ’intérieur d’un dissipateur. Le calcul
par éléments finis de la distribution de température en deux dimensions n’a rien
d’exceptionnel en tant que tel, car plusieurs logiciels proposent cette fonctionnalité. L’atout
majeur de ce logiciel est d’offrir des paramétres de convection précalculés pour les radiateurs
fabriqués par R-Theta. De plus, ils offrent des paramétres de convection pour toute une
gamme de ventilateurs. Ainsi, il ne suffit que de disposer les piéces sur la surface du radiateur,
indiquer la puissance dissipée par chacune d’elle et d’enclencher le processus d’analyse. Nul
besoin de posséder des connaissances en analyse thermique pour utiliser ce logiciel, ce qui

plait énormément aux gens de I’industrie.
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L’un des objectifs de cette these est d’utiliser cette méthodologie en I’appliquant & la
modélisation des convertisseurs de puissance, et ce, par une approche monologicielle. L’idée
est d’offrir une solution peu coliteuse aux industries. De plus, comme mentionné
précédemment, de nombreuses heures sont requises pour acquérir une expertise suffisante
pour manipuler adéquatement les logiciels commerciaux. Les contraintes imposées par les
cédules de développement ne permettent pas une telle approche dans les petites et moyennes
entreprises ocuvrant en recherche et développement. L’approche monologicielle combinée
aux paramétres précalculés constitue la méthode de choix pour atteindre ce marché important.
L’objectif de cette these est de regrouper les outils requis permettant de développer une telle

approche.

Maintenant que nous avons un portrait global des problémes que nous désirons aborder, il faut
maintenant déterminer comment mettre en valeur les techniques développées dans ce
document. Le prochain chapitre, dédi¢ a la revue de la littérature, aborde cette question.
L’objectif du chapitre est de déterminer les applications qui permettront de bien illustrer le

potentiel des méthodes ainsi que les méthodes d’utilisation.



CHAPITRE 2

REVUE DE LA LITTERATURE

La construction et la modélisation des convertisseurs de puissance impliquent des
connaissances dans plusieurs domaines de 1'ingénierie. Dans son ensemble, il s'agit d'un trés
vaste domaine d'expertise qui englobe I'analyse électromagnétique, thermique, mécanique,
l'analyse des semi-conducteurs et finalement la modélisation et I’analyse des circuits
électriques. La majorité des publications que l'on retrouve se concentrent sur l'une de ces
analyses, mais rarement sur la totalité. En d’autres termes, une revue de la littérature sur «

comment construire un bon convertisseur » n’est tout simplement pas possible.

Ce qui ajoute également un niveau de difficulté important a la modélisation et la fabrication
des convertisseurs de puissance ¢’est la dimension publication. En effet, si I’on désire publier
dans des journaux consacrés a 1’électronique de puissance tel que Power Electronics ou
Industrial Electronics, il faut démontrer les concepts proposés de la maniére la plus simple qui
soit, en utilisant des applications qui intéressent les éditeurs. En réalité, il est trés difficile ces
années-ci de faire accepter une publication qui ne parle que de la modélisation d’un
convertisseur, car aux yeux de beaucoup de gens, la conception et la construction d’un

convertisseur de puissance sont des taches triviales.

11 devient alors trés important de bien situer les modeles et les méthodes proposées dans des
applications qui sauront les mettre en valeur. Il s’agit d’un travail complémentaire aussi
important que celui de la modélisation en tant que telle. Cette revue de la littérature présente
donc deux grands axes soit : les publications traitant des problémes de bruit des convertisseurs
et les publications axées sur des applications industrielles. Le convertisseur utilisé pour
véhiculer les modeles proposés est la topologie matricielle. Cette topologie est moderne et elle

se retrouve abondamment dans les publications depuis les cinq derniéres années.
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2.1 Publications dédiées a I’analyse des problémes de bruit
dans les convertisseurs

Les bruits électromagnétiques observables dans les convertisseurs de puissance sont
fortement indésirables, car ils génent sérieusement au bon fonctionnement des circuits. 1l
existe fondamentalement deux types de bruit (Ott, 1988) soit : le bruit conduit et le bruit radié.
Le mode de propagation de ces deux formes de bruit est totalement différent. Les bruits
conduits (communément appelé common mode) circulent a travers les mailles capacitives du
convertisseur (Jin et al., 2006) pour ensuite aboutir dans la source d’alimentation et perturber
tous les appareils reliés au réseau. Ces bruits proviennent de la commutation des interrupteurs
de puissance qui produisent de fortes variations en tension (1-10kV/us). Les capacités
parasites sont formées par les boitiers des semi-conducteurs de puissance et le radiateur qui
est au potentiel de la masse pour des raisons de sécurité (Jin et al., 2006). L’isolant entre les
deux surfaces métalliques est un mica ou un pad thermique a changement de phase. Les bruits
conduits représentent un sérieux probléme lorsqu’il s’agit d’étre conformes aux normes de
pollution et c’est la raison pour laquelle ils sont étudiés dans plusieurs publications : (Pengju,
Shuo et Lee, 2008), (Crebier et Ferrieux, 2004), (Akagi et Shimizu. 2008), (Gonzalez et al.,
2007), (Mihalic et Kos, 2006) et (Jin et al., 2006).

Les études portantes sur les mécanismes et les solutions aux bruits radiés sont beaucoup
moins nombreuses. La raison de cette lacune est simple. L’étude des bruits conduits est un
probléme de nature purement électrique donc scalaire. Toutes les mesures en laboratoire
s’effectuent avec des appareils classiques utilisés dans le domaine du génie électrique depuis
plusieurs années (oscilloscope, analyseur spectral...). Egalement, toutes les méthodes
d’analyse des circuits sont bien documentées et bien connues ce qui facilite grandement le
travail de I’ingénieur électrique. D’un autre c6té, les problémes de bruit radi€ sont de nature
vectorielle, car il faut travailler avec la distribution des champs magnétiques. Les champs
magnétiques sont vectoriels, tridimensionnels et ils ne circulent pas dans des conducteurs.

L’étude des problemes de bruit radié augmente donc d’un cran le niveau d’abstraction de
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’analyse et elle est souvent mise de coté pour cette raison. Toutefois, il existe quelques études

portant sur ce sujet.

L’attaque directe de cette problématique est effectuée par (Costa et Magnon 2005). Ce travail
présente une méthode de calcul analytique permettant de déterminer la densité spectrale du
bruit généré lors de la commutation des convertisseurs de puissance. La méthode analytique
est basée sur I’utilisation de 1’intégrale de convolution qui permet de déterminer I’enveloppe
spectrale. Le circuit utilisé pour réaliser 1’étude est un hacheur abaisseur. L’absence de
preuves expérimentales permettant de valider la méthode proposée diminue quelque peu
I’impact de ce travail qui demeure néanmoins trés intéressant. De plus, cette méthode est
applicable a ’extérieur de convertisseur et non a I’intérieur car la géométrie du circuit n’est

pas prise en compte.

Le travail proposé par (Ala et al., 2006) consiste en la modélisation du EMI radié dans les
structures des véhicules. L’application sélectionnée est 1’étude du EMI radié par un
convertisseur de puissance alimenté a 42V et utilisant une frquence de commutation de
200kHz. La méthode des moments et la méthode des différences finies sont utilisées pour
calculer le champ. Ce travail permet de quantifier I’impact du EMI sur des circuits en
périphérie et non a l’intérieur du convertisseur en tant que tel car la source d’EMI est

ponctuelle.

Finalement, (Laurin, Safwat et Balmain, 1995) propose une étude de I’effet du EMI sur des
circuits intégrés numériques de faible puissance. L’onde électromagnétique incidente du
circuit est modélisée sous forme d’un générateur d’impulsions dans le logiciel SPICE. La
géométrie des circuits qui générent I’onde incidente n’est toutefois pas prose en compte dans

cette publication.
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2.2 Les convertisseurs matriciels

Comme mentionné précédemment, le travail contenu dans cette thése est axé sur la
modélisation des convertisseurs de puissance. Toutefois, pour valider et prouver I’utilité de
ces modeles, il faut sélectionner des applications. Certaines topologies se prétent bien a la
publication, car elles sont modernes, intéressantes et elles favorisent des nouvelles
découvertes. L’une de ces topologies est sans contredit le convertisseur matriciel. Ce
convertisseur CA-CA sans lien CC permet d’obtenir des puissances volumiques élevées ainsi
qu’une réduction de I’encombrement considérable. De plus, ¢’est une topologie qui présente
un niveau de fiabilité équivalent aux autres topologies de convertisseurs triphasés selon les
standards militaires (Aten et al., 2006). Les auteurs de cette publication effectuent une
comparaison de la fiabilité entre cinq topologies de convertisseur de puissance utilisées dans
les applications aéronautiques et aérospatiales. Les dispositifs compris dans 1’étude sont les
semi-conducteurs de puissance, les plaquettes de controle (FPGA, DSP), les pilotes de grille,
les condensateurs, les inductances et les transformateurs. Les résultats de cette étude sont

présentés au tableau 2.1.

Tableau 2.1Comparaison de la fiabilité des convertisseurs en fonction des topologies.

Topologies Temps moyens entre les défectuosité (MTBF) (H)
Redresseur 6 impulsions + onduleur PWM 37592
Redresseur 12 impulsions + onduleur PWM 34464
Redresseur 18 impulsions + onduleur PWM 32550
Redresseur (PWM) + onduleur PWM 32166
Convertisseur matriciel 34894

On observe une fiabilité similaire entre les topologies, la plus fiable étant néanmoins le
redresseur a six impulsions et I’onduleur PWM (MTBF = 37592H). Le convertisseur matriciel
vient au deuxiéme rang sur une possibilité de cinq avec un MTBF de 32592H. L’absence du

condensateur du lien CC explique en grande partie cette fiabilité élevée.
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Outre cette étude de fiabilité, de nombreuses publications ont été faites sur le convertisseur
matriciel depuis les deux derniéres années. Les publications sur ce sujet se divisent
majoritairement en deux familles. La premiére famille comprend ’étude des algorithmes de
modulation du convertisseur, les modifications suggérées a la topologie et 1’analyse de la
stabilité de cette topologie. (Casadei et al., 2007), (Yoon et Sul, 2006), (Wijekoon et al.,
2008), (Wheeler et al. 2004), (Arias et al., 2007), (Vargas, Ammann et Rodriguez, 2009),
(Jussila et Tuusa, 2007) et (Sato et al., 2007).

La seconde famille présente des applications de ce type de convertisseur. Par exemple,
(Cardenas et al., 2009) démontre 1’usage d’un convertisseur matriciel permettant de relier une
éolienne utilisant une machine a cage et un réseau maillé. Le contréleur non linéaire régule la
puissance réactive fournie au grid en modifiant la phase du courant d’entrée du convertisseur
matriciel via I’indice de modulation (Casadei, 2002). Des résultats expérimentaux sont validés
sur un prototype de 2kW. D’autres publications présentent des applications variées : (Wheeler
et al., 2007), (Wheeler et al., 2008), (Zanchetta et al., 2008), (Wheeler et al., 2002), (Podlesak
et al., 2005), (Arias et al., 2006) et (Vargas et al., 2008).

Tous ces travaux portent sur la commande du convertisseur et non sur la fabrication
proprement dite de 1’unité. Ceci laisse beaucoup de place a ’application des modeles
développés dans cette these et c’est la raison pour laquelle la topologie matricielle est celle

utilisée dans plusieurs chapitres.

2.3 Conclusion

Une revue de la littérature a été présentée dans ce chapitre. Les articles sélectionnés

proviennent majoritairement des journaux traitant des convertisseurs de puissance.

Avant de présenter les travaux de modélisation contenues dans cette thése, nous allons tout
d'abord nous pencher sur une facette du travail qui n'apparait pas directement dans les

chapitres : les problémes liés aux mesures. Effectivement, si développer des modéles est un
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art, les valider expérimentalement en est un autre. C'est cette problématique qui est abordée au

chapitre suivant.



CHAPITRE 3

LES DIFFICULTES LIEES AUX MESURES DANS
LES CONVERTISSEURS DE PUISSANCE

3.1 Introduction

Les fortes variations du champ magnétique liées a la commutation des interrupteurs de
puissance engendrent plusieurs problémes de mesure. Il est trés difficile dans ces
circonstances d’obtenir des résultats identiques & la théorie lors du passage a
I’expérimentation. Ce court chapitre a pour but de regrouper toutes les difficultés observées

lors de la prise des mesures requises pour les publications.

3.2 Problémes liés au couplage magnétique

Un probléme important lié & la prise des mesures en laboratoire est 1’induction
électromagnétique du circuit de puissance dans la sonde de I’oscilloscope lors de la
commutation des semi-conducteurs. Evidemment, il s’agit d’un probléme qu’il est possible de
rencontrer dans les circuits numériques de faibles puissances. Toutefois, dans le cas des
convertisseurs de puissance, la tension induite dans la sonde peut atteindre plusieurs Volts ce
qui altére largement les tensions recueillies en expérimentation. Afin de bien démontrer cette

problématique, la configuration expérimentale illustrée a la figure 3.1 est utilisée.

La sonde de I’oscilloscope LeCroy est reliée sur le méme conducteur en deux endroits
rapprochés. La figure 3.2 présente la mesure recueillie par la sonde de tension (canal 1), la
commande du MOSFET (canal 2) ainsi que le courant circulant dans ce conducteur métallique
(canal 3). Selon les méthodes habituelles d’analyse, la tension mesurée par la sonde devrait
étre nulle, car les circuits conducteurs représentent des courts-circuits quasi parfaits. Ceci est
particuliérement vrai sur une courte distance de quelques millimetres comme celle illustrée

sur la figure 3.1. Toutefois, la forme d’onde expérimentale démontre qu’une tension de 1,88V
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est recueillie par la sonde. Cette tension induite ne peut &tre ignorée lorsque 1’on recueille des

tensions évoluant sur une dizaine de Volts car les ordres de grandeur sont similaires.

Figure 3.1 Sonde d’oscilloscope court-circuitée
sur le circuit.

La mesure de la tension de la grille d’un interrupteur de puissance lors de la commutation est

un exemple typique.
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Figure 3.2 Tension induite dans la sonde de
Poscilloscope court-circuitée.

Un second exemple ou cette problématique est observable est lorsqu’il s’agit de calculer les

pertes de commutation d’un MOSFET de puissance opérant a faible tension. Ces MOSFET se
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retrouvent dans les applications embarquées a basse tension. Dans ce cas, le produit VI est
perturbé par I’induction ce qui entraine une importante erreur de mesure des pertes de

commutation.
33 Problémes liés aux retards des capteurs

Outre les problémes liés aux phénomeénes d’induction, les retards introduits par les capteurs a
effet Hall utilisés en laboratoire représentent également une source d’erreur importante. Par
exemple, selon les spécifications du fabricant LeCroy, le retard maximal de la sonde CP015
utilisée en laboratoire est de 8, 5xns. Lors de l’observation des formes d’ondes du
convertisseur en régime de conduction, ce retard est plus que négligeable. Cependant, durant
les périodes de commutation, il s’agit d’une véritable catastrophe puisque la descente et la
montée du courant de drain dans les transistors s’effectuent sur quelques dizaines de
nanosecondes. Encore une fois, ’ordre de grandeur étant la méme, il n’est plus possible de
négliger ce phénomene. La figure 3.3 illustre la configuration expérimentale utilisée pour

démontrer I’influence de ce retard sur la prise des mesures expérimentales.
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Figure 3.3 Configuration expérimentale utilisée pour
déterminer le retard de la sonde CP015.
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Il s’agit d’un circuit abaisseur sur lequel nous avons branché la sonde a effet Hall CP015. Afin
de capter la dérivée du courant recueillie par cette sonde, une sonde de tension court-circuitée
est placée a proximité du conducteur d’alimentation positif du circuit. Par la loi de I’induction
de Faraday, la tension recueillie dans la sonde correspond a un facteur prés a la dérivée du
courant circulant dans le conducteur qui génére le champ magnétique. La figure 3.4 illustre les
résultats expérimentaux obtenus. Les trois ondes présentées sur cette figure sont le courant de
drain i, la tension drain-source du MOS de puissance et la tension induite dans la sonde
court-circuitée qui correspond a la dérivée de i; et qui est dénotée i,/ 0t. Le déphasage
entre la sonde a effet Hall et la tension recueillie par la sonde court-circuitée est estimé en
effectuant la différence entre les temps 7, et ¢, illustrés sur la figure 3.4. A t;, le courant i,
atteint un optimum négatif local. Il est évident en observant la forme d’onde de i; a #; que la
pente de cette onde devrait étre logiquement nulle. En analysant la dérivée captée par
induction, on observe que la dérivée est nulle a ¢, et non a ¢, . Cette expérimentation indique
clairement qu’il existe un retard entre le courant réel du circuit et celui recueilli par la sonde a
effet Hall. Un retard de 8,5ns est quantifiable par cette expérimentation ce qui correspond a la

spécification du fabricant.
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Figure 3.4 Ondes recueillies pour la mesure du
retard de la sonde CP01S.

En utilisant cette mesure déphasée temporellement, le calcul de la puissance dissipée lors de la

commutation est nécessairement faux puisque la durée de la commutation est surévaluée. Par
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exemple, on observe sur la figure 3.4 que la descente du courant i; lors de la commutation
s’effectue en 40ns. Dans ce cas, un retard 8,5ns représente une erreur temporelle de 21% ce

qui est loin d’étre négligeable.

34 Compromis sur la résolution de I’oscilloscope

Une troisiéme difficulté importante liée a la prise des mesures est I’incapacité de mesurer a la
fois la tension bloquée aux bornes d’un transistor et la tension a 1’état passant. Si la division
verticale de 1’oscilloscope est trop élevée, la précision sur la mesure de la tension a 1’état
passant aux bornes du transistor est nulle. Si la division verticale en tension est trop faible,
I’amplificateur de I’oscilloscope sature et la mesure de la tension a 1’état passant est
totalement erronée. Par exemple, le transistor IRF2807 posséde une résistance a 1’état passant
de 13mQ a une température de jonction de 25°C. Pour un courant de conduction de 404,
qui représente 50 % de son courant nominal a 25°C, la tension aux bornes du transistor est de
0,52V. En supposant que le circuit est alimenté par une source de 50V, il faut que I’échelle
verticale en tension de I’ oscilloscope soit placée a 20V/div pour observer la surtension lors de
I’ouverture du MOSFET de puissance. Cette surtension qui peut facilement atteindre la
tension d’avalanche du transistor qui est de 75V dans ce cas précis. L’oscilloscope
Waverunner posséde un convertisseur analogique numérique de 12 bits. En ajoutant les
divisions négatives, 1’échelle de lecture s’étend sur 1607 (il y a 8 divisions verticales) ce qui
donne une résolution minimale de 39mV /bit. En utilisant cette résolution minimale, il est
possible de déterminer qu’une tension de 0,52} utilise a peine les 4 bits les plus faibles du
convertisseur représentant une valeur de 15 sur 4096 soit 0,3% de la valeur totale.
Evidemment, la précision sur cette mesure est trés douteuse d’autant plus qu’elle est
totalement noy€e dans le bruit. Les transistors haute tension présentent une résistance a 1’état
passant beaucoup plus élevée ce qui pourrait augmenter la précision de la mesure a 1’état
passant. Toutefois, il ne faut pas négliger qu’ils opérent dans des circuits dont la tension
exceéde 300V et la précision de 1’oscilloscope doit étre ajustée en conséquence. Il n’y a donc
aucune amélioration sur la précision de cette mesure. Le seul compromis intéressant est

d’utiliser un transistor haute tension dans des circuits 4 faible tension. Avec cette
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configuration, la tension a 1’état passant est facilement observable et quantifiable. Malgré le

fait que ce cas soit intéressant au point de vue expérimental, il ne se présente jamais en réalité.

35 Problémes mécaniques

La mécanique des circuits représente également un obstacle important pour effecteur des
mesures précises, particuliérement en ce qui a trait a la mesure des courants. Effectivement,
les sondes a effet Hall qui permettent de relever les ondes des courants possédent une
mécanique assez volumineuse en régle générale. Pour accommoder le circuit a ce type de
sonde, il faut augmenter la longueur des conducteurs reliant les composants du montage
physique. En allongeant ces conducteurs, I’inductance de fuite du circuit augmente, modifiant
par le fait méme le comportement du circuit réel. De plus, il est impossible de mesurer le
courant dans un circuit imprimé sans I’endommager. Les exemples présentés a la figure 3.5

illustrent bien la justesse de ce propos.

Figure 3.5 Exemple de ’'impossibilité de mesurer le courant d’une
trace de circuit imprimé a partir d’une méthode
conventionnelle.

Pourtant, les caractéristiques finales du circuit seront dictées par I’assemblage sur plaquette de
circuit imprimé et non sur un montage intermédiaire commode pour la prise des mesures. Il
faut donc utiliser un moyen détourné pour mesurer les courants circulant dans les circuits

imprimés. Cette méthode sera exposée au chapitre 8.



50

3.6 Conclusion

Méme si les appareils de mesure sont précis et performants, la prise des mesures dans un
circuit d’électronique de puissance demeure un défi de taille. Les dimensions des sondes
raccordées a ces appareils ainsi que les retards introduits par celles-ci complexifient largement
les comparaisons entre la théorie et la pratique. Pour ajouter a la difficulté, lorsque le circuit
fonctionne a haute tension, il faut utiliser des sondes de tension différentielles isolées. Un
retard important ainsi qu’une imprécision supérieure a celle introduite par les sondes de
tension non isolées complexifient une fois de plus la prise des mesures en laboratoire. Pour
effectuer un travail de comparaison juste, il faut tenir compte de toutes ces contraintes ce qui

augmente largement le niveau de difficulté de la validation expérimentale.

I1 est maintenant évident que la connaissance des problémes liés aux mesures nous permet
d’apprécier davantage les travaux de validation en laboratoire. Il s’agit d’une entreprise
difficile qui nécessite beaucoup de temps. Puisque nous avons maintenant couvert les aspects
liés aux problémes expérimentaux, nous allons poursuivre avec la modélisation proprement
dite. Le travail débute par la présentation d’une technique d’orientation des champs
magnétiques dans une cellule bidirectionnelle triphasée utilisée dans les convertisseurs

matriciels. C’est le sujet du prochain chapitre.



CHAPITRE 4

REDUCTION DES INTERFERENCES ELECTROMAGNETIQUES PAR
ORIENTATION DU CHAMP MAGNETIQUE

4.1 Avant propos

C’est au début de 1’été 2004 que I’idée exposée par cette publication m’est venue en téte. Je
cherchais une méthode originale et simple de réduire les interférences électromagnétiques
dans un convertisseur de puissance. Dés le début de la réflexion sur le sujet, 1’utilisation de la
symétrie comme base de développement de la méthode m’est apparue un choix judicieux.
Aprés tout, il n’y a pas un courant qui entre dans un convertisseur de puissance qui n’en sort
pas. En utilisant les sens inversés de ces courants, il y avait forcément la possibilité d’une

annulation de certaines composantes du champ magnétique.

Je décidai donc d'appliquer le concept de symétrie a4 la construction d'une cellule
bidirectionnelle utilisée dans les applications de conversion matricielle. Mon premier objectif
était de créer une zone de champ orienté ou il serait possible d'intégrer un circuit de
commande tel que le pilote de grille des MOSFET de puissance tout en garantissant une

bonne immunité électromagnétique.

Le niveau de complexité de la cellule sélectionnée devait étre élevé pour démontrer l'efficacité
de la méthode. J'ai donc choisi de faire l'intégration électromagnétique de la cellule
bidirectionnelle proposée par (Pan, Chen et Shieh, 1993) présentée a la figure 4.2. Ce circuit
se révéla un bien mauvais choix par la suite. Au point de vue de I’électromagnétisme, c'était
une tres belle application, car ce circuit est complexe et il utilise des éléments passifs et actifs.
Toutefois, concernant les performances électriques, ce fut un désastre total qui m'a coGité huit
mois de travail pour tenir compte des commentaires des réviseurs lorsqu'ils me demandérent
de justifier ce choix au niveau des pertes de commutation... quantités que je savais

désastreuses depuis un certain temps.
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En replagant I’accent de la publication sur I’aspect électromagnétique plutdt que sur 1’aspect
performance électrique de la cellule, ce probleéme fut résolu. I1 restait maintenant & trouver une
méthode simple qui permettrait de calculer le champ magnétique de la cellule. Les
conducteurs de la cellule en question n’étant pas de longueur infinie, il fut impossible
d’utiliser les formules de base que 1’on retrouve dans tous les bouquins d’électromagnétisme.
L’utilisation des éléments finis a ce stade de ma recherche n’était pas envisagée puisque je
désirais fournir une méthode simple et applicable par tous les électrotechniciens, qu’ils soient
compétents ou non en électromagnétisme. Il m’est donc venu 1’idée d’utiliser 1’intégrale de

Biot et Savart.

Pour que le processus de calcul soit rapide, il devait forcément étre analytique. J'ai donc
cherché des publications qui proposaient la forme analytique de 1’intégrale de Biot et Savart
pour une géométrie tridimensionnelle de forme rectangulaire avec une densité de courant
constante. J'ai finalement trouvé la réponse que je cherchais dans la publication de (Urankar
1982). Toutefois, en essayant la formule proposée dans I’annexe de cette publication, je n'ai
pas réussi a obtenir des résultats cohérents. J'ai donc abandonné cette avenue. Pour contourner
cet échec, j'ai décidé de faire l'intégration tridimensionnelle moi-méme. Ce fut trés difficile
d'obtenir le résultat de cette intégration, mais j'y tenais fortement puisqu'il était nécessaire
pour terminer cette publication. Dans les faits, ce résultat a été trés utile lorsque le temps fut
venu d'expérimenter les algorithmes d'intégration numériques utilisés dans les modeles

proposés dans quelques chapitres de cette thése.

J'ai d'abord tenté le destin par moi-méme en utilisant mes acquis en matiére d’intégration
analytique. Se mesurer a Urankar ne fut pas une mince affaire et j'ai été obligé de me rendre a
l'évidence quelques semaines plus tard : je devais déclarer forfait faute de résultats. J'ai donc
décidé d'utiliser tous les logiciels mathématiques symboliques que je connaissais : Mapple,
Derive, Mathcad. Aucun d'eux n'a été capable de fournir le résultat de la troisiéme intégrale de
l'intégrale triple requis pour compléter l'intégration symbolique de la loi de Biot et Savart. Le
seul qui fut capable de dompter le pur-sang fut le logiciel Mathematica, dont une application

gratuite permettant l'intégration a une variable est disponible en ligne (Wolframn, 2009). Ce
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résultat, combiné & quelques transformations homogenes provenant de la robotique, m'a
permis de visualiser les résultats escomptés. Ensuite, la phase de prototypage s'est bien
déroulée et les résultats expérimentaux ont confirmé l'intuition de départ ainsi que les résultats

théoriques obtenus par l'intégrale de Biot et Savart. Voici ce travail.

4.2 Introduction

Depuis quelques années, une tendance majeure en électronique de puissance est de minimiser
I’espace occupé par les circuits imprimés utilisés dans la fabrication des convertisseurs de
puissance. Une premiére approche étudiée pour atteindre cet objectif est d’utiliser une
technologie I.P.E.M. (integrated passive electromagnetic module) (Strydom et Van Wyk,
2003) (Wenduo, Dirker et Van Wyk, 2008), (Zhenxian, van Wyk et Lee, 2006). Ces modules
intégrés permettent d’inclure dans une structure unique des condensateurs, des inductances et
des transformateurs. Actuellement, cette technologie est utilisée avec succés pour la
fabrication des demi-ponts asymétriques a résonance. Cependant, puisque cette technologie
est encore a un stade expérimental, ces modules ne sont pas disponibles actuellement pour les
concepteurs de convertisseurs. De plus, la technologie I.P.E.M. présente une faible résistance
au stress thermique et mécanique, ce qui réduit son potentiel industriel (Strydom et Van Wyk.
2002). La seconde approche consiste a utiliser la technologie discréte disponible en
abondance sur le marché et d’assurer une bonne compatibilité électromagnétique entre les
composants du convertisseur par une disposition judicieuse des transistors et des traces du
circuit imprimé. Cette approche, plus simple et plus actuelle, est utilisée dans ce chapitre pour
la conception du layout d’une cellule bidirectionnelle résonnante déja expérimentée dans un

convertisseur matriciel (Wheeler et al., 2002).

Le convertisseur matriciel est une topologie prometteuse puisqu’elle permet de réduire
|’utilisation des condensateurs électrolytiques. Il est prouvé que ces composants possédent
une faible fiabilité et qu’ils sont souvent une source de dysfonctionnement d’un convertisseur
(Aten, 2006). Le convertisseur matriciel permet une conversion AC/AC sans I’intermédiaire

d’un lien CC. Actuellement, cette topologie est utilisée pour la commande de machines



54

électriques (Takayoshi et al., 1996; Domenico, Serra et Tani, 2001; Sato et al., 2008;
Cardenas, 2009) ainsi que plusieurs autres applications. Puisque le convertisseur matriciel
illustré a la figure 4.1 utilise un plus grand nombre de semi-conducteurs ainsi qu’une logique
de commande plus complexe que les convertisseurs a deux ou trois niveaux, il est plus

difficile d’éviter les interférences indésirables entre les circuits de haute et de basse puissance.
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Figure 4.1 Schéma électrique de la topologie indirecte du convertisseur matriciel.

La méthodologie développée dans ce chapitre permet de créer a l’intérieur méme du
convertisseur une zone de champ orientée qui méne a la possibilité d’introduire un circuit de
commande de faible puissance. En plus d’augmenter la fiabilité du convertisseur, cette
stratégie entraine la minimisation de la taille finale du convertisseur. La création de la zone de
champ orient¢ s’effectue en disposant judicieusement les composants d’électronique de
puissance ainsi que les conducteurs environnants. Deux reégles sont énoncées dans ce chapitre
pour y parvenir. Afin de déterminer la validité de I’approche proposée, la loi de Biot et Savart
est utilisée pour effectuer le calcul du champ magnétique a l’intérieur de la cellule de
commutation. A partir de cette analyse numérique, il est possible de visualiser et d’ajuster la
contribution de chaque composant au champ magnétique résultant et ainsi créer la zone de
champ orienté. La validation de cette méthodologie est effectuée sur un prototype
expérimental d’une cellule bidirectionnelle résonnante congue pour supporter un courant de

35 Amperes. Le circuit électrique de cette cellule est illustré a la figure 4.2.
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Il est important de mentionner que cette cellule est utilisée seulement pour illustrer un
exemple d’application de la méthodologie et que les performances de commutation de cette
cellule ne sont pas considérées dans ce chapitre. Elle fut sélectionnée uniquement car elle
comporte des éléments actifs tels les diodes et les transistors ainsi que des éléments passifs

tels I’inductance et le condensateur. Ceci permet de bien illustrer 1’application de la méthode.

Figure 4.2 Cellule bidirectionnelle 4 résonnance a I’étude.
4.3 Concept de réduction du bruit électromagnétique

Fondamentalement, le EMI a I’intérieur d’un convertisseur est généré par des changements
abrupts des courants dans les différents éléments du circuit. Chaque conducteur, portant une
densité de courant J, impose un champ magnétique particulier dans 1’espace. L.’ orientation et
la grandeur de ce champ & un point particulier dans 1’espace sont déterminées par la
sommation de la contribution de chacune de ces densités. Puisque I’orientation des
conducteurs est contrdlable, il est possible de créer une zone de champ orienté ou le couplage
entre les circuits de haute et de faible puissance est réduit au minimum. Cette zone de champ
orienté constitue le meilleur site d’inclusion d’un circuit de faible puissance a I’ intérieur d’un
circuit de haute puissance, car la compatibilité électromagnétique de cette zone est assurée.

Les critéres utilisés pour 1’¢laboration de la zone de champ orienté sont :
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1 - Si deux conducteurs supportent le méme courant, ils doivent étre disposés symétriquement
de chaque c6té de la zone de champ orienté.

2 - Si un conducteur ne peut €tre placé symétriquement de part et d’autre de la zone de champ
orienté, il doit étre placé a une distance suffisante dans I’assemblage afin de minimiser son
impact sur le champ magnétique résultant. L’impact de ces composants est quantifié en
utilisant la méthode proposée a la section 4.6. La figure 4.3 illustre I’assemblage physique du

circuit électrique présenté a la figure 4.2.

La conception de la cellule a été effectuée en utilisant les régles décrites précédemment. La
zone de champ orienté est située dans le plan xy a4 z = 0 (au centre de I’inductance). Les
composants D,, D,, Dy, D, et L; obéissent a la premiére régle d’intégration. Les autres
composants obéissent a la deuxiéme régle. La zone de champ orienté est indiquée par un

rectangle sur la figure 4.3. Le prototype expérimental est présenté a la figure 4.4.

//,/‘
Cell input terminats (Tys, Toz)

" Briented field area atz = 0

Figure 4.3 Vue 3D de I’assemblage final de la cellule bidirectionnelle.
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Figure 4.4 Intégration expérimentale de la cellule
bidirectionnelle.

4.4 Expérimentation de la cellule

Une fois la conception de 1’assemblage physique du circuit terminée, le champ magnétique
doit étre calculé afin d’assurer la présence de la zone de champ orienté. Il est important de
valider la présence de cette zone pour toutes les conditions d’opération du convertisseur.
Evidemment, la représentation graphique qui est utilisée pour visualiser la grandeur ainsi que
la distribution des champs magnétiques ne tient pas compte de la valeur de la dérivée
temporelle de ces champs. Néanmoins, il est fondamental d’éviter 1’annulation d’un champ
présentant une forte variation temporelle par un champ possédant une faible variation
temporelle. Conséquemment, les champs magnétiques statiques doivent étre éliminés du

calcul du champ magnétique résultant.

L’amplitude des courants possédant une forte variation temporelle doit également étre
déterminée. La représentation graphique du champ magnétique est en fait la méme que celle
utilisée pour le calcul des inductances mutuelles d’un circuit. Puisque I’inductance mutuelle
est indépendante du courant, un courant unitaire est assigné a chaque conducteur pour le

calcul du champ magnétique résultant. De plus, toujours dans le but d’assurer la présence de
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la zone de champ orienté pour toutes les conditions d’opération du convertisseur, une
méthodologie permettant de calculer le plus haut niveau de couplage doit étre établie. Le plus
haut niveau de couplage représente le pire cas en terme d’EMI. La méthode de calcul s’énonce
comme suit : le champ magnétique & un point p(x, y, z) créé par un courant I, circulant dans
g conducteurs différents de 1’assemblage physique d’un circuit électrique est donné par

1’équation (4-1).

Ia; —
—u, Xar

R q A rn n
Bugpiyn = 3, [———dVn (@-1)
n:an r

ou V, est le volume du n'™ segment métallique, 4, est la surface du n™ segment métallique
(supposée constante sur toute la longueur du segment) et u—r; est le vecteur directionnel
unitaire de la densité de courant (/,/4,) circulant dans le '™ segment métallique. Le terme
57; est le vecteur unitaire pointant de la densité de courant vers le point de calcul du champ
magnétique. S’il y a en tout A courants différents dans I’assemblage (A = 10 a la figure 4.2)

le champ magnétique total au point p(x, y, z) dénoté Z}Tp(x, y,z) €st donné par :

A
Bipery) = Y. Buptena) (4-2)

a=1

A partir de la relation (4-2), il est possible de constater qu’un courant donné peut annuler le
champ magnétique créé par un autre courant. En d’autres termes, le champ magnétique
résultant dépend encore de la distribution des courants dans le convertisseur. Cette méthode
de calcul nécessite donc une amélioration si 1’on désire prouver la présence de la zone de
champ orienté indépendamment de la distribution des courants dans le convertisseur.

L’équation (4-3) permet de corriger cette lacune en calculant le champ magnétique du pire cas

[2wWe
BTp(x,y,2) -
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A
AW N
Blpteyn = 3, [Bptsn2) (4-3)

a=1

En utilisant la valeur absolue des champs créés par chacun des courants, le champ produit par
un courant donné ne peut €tre annulé par le champ généré par un autre courant de
I’assemblage. L’équation (4-3) a été utilisée pour produire les figures 4.5, 4.6 et 4.7. Sur la
figure 4.5, ’amplitude de la composante en z du champ magnétique est illustrée. La
composante en z est critique dans ce cas puisqu’elle est perpendiculaire a la zone de champ
orienté, causant de 1’induction dans un circuit situé dans le plan xy. Tel que démontré a la
figure 4.5, la composante selon 2 du champ magnétique est vraiment faible 8 z = 0 assurant
la présence d’une zone de faible induction. Les figures 4.6 et 4.7 illustrent le champ
magnétique résultant a z = 0,0075m et z = 0,015m respectivement. Comme démontré par
ces figures, la zone de champ orienté est sérieusement dégradée lorsque 1’on s’éloigne du plan

z=0.

|Bzjatz=0

Figure 4.5 Amplitude du champ magnétique a z = 0.
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Figure 4.6 Amplitude du champ magnétique a z = 0,015m.

Afin de valider expérimentalement les résultats obtenus par ’approche de calcul et

d’assemblage proposée, la configuration illustrée & la figure 4.8 est utilisée.

Figure 4.7 Amplitude du champ magnétique a z=0,0075m.

11 s’agit d’un convertisseur abaisseur capable de commuter un courant de 35 Ampéres dans
une charge inductive de 58uH. En inversant D, et V;, on peut tester toutes les
configurations possibles de la cellule. Cette configuration simplifiée permet d’éviter la
construction d’une seconde cellule résonnante, minimisant ainsi la charge de travail requise

pour effectuer la validation expérimentale.
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Figure 4.8 Circuit de test de la cellule bidirectionnelle résonante.

4.5 Résultats expérimentaux

Afin de détecter la présence dans la zone de champ orienté, le circuit illustré a la figure 4.9 a
été inséré dans la cellule pour deux orientations différentes. Le circuit de test, qui comprend
une bascule et une porte logique, est I’équivalent d’une combinaison de circuits intégrés 3,3V
fréquemment utilisée dans les convertisseurs de puissance modernes : un DSP et un CPLD ou
un FPGA. L’intérét porté envers 1’utilisation de la bascule vient du fait qu’il soit pratiquement
impossible de mesurer la tension aux bornes d’un semi-conducteur ou d’un amplificateur sans
que cette mesure soit perturbée par 1’induction électromagnétique générée par le circuit de
puissance environnant. L’utilisation de la bascule permet de déterminer, méme en présence de
I’induction électromagnétique, le niveau de tension approximatif induit dans la maille puisque
la tension nécessaire au changement d’état de la bascule est documentée dans la fiche

technique de ce semi-conducteur.

Dans le premier cas illustré a la figure 4.10, le circuit de faible puissance est introduit
parall¢lement & la zone de champ orienté. Puisque le circuit est disposé parallélement au

champ magnétique, la tension induite dans la surface exposée entre la bascule et son pilote est
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faible et 1’état de la bascule n’est pas affecté par la commutation de la cellule comme

démontré par la figure 4.11.

DSP | l

CPLD ?
it ’ ! :
; 3.3v i !
5 5 470 || |
o GND | ; =
L ; i ) ;
() s Ve @i
| MC14043 | |
| L
| R .
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Figure 4.9 Circuit de test proposé.

Les crétes de tension observables a la sortie de la bascule proviennent de I’induction du circuit
dans la sonde de 1’oscilloscope lors de la prise des mesures. Le second cas est présenté a la
figure 4.12. Dans ce cas, le circuit de faible puissance est introduit perpendiculairement a la
zone de champ orienté. En raison du déséquilibre du flux de part et d’autre de la maille, le flux
traversant la surface n’est pas nul a chaque instant et une tension est induite dans la maille.

L’état de la bascule lors de la commutation de la cellule est présenté & la figure 4.13.

Deux faits importants sont observables sur cette figure. Premiérement, la bascule change

d’état, ce qui signifie que la tension induite dans la maille est approximativement de 1,65V.
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Figure 4.10 Circuit de faible puissance inséré parallélement
dans la zone de champ orienté.

Deuxiémement, les crétes de tension observables sur la tension recueillie par 1’oscilloscope &
la sortie de la bascule signifient que la tension induite dans la sonde de 1’oscilloscope est

beaucoup plus importante que dans le cas précédent.

Ceci confirme que le changement d’état de la bascule n’est pas seulement provoqué par un
phénomeéne aléatoire, mais plut6t par I’induction générée par le circuit de puissance. Afin de
compléter les mesures expérimentales portant sur l’orientation du champ magnétique a
I’intérieur de la cellule, la derniére expérimentation consiste & introduire une sonde possédant
des caractéristiques similaires & celles d’un circuit électrique standard. Le but de cette
expérimentation est d’obtenir une seconde validation de la présence de la zone de champ
orienté. Il s’agit d’un simple tour de fil raccordé a une résistance de forte valeur (typiquement
20kQ). Cette approche permet de mesurer avec précision le couplage existant entre les

circuits de haute et de faible puissance comme démontré a la section 8.6.
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Figure 4.11 Etat de la bascule lorsque le circuit de faible
puissance est introduit parallélement & la zone
de champ orienté.

Figure 4.12 Circuit de faible puissance inséré perpendiculairement

dans la zone de champ orienté.
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Figure 4.13 Etat de la bascule lorsque le circuit de faible puissance est
introduit perpendiculairement a la zone de champ orienté.

La figure 4.14 illustre la tension recueillie par I’oscilloscope lorsque la sonde est insérée
parallélement a la zone de champ orienté. On observe sur cette figure que la tension induite
dans la maille est presque nulle lors de la commutation de la cellule. La tension résiduelle
provient de I’assemblage mécanique imparfait de la cellule. Il n’en demeure pas moins que,
malgré un assemblage mécanique peu rigoureux, la tension induite est trés faible ce qui
confirme que la méthode proposée n’est pas trop sensible a ’assemblage. Il s’agit d’un point
trés positif. La figure 4.15 présente la tension induite dans la sonde lorsque celle-ci est
introduite perpendiculairement a la zone de champ orienté. Contrairement au cas précédent, la
tension induite dans la sonde atteint 1,2V. Cette figure démontre clairement que si
’orientation du champ n’est pas connue, des tensions élevées peuvent étre induites dans les
circuits de faible puissance, ce qui peut provoquer un dysfonctionnement du convertisseur.
D’un autre c6té, I’orientation du champ magnétique permet d’obtenir une bonne connaissance
de la distribution des champs et ainsi augmenter la fiabilité du convertisseur en minimisant les

probabilités d’un comportement erratique.
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Figure 4.14 Tension recueillie lorsque la sonde est insérée
parallélement a la zone de champ orienté.
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Figure 4.15 Tension recueillie lorsque la sonde est insérée
perpendiculairement a la zone de champ
orienté.
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4.6 Calcul du champ magnétique d’un conducteur rectangulaire

Comme discuté précédemment, les champs magnétiques présentés sur les figures incluses
dans ce chapitre ont été calculés pour des conducteurs rectangulaires. Cette section présente
les formes analytiques utilisées pour effectuer ces calculs. La loi intégrale de Biot et Savart

pour le calcul des champs magnétiques est donnée par la relation (4-4) (Boridy, 1990).

-

3 = ? X;”dV (4-4)
n) o,

Le but est de résoudre cette intégrale pour un conducteur rectangulaire solide de dimensions
finies tel que présenté par (Urankar, 1982). Toutefois, dans ce travail, I’utilisation des
transformations homogénes permet d’effectuer ce calcul peu importe la direction du
conducteur ce qui n’est pas fait dans ’article susmentionné. L’idée est de reporter tous les
points ou le champ magnétique est calculé dans les référentiels des conducteurs. Une
hypothése de base utilisée pour simplifier le calcul est de supposer qu’il n’y a qu’une seule
densité de courant qui circule dans le conducteur. En d’autres termes, ceci signifie que la

densité de courant du conducteur est constante sur toute sa section.

Le travail débute par le report des points de calculs du champ dans le référentiel du
conducteur. La transformation homogene utilisée (Craig, 2005) permet d’enligner le
conducteur perpendiculairement au plan yz selon ’axe k. En prenant Oy I’angle de rotation
autour de I’axe p, 6, I’angle de rotation autour de I’axe 2, T,, T y et T, les translations
linéaires selon les axes X, p et 2 respectivement, on obtient la matrice de transformation

homogéne donnée par la relation (4-5).
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C6,C6, -CO,56, SO, T,

oo | e ce 0 T, )
~C6,56, $6,50, CO, T,
0 0 0 1

Chaque matrice de transformation est constante et elle peut étre facilement calculée. Comme
mentionné précédemment, les densités de courant se retrouvent orientées selon ’axe * ce qui

simplifie le produit vectoriel présent dans I’équation (4-4) conduisant a la relation (4-6).

B = _I —z)J, —A I(p — W~

a7 u,d u,dV

(4-6)

R = 0~ + (0= + (2,-2)"

[ —_
ou u, et u, sont des vecteurs unitaires dirigés selon les axes p et 2 respectivement. En

effectuant I’expansion de chaque intégrale, on obtient les relations (4-7) et (4-8) pour B, et

B, respectivement.

x K3 1WPx =X,
[l el e

w,-x)In(K,+o)-KIn(p, +a—x,) —x,
=@,V » K= @-y) +(@.-2)
& = JPe=x) + (2, =) + (0, -2,)

(4-7)
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3
Y=—lpy—ym|atan[pz_zq }_WI—Wle-atm[M}— (4-8)
y_ym| Wllpy_ym| Ipy—ymloc

(pz—zq)ln(W1 +a)+ Wlln(pz+oc—zq)-zq

Wl = (px_xn) W2 = (px—xn)2+(py_ym)2

En utilisant les relations (4-7) et (4-8), il est possible de déterminer les composantes p et 2 du
champ magnétique. Puisque la densité de courant est orientée selon I’axe x, la composante
selon x du champ magnétique est forcément nulle. Toutefois, lorsque la transformation
homogéne est appliquée aux résultats calculés par les relations (4-7) et (4-8), il arrive souvent

que les trois composantes du champ magnétique soient non nulles.
4.7 Conclusion

La méthode présentée dans ce chapitre permet non seulement de calculer, mais également de
contrdler I’orientation du champ magnétique. Le contrdle du champ s’effectue en disposant
adéquatement les conducteurs ainsi que les composants actifs et passifs selon les deux régles
de base énoncées a la section 4.3. Ces regles de base ont été utilisées pour la conception de
I’assemblage physique d’une cellule bidirectionnelle a résonance incluant une zone de champ
orienté. Le concept de zone de champ orienté, utilisé pour la premiére fois en électronique de
puissance, permet de minimiser le couplage entre les circuits de commande et de puissance
augmentant ainsi la fiabilité du convertisseur et diminuant le risque associé au développement

d’un tel convertisseur.

La méthode de calcul proposée afin de valider la présence de la zone de champ orienté, basée
sur I’intégrale de Biot et Savart, est efficace et rapide méme pour des topologies de circuit
électrique complexes. Cette procédure est également universelle et ne requiert pas [’utilisation

d’un logiciel particulier.
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Les résultats expérimentaux présentés confirment 1’exactitude de 1’approche. Il est important
de mentionner que pour cette expérimentation, la tension d’alimentation de la bascule est de
3V. La tension requise pour le passage de 1’état bas vers 1’état haut de la bascule est de 2,3V.
Puisque la bascule change d’état, la tension induite dans la maille est d’environ 2,3V ce qui
est loin d’étre négligeable. On imagine facilement le résultat engendré par 1’induction d’une

telle tension dans un circuit analogique qui opére sur quelques centaines de milliVolts.

Maintenant que nous savons de quoi les transistors de puissance sont capables lorsqu’ils
commutent, nous sommes 4 méme de nous demander comment faire pour réduire 1I’impact des
fortes pentes de courant qu’ils engendrent. En d’autres termes, la question qui se pose est de
savoir si la vitesse (et non la fréquence) de commutation peut étre diminuée pour réduire les

interférences et si oui, a quel prix? C’est le sujet abordé dans le prochain chapitre.



CHAPITRE §

ETUDE DU COMPROMIS ENTRE L’ECHAUFFEMENT THERMIQUE ET LE
BRUIT ELECTROMAGNETIQUE DES CONVERTISSEURS DE PUISSANCE

5.1 Avant propos

Le travail contenu dans ce chapitre débute en avril 2005 suite a la publication de la
méthode d’orientation du champ magnétique présenté initialement a la CCECE
(Blanchette et Al-Haddad, 2005) puis a PELS (Blanchette et Al-Haddad, 2008). Entre
avril 2005 et février 2006, la majorité du travail de recherche que j’ai effectué se situe au
niveau de la modélisation des interrupteurs de puissance. J’ai débuté le travail de
recherche par le MOSFET de puissance. Mon but était d’acquérir des connaissances sur
la dynamique de commutation des MOS de puissance en vue de les utiliser pour ce

travail.

D’autre part, beaucoup de temps a été investi sur la modélisation de la diode épitaxiale.
Puisqu’il s’agit d’un dispositif & porteurs minoritaires (Benda, Grant et Gowar, 1999)
(Gandhi, 1977), plusieurs semaines de travail auront été nécessaires pour résoudre les
équations de continuité des semi-conducteurs. Ces relations représentent un systéme
d’équations aux dérivées partielles non linéaires couplées (Kramer et Hitchon, 1997),
(Selberherr, 1984). L’emploi des méthodes numériques pour résoudre ce type de systéme
a nécessité bien des heures de travail et bien des casse-téte. Encore une fois, ce travail
m’a permis d’acquérir beaucoup de connaissances sur la mécanique de recouvrement des
diodes. En dépit du fait que ces travaux de modélisation n’aient pas a ce jour donné lieu
a des publications, ils ont tout de méme permis de bien comprendre la matiére qui est

présentée dans ce chapitre.
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5.2 Introduction

Le MOSFET de puissance est un interrupteur presque parfait, car il permet de commuter des
courants a haute fréquence avec de trés faibles pertes. Son utilisation permet la construction
de convertisseurs de puissance fonctionnant & haute fréquence et a haut rendement réduisant
ainsi la taille des éléments passifs. Toutefois, si la commutation instantanée représente le
summum au niveau de la dissipation thermique, elle engendre également des inconvénients
majeurs au niveau des émissions électromagnétiques. En fait, puisque les tensions induites
dans les circuits de commande d’un convertisseur dépendent de la dérivée du courant, une
commutation instantanée génére en théorie une tension induite infinie. Evidemment, les
MOSFET de puissance ne commutent pas instantanément, car ils possédent des capacités
parasites qui inhibent cette possibilité. Toutefois, les pentes des courants lors de la
commutation des transistors de puissance communs tel que le MOS et le IGBT peuvent

facilement atteindre plus de 500 A/us (Clementi, 1981).

Puisque la problématique est complexe, le premier objectif de ce chapitre est d’établir les
requis nécessaires permettant d’effectuer I’étude proposée. Il est important d’utiliser un
modéle de MOSFET qui permet de calculer adéquatement les pentes des courants lors de la
commutation. Egalement, la précision des modéles thermiques doit étre suffisante pour
quantifier les pertes supplémentaires générées par le ralentissement de la commutation. La

seconde partie de ce chapitre est consacrée a 1’étude du compromis proprement dit.

5.3 Méthodologie utilisée

Afin d’effectuer un compromis entre les pertes supplémentaires générées par un
ralentissement de la vitesse de commutation et le niveau d’interférence électromagnétique,
une approche intégrant ces deux concepts doit étre utilisée. Cette approche est illustrée a la
figure 5.1. Le simulateur est utilisé pour calculer les courants et les tensions dans le circuit. Ce
simulateur inclut un modéle de MOSFET de type SPICE et il fonctionne & pas variables. Les

courants nécessaires a I’étude des interférences électromagnétiques (le EMI) sont dérivés pour
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obtenir une indication du niveau de champ magnétique radié. La dérivée de ces courants ainsi
que les courants eux-mémes sont utilisés pour calculer les pertes de commutation dans la
diode. Ces courants sont également utilisés pour effectuer le calcul des pertes dans le
MOSFET. Finalement, les pertes de la diode et du MOSFET sont transférées dans le modele
thermique qui permet de déterminer les températures de jonction de ces semi-conducteurs de
puissance. Cette température est utilisée pour déterminer les caractéristiques de conduction et

de commutation du MOSFET.

o — 9 :
\\//D—|+ Simulateur : el T» Analyse d'EMI
G ’
L [ |' L] Calcul des
I | | la« .| pertesdela
| Vas Vps| L. ! >~ diode
! ) AN R S .
! Y 'J : ™ Calcul des
: Modele l 1 pertes du
| Joumos 19 |1 | MmosFeT
I [ >
e - ‘ Pwmos
Modéle
T Calculde la |Tggge | thermique du
4 température |« systéme
de jonction i

Figure 5.1 Approche globale permettant d’évaluer le
compromis entre le EMI et ’échauffement
thermique.

Ce processus forme une boucle qui se stabilise lorsque le rythme d’évacuation des pertes par
le systéme thermique est équivalent au rythme de production des pertes par les
semi-conducteurs de puissance. Le simulateur, qui contient le modele du circuit électrique,
recoit la tension d’alimentation du circuit V', ainsi que la tension d’attaque de la grille V.
Ces tensions sont identifiées sur la figure 5.2. Avant de présenter les résultats obtenus en
utilisant ce processus d’analyse, il est important de discuter en détail le contenu de chacun des

blocs incorporés dans le schéma de la figure 5.1.
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54 Requis du modéle du MOSFET

Afin d’effectuer un compromis juste, il est impératif d’utiliser des modeles qui sont les plus
précis possible. Les paramétres de ces modéles doivent étre modifiés correctement en fonction
de la température. Ce requis est tres difficile a atteindre puisque, telle que mentionnée
précédemment, la puissance dissipée dans la jonction influence sa température modifiant par
le fait méme les paramétres de 1’interrupteur et ainsi de suite. Puisque le modéle de MOSFET
proposé nécessite un traitement approfondi pour déterminer la dynamique de commutation,
seulement les parametres de conduction de I’interrupteur seront analysés dans cette section.
Le calcul de la dynamique de commutation est trés bien détaillé dans la littérature (Grant et

Gowar, 1989) et (Clementi, 1981).

Lleak Rleak
T ARN
Capacités de D Lo
découplage local A .
R
Vel 11 0
R, | o |H |
C
I 17 | l
b it s v m— — ——

Figure 5.2 Circuit utilisé pour étudier le compromis EMI/
thermique.

Le premier parametre de conduction important est la variation de la résistance du canal du
MOS en fonction du courant y circulant. Cette variation importante est présentée a la figure
5.3 pour le MOSFET de puissance IXFH32N50. Il s’agit d’un graphique dont la base de
normalisation est la résistance a 1’état passant pour une température de 25°C et un courant de
30A. 11 est possible d’observer sur cette figure que la variation de cette résistance peut étre

représentée adéquatement par un polyndme du premier ordre décrit par 1’équation (5-1).
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r(Ip) = Ry(miIy+b) (5-1)
ou R, est la résistance spécifiée par le fabricant du MOS. Cette résistance est mesurée a 100%

du courant nominal du dispositif pour une température de jonction de 25°C.

2.8
; VGS=10V
3 24F /4/
2 S T, = 12p°C
(1] - /
£ 5 7
5 2.0 E
-4 -
| ]
s 16F
5 = T,525°C
€ 12f —
"]
0.8 bbbttt et
0 10 20 30 40 50 60
Ip — Ampéres

Figure 5.3 Résistance a I’état passant du IXFH32NS50 en
fonction du courant de drain. (IXYS, 2008)

Dans le cas du IXFH32N350, la résistance R, est de 0, 15Q. Les paramétres d’interpolation
m et b sont déterminés a partir de la courbe fournie par le fabricant (I’utilisation de la

méthode des moindres carrés permet d’obtenir des paramétres optimaux).

En assumant une variation linéaire du courant de drain /;; durant la conduction (ce qui couvre
les charges inductives et résistives des convertisseurs haute fréquence) telle qu’illustrée a la

figure 5.4, la puissance dissipée entre ¢, et 7,, notée Py, est calculée par 1’équation (5-2).

, N2 s
(i +1y)" = i1,)

3T (5-2)

Afin de simplifier les calculs, #; fut posé a 0 pour obtenir ce résultat et simplifier les

relations.
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Figure 5.4 Courant du MOSFET sous une
charge inductive.

En considérant la résistance variable en fonction du courant décrite par I’équation (5-1), on

obtient la relation (5-3) pour le calcul de la puissance P,.

2 .. 2 .3 2. 2. 3
_ R()t2(4b(z1 +iiy+05) +3m(i] + i1, + 5l +13))

5-3
4 127 (3-3)

L’erreur d’estimation sur la puissance dissipée obtenue en négligeant I’effet JFET est donnée

par I’expression (5-4).

A((iy +1,)° = iyiy)

E,, = 10041 - .2 .. 3 2. .2 23
Ab((i; +iy)" —iyiy+3m(iy +ijiy +iiy +13))

(5-4)

Par exemple, si i; = 154, i, = 404, t, = 20us, R, = 0,16Q2, m = 0,008 et
b = 0, 88, I’erreur de calcul sur les pertes de conduction donnée par la relation (5-4) est de

12%. 1l s’agit ici d’une erreur importante qui doit étre prise en compte.

En plus de la variation de la résistance en fonction du courant, la variation de la résistance a
1’état passant du MOSFET en fonction de la température de jonction est également un facteur
important dont il faut tenir compte. Contrairement aux diodes épitaxiales qui possédent un

coefficient de température négatif (Benda, Gowar et Grant, 1999) (la tension a leurs bornes

ko
| F

L=
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diminue lorsque la température de jonction augmente), les MOS possédent un coefficient de
température positif. Cette variation de résistance en fonction de la température est illustrée a la

figure 5.5 pour le transistor IXFH32N50.

2.8
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:qﬂ) 2‘4T v
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Figure 5.5 Variation de la résistance a I’état passant du
IXFH32N50 en fonction de la température
(IXYS, 2008).

Comme il fut le cas pour I’effet JFET, il est possible d’évaluer cette variation par un

polynéme du premier ordre tel que décrit par la relation (5-5).

R,(T)) = qT;+p (5-5)
Par exemple, la courbe du IXFH32N50 illustrée a la figure 5.5 est interpolée en utilisant les
paramétres ¢ = 0,0112 et p = 0, 72. L’erreur commise en négligeant cette particularité des
MOSFET de puissance est donnée par la relation (5-6).

E,, = 100|1 —qT,-p| (5-6)

En utilisant une température de jonction de 70°C ainsi que les paramétres p et g définis

précédemment, on obtient une erreur d’estimation des pertes de conduction de 50%. Il s’agit
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d’une sous estimation importante des pertes de conduction qui ne peut étre négligée dans
I’étude d’un compromis juste entre le bruit électromagnétique et les pertes de commutation.
La raison est que le ralentissement de la vitesse de commutation entraine une dissipation plus
élevée et donc une température de jonction plus élevée ce qui augmente indirectement les
pertes de conduction. Maintenant que les requis du modéle de MOSFET ont été présentés,

nous allons attaquer les points importants de I’analyse électromagnétique.

5.5 Considérations électromagnétiques

Tel que ce sera le cas pour les modeles électromagnétiques précalculés, les principales
considérations se situent au niveau du courant de déplacement. Puisque ce sujet est traité en
profondeur au chapitre 8, il n’est pas nécessaire de refaire ce travail une deuxiéme fois. Par
contre, il faut fixer la variable utilisée pour quantifier le niveau d’EMI. Puisque le champ
magnétique dépend du courant circulant dans les conducteurs du convertisseur, et plus
précisément de leurs dérivés, il est logique d’utiliser cette grandeur pour évaluer
I’augmentation ou la diminution de la génération d’EMI. Conséquemment, ce sont les pentes
de courant des interrupteurs de puissance qui seront utilisées afin de quantifier la variation
d’EML. 11 est donc trés important que la modélisation du circuit ainsi que celle du MOS soit la
plus fidele possible au cas pratique sinon I’étude du compromis ne peut étre effectuée

correctement.

5.6 Le modé¢le thermique

Le modele du MOSFET et les considérations électromagnétiques ayant é&té traités
précédemment, il ne reste que le mod¢le thermique de 1’assemblage a déterminer. Puisque le
compromis est effectué au niveau de I’interrupteur de puissance, la diode et le transistor sont
mécaniquement assemblés sur deux radiateurs différents pour éviter que la diode exerce une
influence sur le MOS et vice-versa. Le transistor MOSFET utilisé est le IXFH32N50 et la
diode antiparalléle est la DSEP30-06A. La résistance thermique de 0,35K/W entre la

jonction et le boitier est directement extraite a partir de la fiche technique du fabricant (IXYS,
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2009). Puisque la compagnie IXYS ne fournit pas les courbes précises d’impédance
thermique transitoire telles que celles fournies par IRF, la résistance thermique maximale est
utilis€e. Toutefois, puisque le rapport cyclique demeure le méme durant toute
I’expérimentation, la valeur de la résistance thermique demeure constante méme si elle est en

partie erronée.

De plus, puisque cette résistance thermique est beaucoup plus faible que celle du radiateur,
elle n’influence pas beaucoup la température finale de ’assemblage. La seconde résistance
thermique, communément appelée interface, est située entre le boitier du transistor et la
surface du radiateur. Principalement, deux technologies sont employées pour effectuer cette
interface: la graisse thermique et les coussins (pads) thermiques a changement de phase. La
graisse thermique est moins performante que le pad thermique a changement de phase, mais
elle est également moins dispendieuse. En revanche, le pad thermique est beaucoup plus
coliteux, mais ses propriétés thermiques sont plus intéressantes. Dans le cadre de cette
expérimentation, le pad thermique HiFlow300 est utilisé. I1 présente une résistance thermique
de 0,13°C/W pour une section de un pouce carré. En divisant cette valeur par la surface
arriére du transistor, on obtient une résistance thermique de 0,28°C/W. La troisi¢éme et
derniére résistance thermique du circuit est celle du radiateur. Puisqu’il s’agit d’un radiateur a
refroidissement naturel, sa résistance thermique diminue lorsque la différence de température
entre le radiateur et ’ambient augmente (Incropera et Dewitt, 2002). Cette variation opérant
selon une trajectoire plutdt complexe et difficile 8 modéliser a partir d’un modele analytique,
la résistance thermique du radiateur est tabulée expérimentalement. La méthode de
caractérisation est la suivante : une puissance P, est appliquée a la jonction du transistor qui
est assemblé sur ce radiateur et la température T du radiateur est mesurée. Le processus se
poursuit en appliquant une puissance P, et ainsi de suite. En procédant de la sorte, on obtient
la courbe de la température 7' en fonction de la puissance dissipée P pour une température
ambiante donnée. Cette courbe peut étre estimée par un polyndme d’ordre 4 pour ensuite étre
dérivée, car la résistance thermique (R) du radiateur est non linéaire (R = 0T/0P). Le

polyndme d’ordre 3 résultant de cette dérivation est donné par la relation (5-7).
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R(P) = — (0, 008)P° + (0, 028)P” — (0,4)P + 5, 42 (5-7)

ou R est la résistance thermique du radiateur et P est la puissance dissipée par le transistor
s’écoulant par le radiateur. En utilisant les résistances thermiques définies précédemment, la

température de la jonction est donnée par :
T;=Puos*xR(P)+0,35+0,28)+T ., (5-8)

ou T,,, estlatempérature ambiante sélectionnée pour tabuler la relation (5-7).
5.7 Calcul des pertes de commutation de la diode

Le compromis que nous désirons étudier a un impact sur la diode. Cette section est consacrée
au calcul des pertes de la diode épitaxiale. Puisque la diode épitaxiale utilisée dans ce travail
fonctionne selon le principe de la modulation de la conductivité (Spenke et Benda, 1967), il
est difficile de réaliser un modele complet de ce dispositif permettant d’évaluer les pertes de
commutation pour différentes conditions d’opérations. Toutefois, en utilisant les informations
tabulées dans la fiche technique de la diode, il est possible d’estimer les pertes de
commutation de celle-ci avec une précision acceptable. Il existe plusieurs procédures
différentes permettant de quantifier les pertes de commutation des diodes épitaxiales. La
méthode présentée dans cette section est un mélange de toutes ces méthodes. Il s’agit donc

d’une démarche originale.

L’application de cette procédure implique la connaissance de cinq paramétres importants. La
tension de recouvrement direct de la diode V., la durée du recouvrement direct ¢, la durée

du recouvrement inverse ¢.., le courant de recouvrement inverse créte i, ¢t finalement la

rr°
relation V/I lorsque la diode est a I’état passant. Il est important de noter que tous ces
parametres (sauf la caractéristique V/I) dépendent du taux de variation du courant dans la

diode lors de I’allumage et lors de I’extinction et que cette pente est en grande partie imposée
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par les caractéristiques du MOSFET ou du IGBT. La figure 5.6 illustre la forme d’onde du
recouvrement direct de la diode DSEP30-06A soumise a une pente de 1300 4 /ps. Une
surtension de 21 V est observable aux bornes de la diode. La diminution de cette surtension
est le résultat de la modulation de conductivité (Benda, Gowar et Grant, 1999), (Benda et
Spenke, 1967). La forme d’onde approximative utilisée pour le calcul des pertes de
recouvrement direct est présentée a la figure 5.7. Le recouvrement inverse, qui dissipe
beaucoup plus d’énergie que le recouvrement direct, est présenté a la figure 5.8 pour la diode
DSEP30-06A. Le courant inverse maximal de recouvrement i, dans le cas de cette

commutation est de 4,9A.
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Figure 5.6 Recouvrement direct de la diode DSEP30-06A.

L’approximation de cette forme d’onde est illustrée a la figure 5.9. Comme mentionné
précédemment, le calcul des pertes de recouvrement inverse nécessite deux parametres soit

lrm ° trr *
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Figure 5.7 Approximation de la caractéristique de
recouvrement direct.

La connaissance de Qpp est optionnelle, car la valeur de la charge recouvrée est directement
lie a i,, et ¢,.. Il est important de mentionner que ces trois paramétres sont facilement

accessibles dans les fiches techniques des fabricants.
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Figure 5.8 Recouvrement inverse de la diode DSEP30-06A.

Le calcul des pertes de pertes de recouvrement inverse débute en déterminant les valeurs de

T,, T; et T, illustrées a la figure 5.9.

En posant que :
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0.
o1,

I’on peut déterminer 7', en I’isolant dans I’équation (5-9), ce qui donne la relation (5-10).

T, o= 7 (5-10)
TR

Il est important de noter que le signe de la pente de courant (0,/0¢, ) doit étre conservé dans la
relation (5-10). Il est également fondamental de se souvenir que cette pente est gérée par

I’interrupteur de puissance d’ou I’importance d’utiliser un modele adéquat du transistor de

puissance.
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Figure 5.9 Approximation de la caractéristique de
recouvrement inverse.

En utilisant la valeur de T, il est possible de déterminer T, selon les relations (5-11) et

(5-12).

Q = irm(T3_Tl)+irm(T3_T1) — Irm(T4_T1)
RR 2 2 2

(5-11)
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En effectuant la résolution pour T, on a que :

2 QRR
iRM

T, = +T, (5-12)

La valeur de T, peut également étre calculée en utilisant ¢, via la relation (5-13).

T, =T, +1, (5-13)

Normalement, si I’extraction des grandeurs a partir des graphiques de la fiche technique est
effectuée correctement, la valeur de T, calculée par (5-12) et (5-13) devraient étre trés
similaires. Par exemple, en supposant un courant direct de 15A circulant dans la diode
DSEP30-06A ainsi qu’une pente de courant de 5004 /pus a I’ouverture de la diode, il est

possible d’extraire a partir des figures 5.12, 5.14 et 5.15 les grandeurs suivantes :

Q,, = 800nC iy = 204 t,. = 83ns (5-14)
En posant T, = 0 dans I’équation (5-12), on obtient que :
2
T, = Orr _ 2x800nC _ 80ns (5-15)

i 20C/s

rm

ce qui est une valeur trés similaire au £, extrait des fiches techniques donné a 1’équation 5.16.
I fut mentionné précédemment que la pente d’ouverture de la diode est gérée par
Iinterrupteur de puissance. Cette affirmation est exacte jusqu’a ¢ = T35 tel qu’illustré 4 la
figure 5.9. A partir de cet instant, la dynamique du courant dans la maille de commutation est
gerée par les caractéristiques internes de la diode. La pente du courant entre 75 et T, est alors

estimée par la relation (5-16).
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0i Lrm
o - 5-16

Cette pente est trés importante, car elle permet de déterminer la surtension aux bornes de la
diode. En effet, 4 ¢+ = T; la tension aux bornes de la diode est égale a celle de ’alimentation
car la pente du courant circulant dans la maille de faible impédance est nulle. Toutefois, entre
T; et T, la diode force une diminution du courant dans la maille de faible impédance créant
ainsi une surtension aux bornes de I’inductance de fuite. Cette surtension augmente
substantiellement les pertes de commutation de la diode, car le courant circulant dans la diode
n’est pas nul & ce moment. En pratique, cette pente est gérée par le profil de recouvrement de
la diode. Ce profil est trés difficile a déterminer, car il dépend de plusieurs paramétres internes
de la diode (dimensions des couches, dopage...) La présente procédure suppose une pente
constante entre 73 et T, ce qui a pour effet de surévaluer les pertes liées a la surtension en
surévaluant la durée de cette surtension. Toutefois, faire fi de cette surtension engendre une
sous-estimation des pertes de commutation importantes. Il faut donc en tenir compte. En

utilisant la relation (5-16), il est possible d’estimer la surtension V,, par 1’équation (5-17).

i
voo=1 (-—m) 5-17

En supposant qu’il est possible d’approximer les formes d’ondes expérimentales par des
droites, comme illustré a la figure 5.10, 1’expression du courant et de la tension pour chacuns

des segments sont données par (5-18) et (5-19) respectivement :

Vb - Va
V() = L—=2(1,-1)+7, (5-18)
~ b

a

I,-1
(1) = (t,-1)+1, (5-19)
t,—t,

a
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> T(s)

Figure 5.10 Formes d’ondes idéalisées du courant
et de la tension.
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Figure 5.11 Forme d’onde idéalisée de la commutation de la diode
épitaxiale.

Pour tous les intervalles illustrés sur la figure 5.11, I’énergie dissipée entre les temps ¢, et ¢,

est donnée par :

Iy
Ey = (Vidt (5-20)

t

a

En remplagant V' et I dans ’expression (5-20) par les définitions (5-18) et (5-19), et en

intégrant, on obtient finalement :

¥ '
| Py

L=
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(=t )RV, + V) +iy(V, +2V)))

Eab 6

(5-21)

L’expression (5-21) est utilisée pour calculer les pertes de commutation de la diode. Jusqu’a
présent, presque toutes les informations permettant le calcul des pertes de recouvrement
inverse de la diode ont été déterminées. L’ ombre au tableau se situe au niveau du calcul de
T, . En effet, T, dépend de la quantité de charges accumulées dans la zone faiblement dopée
de la diode et plus particuliérement entre la jonction P* et n~ présente dans toutes les diodes
épitaxiales (Benda, Gowar et Grant, 1999), (Spenke et Benda, 1968). Lors de la diminution du
courant entre T, et T, (voir figure 5.9) une partie de la charge est recouvrée par
recombinaison. La variation de la charge recouvrée en fonction de la pente de courant a
I’ouverture de la diode présentée sur la figure 5.15 confirme cette affirmation. En effet, pour
un méme courant direct, la charge recouvrée augmente avec la pente de commutation. Par
exemple, en utilisant la figure 5.15 et en supposant un courant direct de 15A, il est possible
d’observer qu’une charge de 250nC est recouvrée pour une pente de 1004 /us tandis qu’une
charge de 1550nC est recouvrée pour une pente de 10004 /us, ce qui est une différence
majeure. A partir de cette analyse, il est possible de conclure que T , diminue avec la
diminution de la pente de commutation, car la charge a recouvrée diminue lorsque le courant

passe de I a 0. Les paramétres ¢ et Qpp sont directement extraits de la fiche

rre tfr’ Lvm

technique de la diode. Les graphes de ces grandeurs sont présentés aux figures 5.12, 5.13, 5.14
et 5.15 respectivement. Toutes ces figures sont extraites de (IXYS, 2009).
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Figure 5.12 Durée de recouvrement inverse
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Figure 5.15 Charge recouvrée par la diode
DSEP30-06A lors du blocage.

5.8 Calcul des pertes de conduction de la diode

L’objectif du calcul vise a déterminer la résistance de la diode pour différents points

d’opération en courant. A tort, la résistance est souvent calculée par le rapport direct de la
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tension sur le courant. Cette méthode de calcul est valide seulement pour les résistances

linéaires. En fait, la résistance est définie par la relation (5-22).

R=% (5-22)
0i

Si la relation est constante, tout comme dans le cas d’une résistance, le rapport tension sur
courant est approprié. Par contre, la diode étant un dispositif non linéaire, il est impératif
d’utiliser la relation (5-22). Puisque la résistance est calculée a partir d’une dérivée et que la
courbe utilisée est tabulée a partir de données extraites visuellement de la fiche technique du
fabricant, il faut effectuer I’approximation de la relation par une fonction plus lisse qui est
dérivable facilement. Les fonctions présentant des plateaux se prétant mal a I’utilisation des
polynomes (Gerald et Wheatley, 2004), des spline cubiques ont €té utilisées pour interpoler la
courbe du fabricant présentée a la figure 5.16. La dérivée de cette courbe en fonction du
courant est également présentée a la figure 5.16. Il est possible d’observer sur cette figure que
la conductivité de la diode augmente radicalement lorsque le courant augmente dans le
dispositif, ce qui confirme la présence de la modulation de la conductivité. Egalement,
puisque la résistance de la zone centrale de diode est inversement proportionnelle au nombre
de charges emmagasinées, on observe que le nombre de charges augmente en fonction du
courant. Au blocage de la diode, il est donc normal que le temps de recouvrement inverse

dépende du courant qui circule en direct dans la diode.

Comme mentionné précédemment, 1’on peut également constater ce fait en observant les
courbes de charge recouvrée en fonction du courant direct de la figure 5.15. Cette remarque
est également valide pour la durée du recouvrement direct. Il est possible d’observer sur la
figure 5.12 que la durée du recouvrement direct est également modulée par le courant direct
de la diode. Le calcul de la durée ainsi que de la surtension observable durant le recouvrement
direct est trés complexe. L’utilisation des fiches techniques, méme si elles sont en général
limitées & une seule valeur de courant, demeure le seul outil disponible pour quantifier ce

phénomeéne.



91

D
i=3

| ——Donneées - IXYS (A} |

oy
[=]

-

2

A

Courant (A.)

N
=3

12 14 18

o
]
o
B
o
o
o
k)
N

N
o

— Conductance (S}
e R@SiIStance {Q)

P.U)

AN

o

0 02 04 06 08 1 12 14 18
Tension (V)

Figure 5.16 Caractéristique VI de la diode DSEP30-06A
ainsi que sa conductance.

5.9 Résultats de ’analyse

En utilisant toutes les hypotheses développées précédemment, il est possible d’appliquer la
démarche présentée a la figure 5.1. Puisque la dynamique de commutation du MOSFET est
principalement dictée par la résistance de grille ainsi que I’inductance de fuite du circuit, les
figures 5.17 et 5.19 présentent les résultats des calculs thermiques et de niveau d’EMI en
fonction de ces deux paramétres. Dans le but de mettre I’emphase sur les effets de
I’inductance de fuite, la figure 5.19 présente également la surtension qui apparait aux bornes
du MOSFET lors du processus d’ouverture. Toutes ces courbes sont normalisées pour

clairement illustrer I’impact de ces deux paramétres.

En observant la figure 5.17, on observe que 1’augmentation de la résistance de grille du
MOSFET provoque une augmentation de la température de la jonction du MOSFET d’a peine
10%. Cette faible augmentation de la température de jonction s’explique par le fait que
lorsque la différence de température entre le radiateur de ’ambiant est élevée, la résistance
thermique du radiateur diminue rapidement. C’est la raison pour laquelle une plus grande
puissance dissipée n’a pas beaucoup d’influence sur la température de la jonction. Toutefois,

il est important de rappeler que méme si cette puissance dissipée supplémentaire n’échauffe
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pas beaucoup le systéme thermique, il n’en reste pas moins que les performances du

convertisseur s’en trouvent dégradées.

En observant la figure 5.18, on constate que le bruit électromagnétique diminue en dega de
28% de sa valeur nominale initiale. Cette valeur nominale est obtenue en utilisant une
résistance de grille trés faible ainsi qu’une petite inductance de fuite. Cette combinaison
permet au MOSFET de puissance de commuter treés rapidement et de générer beaucoup
d’émissions électromagnétiques. Finalement, on observe sur la figure 5.19 que 1’augmentation
de la résistance de grille permet une diminution de la surtension aux bornes du MOS lors de
son ouverture. Egalement, selon la figure 5.19, il est possible de diminuer radicalement cette

surtension en construisant un circuit imprimé possédant une faible impédance de fuite.
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Figure 5.17 Augmentation de la température de jonction du
MOS en fonction de ’inductance de fuite et de la
résistance de grille.
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Figure 5.18 Induction électromagnétique en fonction de
Pinductance de fuite et de la résistance de
grille.
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Figure 5.19 Augmentation de la surtension en fonction
de la résistance de grille et de I’inductance
de fuite.

5.10 Conclusion

Comme démontré dans ce chapitre, il est possible de minimiser 1’impact du EMI généré par
les semi-conducteurs de puissance sans augmenter radicalement la température du MOSFET.

Les résultats présentés nous indiquent que le choix de la résistance de grille demeure
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I’élément clé permettant de réaliser le compromis entre le niveau d’EMI et la dissipation
thermique. En pratique, ’augmentation des résistances de grille est la premiére approche

utilisée pour déverminer un convertisseur aux prises avec des problemes d’EMI.

Nous savons maintenant que c’est lors de la commutation des semi-conducteurs de puissance
que les problémes d’interférences électromagnétiques — surviennent. Le couplage
électromagnétique entre les circuits de haute et de faible puissance est le mécanisme
d’opération de ces interférences. Ce couplage, représenté sous forme d’inductances mutuelles,
doit étre inclus dans la modélisation électrique du circuit pour quantifier sa contribution et
détecter les causes potentielles de défaillance. L’inclusion de ces éléments parasites dans les

représentations d’état des circuits est le sujet abord¢ au prochain chapitre.



CHAPITRE 6
FORMULATION DES EQUATIONS D’ETAT ADAPTEE AUX CONVERTISSEURS
DE PUISSANCE

6.1 Historique des travaux

L’écriture des équations d’état d’un circuit électrique, peu importe I’application, demeure un
sujet trés important. En avril 2005, lorsque j’ai entamé 1’étude de la modélisation des circuits
électriques contenant des semi-conducteurs, le choix d’une méthode d’écriture des équations
d’état devait étre fait. Mon premier choix s’est porté sur 1’utilisation de SPS pour faire la
modélisation €lectrique directement a partir de sources de tension et de courant commandées
que I’on retrouve dans sa bibliothéque. Il s’agissait d’une approche trés similaire a celle que
j’avais utilisée lors de la réalisation de mes travaux de maitrise (Blanchette, 2003). Toutefois,
I’utilisation de cette approche fut de courte durée, car il n’est pas possible de faire un retour
d’état dans SPS sans engendrer une boucle algébrique. Ce probléme est engendré par un direct
feedthrought. Ces boucles algébriques, nécessitant I’inclusion de délais dans la simulation
pour assurer la convergence, rendaient celle-ci instable et lente. Un deuxiéme probléme
majeur avec cette approche était I’'impossibilité de modifier les termes contenus dans la
matrice réactive (en anglais mass matrix (Hairer et Wanner, 1996)). La matrice réactive est
celle qui contient les inductances et les condensateurs et elle multiplie les dérivés des états.
Dans SPS, cette matrice est constante ce qui ne convient pas du tout pour les micromod¢les
d’interrupteur de puissance qui possédent plusieurs capacités non linéaires qui dépendent de

la tension a leurs bornes.

Afin de résoudre ces problemes, ma seconde approche fut d’utiliser la théorie des graphes
linéaires directement pour €crire les équations d’état. J’avoue que me départir du moteur SPS
qui posseéde une structure logicielle commerciale pour me retrouver avec une méthode plus
artisanale fut un coup difficile. Toutefois, je pouvais maintenant modifier a volonté les valeurs
des €léments réactifs résolvant les problemes fondamentaux du moteur de SPS. J’ai donc

utilisé cette méthode durant plusieurs mois avec succés.
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Finalement, tout s’est détérioré lorsque j’ai tenté de modéliser un hacheur abaisseur
comprenant trois MOSFET de puissance en parallele pour le club étudiant Photon en janvier
2006. Pour faire un résumé de la problématique rencontrée, la méthode des graphes linéaires
exige la formation d’un arbre possédant des liens et des branches. Pour étre complet, il faut
que les liens de P’arbre touchent a tous les noeuds de 1’arbre. Une des contraintes de la
méthode est qu’il ne faut pas inclure les inductances dans les liens de ’arbre, car ceci génére
des coupures inductives. Ces coupures inductives engendrent certaines complications lors de
la synthése des équations (Champagne, 2001). Le probléme lorsque 1’on modélise des circuits
électriques permettant d’étudier la commutation, c¢’est que les inductances de toutes les
mailles ne sont pas négligeables. On se retrouve alors avec des coupures inductives un peu
partout ce qui rend 1’approche par graphes linéaires complexe. Ceci est particulierement vrai
lorsque 1I’on place plusieurs MOS en parall¢le. Dans ce cas, les MOS sont séparés par des
inductances ce qui engendre des coupures inductives multiples. De plus, il n’est vraiment pas
simple d’inclure les bonnes valeurs inductives aux bons endroits ce qui augmente d’un cran la
difficulté¢ de la modélisation. La méthode proposée dans ce chapitre permet de pallier ces

problémes avec élégance et simplicité.

Avant d’amorcer la description de la méthode proprement dite, j’aimerais apporter une
précision concernant la nécessité de développer une nouvelle méthode d’écriture des
équations d’état puisqu’il en existe déja. Si (Balabanian et Bickart, 1969) n’avaient pas
présenté, en 1969, dans leur volume intitulé Electrical network theory, une méthode
systématique d’écriture des équations d’états d’un circuit électrique, le logiciel SPS ne serait
pas aujourd’hui utilisé partout dans le monde et vendu a plusieurs milliers de licences. C’est
donc un pensez-y-bien avant de croire que ce type de méthode ne peut étre utilisé

avantageusement pour la réalisation d’applications industrielles!
6.2 Fondements théoriques de la méthode

La différence fondamentale entre la méthode proposée et les méthodes conventionnelles

d’écriture des équations d’état est de supposer que tous les flux emmagasinés dans les mailles

¥ '
| Py

L=
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du convertisseur (donc les inductances propres et mutuelles) ne sont pas négligeables. En
outre, ceci signifie que les courants de toutes les mailles sont des variables d’état et que les
variations des tensions aux bornes des condensateurs de ces mailles peuvent étre exprimées en
fonction de ces courants. Ce raisonnement est juste lorsque 1’on s’attaque a 1’étude de la
commutation des convertisseurs de puissance, car le taux de variation des courants atteint
plusieurs centaines d’Amperes par microseconde. Ce fort taux de variation a une influence
importante sur les tensions le long des mailles. La logique de la méthode repose sur la

premiére équation de Maxwell donnée par la relation (6-1) (Melcher et Hauss, 1989).

§-a = —%”(B-h)ds (6-1)
C s

Cette loi stipule que la somme des tensions autour d’un contour C (c’est-a-dire de la maille du
circuit) est égale a la variation temporelle du flux emmagasiné dans ce contour. En effet, le

flux contenu dans la surface S bornée par le contour C est donné par la relation (6-2).

(B-M)ds = @ (6-2)
If

Dans sa forme la plus fondamentale, 1’équation de Faraday considére que tous les champs
électriques dans le circuit possédent une nature tridimensionnelle puisque le membre de
gauche de la relation (6-1) est vectoriel. Néanmoins, I’intégration du membre de gauche de
I’équation (6-1) conduit a une quantité scalaire qui représente la somme des tensions le long
de la maille. Ces tensions sont celles des condensateurs, des sources de tension et des chutes
de potentiel aux bornes des résistances. Les tensions aux bornes des inductances propres et
mutuelles se retrouvent dans le membre de droite de 1’équation (6-1). En sélectionnant les
tensions aux bornes des condensateurs et les flux dans les mailles comme variables d’état du

circuit électrique, on obtient la représentation d’état donnée par 1’équation (6-3).
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I:l 0:| ® = f(il’ i35+l VCy, VCy . VCy By, By, . E)) (6-3)
0 C VC g(ll, iz, ...in, VCI’ VC2) (XX VCn’ E]) Ez, "'En)

La variable @, dans le membre de gauche de 1’équation (6-3), représente les flux totaux
(mutuels et propres) dans chacune des mailles du convertisseur. Ces flux dépendent des
courants circulants dans le convertisseur ainsi que de la géométrie du circuit. Dans le cas le
plus général, supposons que tous les courants de tous les conducteurs métalliques du
convertisseur produisent un flux a travers de la surface 1 (une maille donnée du
convertisseur) et que celle-ci demeure géométriquement fixe (ce qui est faux dans les
machines électriques, mais pas dans les convertisseurs de puissance). Il est possible de poser

que :
@, = fliyy iy --i,) (6-4)

Toutefois, I’utilisation des flux dans la représentation d’état pose un probléme puisque du c6té
gauche de 1’équation (6-3), on retrouve les flux et les tensions aux bornes des condensateurs et
du c6té droit, on retrouve les courants des mailles et les tensions aux bornes des
condensateurs. Il est évident qu’il faut éclipser les flux du c6té gauche de 1’équation (6-3)
pour faire place aux courants. L’utilisation de la dérivée en chaine permet de migrer des flux
vers les courants avec aisance. Le processus de la dérivée en chaine est présenté a la figure

6.1.

Figure 6.1 Schéma de la dérivation
en chaine du flux @.

En utilisant la figure 6.1 et en appliquant la dérivée en chaine a I’équation (6-4), on déduit

I’expression (6-5).
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La relation (6-5) peut s’exprimer sous la forme matricielle donnée par 1’équation (6-6).
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On reconnait la matrice Jacobienne au centre de I’équation (6-6). Cette matrice Jacobienne
représente en fait les flux propres et mutuels qui existent entre les différentes mailles. Plus
spécifiquement, il s’agit des inductances propres et mutuelles dynamiques (Gieras et Wing,
2002). Les inductances constantes, telles que celles a noyau d’air, sont des cas particuliers
dans inductances dynamiques. S’il n’existe aucun couplage entre les mailles, la matrice

Jacobienne devient diagonale et prend la forme proposée par I’équation (6-7).
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En utilisant la relation (6-6), il est possible d’effectuer la réécriture de la représentation d’état

de la relation (6-3), ce qui méne a la relation (6-8).

[L O] l: — f(il’ iz, ...in, VC].’ VC2, veo VCn, EI’E2) "'En) (6_8)

0 Cl|¥ |gliyig iy VCp, VCyy ... VT, Ey, By, ... E,)

Dans cette relation, les variables d’état sont les courants des inductances et les tensions aux
bornes des condensateurs. Il s’agit de variables plus usuelles que les flux dans les mailles.
Toutefois, si cette démarche nous permet une approche plus conventionnelle de modélisation
des circuits électriques, la difficulté du traitement liée a la quantification des flux dans le

convertisseur n’est que partie remise a un chapitre ultérieur.

Ceci termine le fondement théorique de la méthode. La prochaine section établit les régles a

observer afin d’appliquer cette méthode & un convertisseur de puissance.

6.3 Processus de modélisation des convertisseurs de puissance sous forme
de variables d’état.

Le processus de modélisation des convertisseurs de puissance sous forme de variables d’¢état
comporte sept régles de base qu’il faut observer. Ces régles sont présentées dans cette section.

Afin de faciliter la compréhension, un exemple est intégré a la présentation de ces régles. Le
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circuit a I’étude est le hacheur abaisseur présenté a la figure 6.2. La réalisation physique de ce
circuit est illustrée & la figure 6.3. Le convertisseur est composé d’une diode de puissance,

d’un MOSFET de puissance ainsi qu’une charge inductive.

Vec Ce D

Figure 6.2 Schéma électrique d’un
hacheur abaisseur.

Figure 6.3 Réalisation physique du circuit abaisseur.
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6.3.1 Regles d’application de la méthode

Régle 1 - L’orientation spatiale ainsi que la taille des conducteurs métalliques doivent étre
respectées. Il n’est pas nécessaire d’avoir terminé la conception du layout pour écrire les
équations d’état. En revanche, la taille et ’orientation des conducteurs possedent une
influence majeure sur les inductances mutuelles et propres du circuit. Il faut donc concevoir le
layout afin de minimiser ces grandeurs. De plus, le layout est nécessaire pour identifier les
valeurs des inductances de 1’équation (6-6). La figure 6.3 illustre une disposition physique
potentielle des semi-conducteurs de puissance, des éléments passifs et des conducteurs

métalliques du hacheur abaisseur présenté a la figure 6.2.

Reégle 2 - Toutes les mailles présentes dans le circuit doivent étre numérotées. L’ ordre de cette
numérotation n’est pas important pourvu que toutes les mailles soient numérotées. La
numérotation des mailles du hacheur abaisseur de la figure 6.2 est présentée a la figure 6.4. En
observant la figure 6.4, on constate que le circuit possede quatre mailles distinctes. La maille
1 comprend le transistor et la diode de puissance. Il s’agit de la maille de faible impédance du
circuit puisqu’aucun élément passif ne permet de limiter le taux de variation du courant
circulant dans cette maille. La maille 2 comprend la diode de roue libre ainsi que I’inductance
de charge. Il s’agit d’une maille de forte impédance puisque la valeur inductive de la charge

est €levée ce qui limite la pente de variation du courant.

Le circuit de sortie du pilote de grille ainsi que la grille du MOSFET compléte la maille 3. 11
ne s’agit pas d’une maille de faible impédance puisqu’on y retrouve une résistance et un
condensateur, mais son inductance de fuite doit étre considérée pour déterminer précisément
la dynamique de commutation du MOSFET de puissance. La maille 4 est celle formée par le
générateur d’impulsions et le circuit d’entrée du pilote de grille. Il s’agit d’une maille de trés
forte impédance puisque l'impédance d’entré du driver est de 100kQ. Ainsi, il peut
facilement étre piloté par un FPGA ou un DSP. A ce stade de I’analyse, il est important de

remarquer que seule 1’inductance de charge est représentée sur le circuit de la figure 6.2.
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Aucune inductance de fuite n’est représentée ce qui permet de simplifier grandement le

schéma électrique du circuit tout en ayant la possibilité de les inclure au moment opportun.

Figure 6.4 Identification des contours et des surfaces du circuit abaisseur.

Régle 3- Tous les contours qui bornent les mailles identifiées a 1’étape précédente doivent étre
identifiés et porter le méme numéro que la maille correspondante. Cette numérotation est

clairement présentée sur la figure 6.5 pour les contours C,, C,, C; et Cy.

Reégle 4 - Les jonctions doivent étre représentées par des points, car physiquement elles
n’occupent qu’une place infime dans le circuit. En effet, par rapport a toute la structure
métallique qui entoure les semi-conducteurs de puissance, la taille des jonctions qui
avoisinent quelques centaines de micromeétres n’a pas besoin d’étre considérée lors de la
conception du layout. En revanche, la structure métallique interne du semi-conducteur (sa
construction dans le boitier) doit étre prise en compte lors de la représentation physique du
circuit, car elle peut atteindre une taille non négligeable. La figure 6.6 illustre un cas typique
ou les dimensions de I’assemblage du semi-conducteur ne sont pas négligeables. Il s’agit de la
connexion interne d’un IGBT. Les deux semi-conducteurs de puissance sont reliés au circuit

métallique de puissance par des conducteurs trés fins. Il n’est pas difficile d’observer que les
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dimensions de toutes les surfaces métalliques présentes dans ce boitier sont beaucoup plus

imposantes que celles des jonctions.

Figure 6.5 Identification des surfaces S1, S2 et S3.

A

onducteur de
la grille

Figure 6.6 Structure interne d’un module d’IGBT.
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Régle 5 - Les surfaces microscopiques ne doivent pas étre considérées comme des contours.
Par exemple, la maille formée dans un MOSFET de puissance par le MOS proprement dit et la
diode antiparalléle intrinséque au dispositif ne doit pas étre considérée inductive, car la taille
de la maille est infime. Il existe donc une relation algébrique entre ces deux composants. A
I’opposé, la maille entre le IGBT et la diode antiparalléle de la structure présentée sur la figure
6.6 ne peut étre négligée, car ses dimensions physiques sont importantes. Dans ce cas

particulier, il existe une maille non négligeable entre le IGBT et la diode.

Régle 6 - Lorsqu’il y a plusieurs composants en paralléle entre les mémes noeuds du circuit, il
est important de placer d’abord les condensateurs dans les mailles principales, s’il y en a,
ensuite les sources de tension et finalement les résistances. Les sources de courant
représentent le dernier choix possible. Un exemple d’application de cette régle est présenté a
la figure 6.7. La figure 6.7(a) illustre un modele de MOSFET de puissance typique utilisé pour
I’étude de la dynamique de commutation de ce dispositif. Il est composé de trois
condensateurs parasites (Cgs, C od ©t C,), d’une source de courant (Jy,n5) et d’une
résistance de grille (R;). La figure 6.7(b) illustre I’inclusion de ce modéle dans un circuit
électrique selon la régle 6. On observe que la source de courant n’est pas incluse dans les

mailles principales du circuit, mais qu’elle se retrouve plutét dans la maille interne de

I’interrupteur de puissance.

oD’

Maille principale 1

Cos

0]
%’
@
1
il

Rg JImos

(a) (b)

Figure 6.7 Modéle du MOSFET de puissance illustrant les condensateurs
parasites.



106

Régle 7 - La représentation d’état des jonctions des semi-conducteurs de puissance doit étre
traitée indépendamment lorsqu’il y a présence de dégénérescences. La dégénérescence en
question se situe au niveau des condensateurs parasites qui se trouvent dans plusieurs modéles
de semi-conducteurs de puissance et qui forment souvent une maille capacitive (Balabanian et
Bickart, 1969). Un exemple est illustré a la figure 6.7(a) pour le modéle d’un MOSFET de
puissance. Il est possible d’observer dans ce modéle la présence d’une maille capacitive
typique, car il y a une tension dans cette maille qui est la somme algébrique des deux autres.
Ceci signifie également qu’il y a seulement deux variables d’états dans ce modéle. Nous
allons traiter ce type de dégénérescence dés maintenant, car il s’agit d’une particularité
importante que 1’on retrouve souvent lorsque 1’on modélise les interrupteurs de puissance
sous forme de micromodele. Le but est d’obtenir la représentation d’état pour les tensions des
condensateurs C,; et Cpo (0V (.70t €t OV, 7 0t). Pour effectuer cette tiche, nous allons

utiliser le circuit présenté a la figure 6.8.

Figure 6.8 Identification des mailles
du circuit abaisseur.

L’objectif consiste a déterminer s’il est possible d’exprimer les courants dans ces deux
condensateurs a partir des autres variables d’états (i, i, i3, chd et VCgS .) Dans I’exemple
proposé, ¢’est la tension aux bornes de C ;; qui est égale & la somme des tensions aux bornes
de C,y etde C s En consultant la figure 6.8, on constate que le courant qui entre dans le

drain du MOSFET est i; et que le courant qui entre dans la grille est i;. La connaissance de

ko
| F

L=
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ces courants nous permet d’isoler le MOSFET en un sous-systéme tel que celui illustré a la

figure 6.9.

Figure 6.9 MOSFET alimenté par
des sources de courant.

En utilisant la loi des mailles, on peut exprimer les courants dans les condensateurs par :

i =iy —i, —1
Cgd 1 Cd
g m s (6-9)

lcgs = Wt i3—1y—icys
Puisque les tensions Vigar Vigs ©t Vigs sont liées par I’expression (6-10),

les dérivées de ces variables sont également liées. La relation entre les dérivés est donnée par

I’équation (6-11).

Veas = Vega+ Vegs (6-11)
En substituant la relation fondamentale i = C VC dans I’équation (6-11) et en isolant i,

on obtient I’expression (6-12).

LCds
Cy

S

= Vegat Vegs = icas = (Vega+ Vigs)Cus (6-12)
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En remplagant I’expression de i, provenant de I’équation (6-12) dans (6-9) on obtient alors

En effectuant la résolution de ce systéme pour Vég 4 ct VC.'gs , on retrouve finalement que :

ng + Cds Cds Vng = il - im (6-14)

Cds Cgs+Cds v, hhtiz—i,

Cgs

II est important de noter que les courants i, et i; qui représentent deux entrées dans la matrice
d’état du circuit de la figure 6.9 sont en fait des variables d’états dans la représentation d’état

globale. Le courant i,, demeure toutefois une entrée dans la représentation d’état globale.
6.4 Considération supplémentaire

Tous les circuits d’électronique de puissance qui sont bien congus comportent des
condensateurs de découplages locaux. Il est important de tenir compte de la taille des
condensateurs présents dans le circuit et voici pourquoi. Les condensateurs de grande taille
(comme les condensateurs de découplage en polyester) peuvent étre considérés comme des
cylindres conducteurs de grande taille a faible densité de courant. Un fait important appuie
cette affirmation et il concerne la construction du condensateur présentée a la figure 6.10. Il
est possible d’observer sur cette figure que l’intérieur du condensateur est composé de
plusieurs centaines de plaques paralléles qui forment un condensateur possédant une valeur de
quelques microfarads. Ces plaques paralléles sont visibles par la surface foncée au centre du

condensateur de la figure 6.10.
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Figure 6.10 Condensateur de découplage
en polyester.

Le champ magnétique créé par la circulation d’un courant électrique a la surface des plaques
d’un tel condensateur est trés faible, car ceci est équivalent & un trés gros conducteur.
Conséquemment, le champ magnétique créé par les condensateurs de découplage peut étre
négligé. Cette particularité est fondamentale, car il ne faut pas que le flux magnétique créé par
le condensateur influence les valeurs inductives des mailles puisque ceci rend I’identification

trés complexe a réaliser.
6.5 Ecriture des équations d’état du hacheur abaisseur

En utilisant les surfaces définies a la figure 6.5 ainsi que I’équation (6-3), on obtient la

représentation d’état donnée par 1’équation (6-15).

qsl = = Vega=Vegs—Vomr + Vediot Vb
D, = ~Rpis—Vego

Dy = Vg—isR;- Vegs

icgio = =11 =Jp

icga = =Yy

ngS = 11 +‘Z3'—JM
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Les courants i, i,, i; et i, correspondent aux quatre premicres variables d’états. Ces

courants sont identifiés sur la figure 6.8. Les tensions Vi, Vigy €t Vg correspondent aux

trois autres variables d’états. Le choix de Vi, et de Vi, est aléatoire, car Vi, peut

également étre sélectionnée comme variable d’état tel que spécifié précédemment. Avant de

traiter les équations d’états de V., et de Vi, , nous allons tout d’abord débuter par traiter

les membres de gauche de 1’équation (6-15). En utilisant la relation (6-6), les flux sont

remplacés par les courants. En appliquant cette approche, les équations d’état du circuit de la

figure 6.5 sont :

rL11 Liy Ly Lyy
Lyy Lyy Ly Loy
L3y L3y L3z L3y
(L1 Lag Lyz Lyy

-
~Vega=Vees=Vour * Veaiot Vb

R0t = Vegio
Vo—i3RG=Vigs

(6-16)

En utilisant les équations (6-14) et (6-16), il est possible d’obtenir la représentation d’état

finale suivante :



i )
. 0 0 0 0
£ 0 0 -R; 0 0
M i, |=]o 0o o -g
Veaio -1 0
. 1 0 0 0
V?gd 1 0 1 0
VCgs
_ __V )
100-100 0 VDD
000000 0| DMPMP
001000 0 Ve
000010 0| Vpyp
0000 0-10 Vg
000000 1| ,
00000 0 -1 J

1 -1 1
0 -1

00
-1

0
0
0
0
0

S O o O
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(6-17)

Le terme M, de I’équation (6-17) représente la matrice réactive du systeéme. Elle est donnée

par I’équation (6-18).

LiyLig Lyz Ly
Lyy Ly Loz Ly
L3y L3y L3z Lyg
My = Ly Ly Lys Ly

0 0 0 0
0 0 0 0

11 est possible d’observer que cette matrice possede la forme suivante :

0 0 0 0 Cp,

0 0
0 0
0 0
0 0

0
0 Cpy+Cy
0 Cas

oS O o O O

Cds

Cgs+Cds_

(6-18)
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M, = [L 0} (6-19)

Au début de la simulation, la matrice M, doit étre inversée avant de multiplier la matrice
d’états A et la matrice des entrées B. Si tous les condensateurs et les inductances sont
linéaires, une seule inversion suffit. La majorité des inductances traitées dans ce travail
possedent des noyaux d’air et elles peuvent étre considérées constantes. Il est cependant
possible d’intégrer des inductances saturables sans problémes. D’autre part, tous les
condensateurs présents des semi-conducteurs sont non linéaires et la forme diagonale que
revét I’équation (6-19) est particuliérement importante, car son inversion symbolique demeure

simple comme démontré par I’équation (6-20).
Ml=|L 0 (6-20)

Due a cette structure diagonale particuliére, il est possible d’inverser séparément la matrice
des inductances L et la matrice capacitive C. Si les inductances sont constantes, cette portion
de la matrice réactive peut étre inversée numériquement sans trop d’efforts. Toutefois, en ce
qui concerne la matrice capacitive, ce n’est pas aussi simple. La nature du probléme provient
du fait que comme mentionné précédemment, la totalité des condensateurs présents dans les
semi-conducteurs sont fortement non linéaires. En raison de cette particularité, la partie
capacitive de la matrice réactive doit étre inversée a chacun des pas de calcul, car les valeurs
qui la composent changent selon les tensions aux bornes des condensateurs des
semi-conducteurs. Effectuer une telle inversion numériquement a chacun des pas de calcul est
possible, mais ceci ne représente pas une alternative intéressante car la durée de la simulation
devient excessive. Il faut donc inverser cette matrice analytiquement. S’il n’y a pas de mailles
capacitives, tous les condensateurs se situent sur la diagonale, car toutes les tensions aux
bornes des condensateurs sont indépendantes et peuvent étre exprimées a partir des variables

d’état. Puisqu’une grande partie des condensateurs ne forment pas une maille capacitive, cette
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partie de la matrice est facilement réversible. Pour les condensateurs présents dans les
interrupteurs de puissance, la matrice C prend une forme différente selon le nombre
d’interrupteurs. Pour » interrupteurs de puissance possédant la structure de la figure 6.9, la

matrice C prend la forme de 1’équation (6-21).

(c, 0 0 0]

c-|0c0 0 o c, = |CtCa Cu 621)
0 0 ...0 Cds Cgs+Cds
00 00C,

Encore une fois, il est possible d’observer que la matrice C est diagonale. L’inverse de cette

matrice est calculé par la relation (6-22).

c;' 000
-1
E=|0C 00 (6-22)
0 0 .. 0
0 0 0C

L’inversion de la matrice capacitive résuite donc en I'inversion d’une matrice [2 x 2] pour
chacun des interrupteurs si les variables d’états liées aux condensateurs du méme interrupteur
sont contigués dans la numérotation des états. En utilisant la matrice [2 x 2] décrite par

I’équation (6-23) :

M= {“11 “12} (6-23)

ary Ay
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il est possible d’inverser cette matrice en la transposant, en multipliant les éléments a,, et
a,, par —1, en permutant les termes de la diagonale a,; et a,, et finalement en divisant les

termes par le déterminant de la matrice. En effectuant ces opérations, (6-23) devient :

~1 a —a
M= ! 2~ (6-24)
Aan9n ~ 9192 |-ay, aj,

En substituant a;; = ng+ Cyes Ay = Cgs+Cds et a;, = a,, = C,, dans (6-24), on

obtient finalement que :

C;l = Ml 1 Cds+Cgs _Cds

- k=1..n (6-25)
Cds(ng + Cgs) + ngcgs —Cds Cds + ng

11 est important de noter que ce résultat est valide pour la structure capacitive proposée a la

figure 6.7 seulement.

6.6 Application de la méthode : instabilité de commutation

Tel que discuté précédemment, la construction d’un convertisseur de puissance est une tdche
ardue et difficile. En plus des problémes thermiques, il y a les problémes d’incompatibilité
électromagnétiques qui souvent sont trés difficiles a régler. L’exemple présenté dans cette
section illustre les conséquences directes de ce type de probléme. J’ai baptisé ce probléme
boucle d’instabilité locale, car elle affecte directement le convertisseur au niveau des
transistors de puissance et indirectement la commande. Lorsque ce probléme se présente, la

plaquette de circuit imprimé est tout simplement hors d’usage.

Cette boucle est créée par une inductance mutuelle prononcée entre un circuit de forte
puissance et un circuit de faible puissance possédant une impédance d’entrée trés élevée. Les

fortes variations de courant dans le circuit de puissance induisent des tensions de plusieurs
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Volts dans le circuit de contrdle ce qui perturbe son fonctionnement. Il est important de noter
que la présence d’une inductance mutuelle élevée dénote une mauvaise conception de la
plaquette de circuit imprimé. Afin d’illustrer la présence de cette boucle, nous allons utiliser le

circuit de la figure 6.3 ainsi que les équations d’état de la relation (6-17).

Comme mentionné a la section 6.3.1, il n’est pas nécessaire de posséder la conception du
layout pour écrire les équations d’état d’un circuit. Sa géométrie est toutefois requise lorsqu’il
s’agit d’inscrire les valeurs des inductances dans la relation (6-17). La premiére étape consiste
a déterminer les inductances qui peuvent étre négligées. La distance entre les mailles ainsi que
la variation temporelle des courants circulants dans ces mailles sont les deux critéres qui
permettent d’effectuer cette tache. Débutons par les inductances propres des mailles. Puisque
les variations des courants dans les mailles du convertisseur lors de la commutation sont trés
importantes, il n’est pas possible de négliger les inductances propres mémes si elles sont de
I’ordre de quelques dizaines de nano Henrys. La diagonale de la matrice est donc compléte par
la nature électrique du probléme. Dans le cas des termes mutuels, le travail est plus complexe.
Débutons par les termes L, et L,, . Puisque la tension appliquée sur ’inductance de charge
est élevée (de quelques dizaines a quelques centaines de Volts) la tension induite par
I’inductance mutuelle entre la maille 2 et la maille 1 peut étre négligée. Effectivement, une
tension de quelques Volts durant quelques centaines de nanosecondes est insuffisante pour
produire un effet mesurable sur 1’inductance de charge. Réciproquement, I’inductance de
charge étant élevée, le taux de variation du courant dans cette maille est faible ce qui ne
génére pas une tension considérable dans la maille 1. Ainsi L, = L,; = 0. La mutuelle
existante entre les mailles 1 et 3 (L5 et L5, ) ne peut étre négligée, le circuit d’attaque étant
situé trés prés de la maille 1. Cependant, la maille 3 présentant une géométrie plutdt
compacte, la mutuelle entre ces deux circuits demeure faible. 11 faut tout de méme identifier

correctement cette grandeur.

La mutuelle la plus importante dans ce convertisseur est siirement celle qui lie les mailles 1 et
4 (Ly4 et Lyy). Dans ce cas, la distance entre les mailles est faible, I'impédance de la maille 4

est élevée et la variation des courants dans la maille 1 peut atteindre plusieurs centaines
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d’Ampéres par microsecondes. Il s’agit en fait de la maille d’instabilité locale dont il fut

question précédemment. Nous analyserons cette maille plus en détail a la section 6.7.

Discutons maintenant des mutuelles L,; et L;,. La premifre raison pour laquelle elles
doivent étre nulles provient de la distance les séparant. En effet, puisque le champ magnétique
diminue selon ’inverse carré de la distance, celui de la maille 1 est fortement atténué dans la
maille 2. La remarque est également valide pour le champ généré par la maille 3 dans la
maille 2 ainsi que celui entre les mailles 2 et 4 (L, et Ly, ). La distance les séparant étant
trés importante, cette mutuelle peut &tre négligée. Il ne reste plus que I’inductance mutuelle
entre les mailles 3 et 4 (L;, et L,;). Méme si la variation du courant est trés rapide dans la
maille 4, la densité du champ magnétique produit par ce courant est trés faible puisque le
courant circulant dans le conducteur est trés faible. Ceci nous indique que la maille 3 ne
posséde pas une influence trés marquée sur la maille 4 et vice-versa (c’est-3-dire que
Ly, = L4z = 0). Pour donner suite a ces observations, la matrice des €léments réactifs de

I’équation (6-17) devient :

L, 0 LyL, 0 0 0

0 L, 0 0 0 0 0

Ly 0 Ly; 0 0 0 0

Ly 0 0 Ly O 0 0 (6-26)
0 0 0Cp, O 0
0 0 0 0 Cyu+Cy Cy

100 0 0 0 Cu Cpu+Cy

Par identification, on trouve les valeurs suivantes : L;; = 150nH, L,, = 58uH,
Ly; = 10nH et Ly, = 100nH, L3 = Ly; = 10nH et L, = Ly, = 40nH. Dans le cas
des condensateurs, puisqu’ils sont non linéaires, il faut référer a la fiche technique du

manufacturier pour obtenir les caractéristiques en fonction de la tension.

ko
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6.7 Simulation du hacheur abaisseur et résultats expérimentaux

En utilisant les paramétres obtenus par identification ainsi que la représentation d’état du
circuit, il est maintenant possible de simuler le comportement du hacheur abaisseur. Ces
résultats sont présentés a la figure 6.11. Sur cette figure, on observe facilement le
comportement instable du circuit. L’instabilité survient a 1’arrét du MOSFET lorsque le
courant de drain varie fortement. Contrairement a ce que 1’on pourrait croire, I’instabilité ne
survient pas durant la premiére partie de I’arrét du MOSFET, c’est-a-dire lorsque le courant
de drain diminue pour atteindre zéro. En fait, elle survient lorsque le courant croise zéro et
tend & remonter. Ce courant variant temporellement est di a la résonnance des condensateurs
parasites du MOSFET avec I’inductance de fuite du circuit (L, dans ce cas). La rétroaction
s’effectue par le biais de I’inductance mutuelle L,,. Si la variation temporelle du courant de
résonnance est suffisamment élevée, la tension induite dans le circuit de forte impédance qui
contrdle I’entrée du driver (maille 4) atteint la tension de seuil du dispositif. Lorsque la
tension de seuil est atteinte, la sortie du driver passe & son état actif soit 12} dans ce cas.
Cette tension étant appliquée sur la grille du MOSFET, il y a recharge de la capacité
grille-source. Si la tension est appliquée suffisamment longtemps, la tension grille-source

atteint la tension de seuil du MOSFET ce qui remet le dispositif en conduction.

A partir de ce moment, le courant de drain du MOSFET est contrdlé par la grille et il est
contraint d’obéir a la caractéristique de transconductance du dispositif, ce qui tend a réduire la
vitesse de montée du courant. Cette diminution de la vitesse de montée du courant de drain
réduit & son tour la tension générée dans la maille d’entrée du driver. Lorsque la tension
devient inféricure a la tension de seuil du driver, celui-ci bascule vers 1’état inactif et la
tension de sortie du driver passe a OV. On remarque sur la figure 6.11 que la tension
grille-source forme un plateau méme si la tension du driver est nulle. En réalité, on se retrouve
dans des conditions trés similaires a celles que 1’on a au début de I’intervalle 2 de la mise a
OFF du MOSFET (se référer a (Clementi, 1981)) c’est-a-dire qu’il faut polariser la diode de

roue libre pour éteindre le dispositif a nouveau. Il est évident que le phénoméne de
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réamorgage du MOSFET se produira a nouveau lors du prochain arrét du MOSFET ce qui

entraine le circuit dans une instabilité indésirable.

Les résultats expérimentaux sont présentés a la figure 6.12. On observe une treés grande
similitude entre les formes d’ondes théoriques et expérimentales. Plus particuliérement, on
note que ’instabilité survient au méme niveau de courant de drain. Egalement, on observe des
formes d’onde de courant de drain et de tension grille-source qui sont trés similaires dans les
deux cas. Ceci démontre que la méthode utilisée pour écrire les équations d’état est précise et

facilement applicable.

. Vinbrv

3 1
2.766 2.768 277 2.772 2774 2778
Time (s) X107

Figure 6.11 Simulation de ’instabilité du hacheur abaisseur.
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Figure 6.12 Forme d’onde expérimentale de I’instabilité du hacheur.

6.8 Conclusion

Dans ce chapitre, une méthode innovatrice d’écriture des €quations d’état a été présentée.
L’application sélectionnée est la démonstration de la boucle d’instabilité locale a partir de la
géométrie d’un convertisseur de puissance. Durant mes années de recherche au GREPCI, j’ai
observé cette boucle d’instabilité sur au moins deux convertisseurs de puissance d’ou I’intérét
de sélectionner cette application pour démontrer la méthode de modélisation proposée. En
utilisant la méthode basée sur les flux, il fut facile d’intégrer toutes les inductances propres et
mutuelles dans la modélisation du circuit, ce qu’il n’est pas ais¢ de faire en utilisant la

méthode basée sur les graphes linéaires comme celle de SPS.
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L’exemple présenté dans ce chapitre fait intervenir I’identification des inductances propres et
mutuelles d’un circuit imprimé. Lorsque ’on construit un élément inductif en utilisant des
noyaux de poudre ou de la ferrite, il est facile de quantifier la valeur de ces éléments, car les
caractéristiques sont bien connues. Egalement, dans le cas de la ferrite, on est assuré que tout
le flux est contenu a ’intérieur du noyau en raison de la tres forte perméabilité du matériel
(Boridy, 1990). Toutefois, dans le cas des éléments parasites des convertisseurs de puissance,
I’identification de ces grandeurs n’est pas aussi simple. Pour effectuer cette identification, il
faut avoir recours a une technique spéciale présentée au prochain chapitre : la technique du

champ zéro.



CHAPITRE 7

IDENTIFICATION DE L’ INDUCTANCE DE FUITE

7.1 Avant propos

Pour faire suite a la recherche présentée aux chapitres précédents, il devenait impératif de
trouver une méthode formelle permettant de calculer I’inductance de fuite, car c¢’est un
élément parasite qui influe largement la dynamique de commutation. A I’époque, j’avais déja
I’idée de construire les modéles électromagnétiques précalculés qui permettraient a la plupart
des concepteurs de circuit imprimé de faire I’analyse électromagnétique d’un convertisseur de
puissance efficacement. Je devais donc développer une méthode qui me permettrait d’utiliser
ces modeles pour identifier les inductances de fuite et ainsi de minimiser les problémes liés a

la présence de cet élément parasite.

A ce moment, j'avais choisi comme critére que la méthode sélectionnée soit la plus intuitive
possible. Mon choix fut porté sur la méthode du flux enseigné dans la plupart des cours
d'électromagnétismes plutot que la méthode de I’énergie. Cette méthode est intuitive puisque
le concepteur du circuit imprimé peut visualiser les surfaces qu'il infére lors de la conception
de son convertisseur de puissance. Il est alors possible de les réduire pour optimiser son circuit
en diminuant les surtensions aux bornes des semi-conducteurs engendrées par les inductances

de fuite.

Tout semblait parfait jusqu’au moment ot je me suis rendu compte que les traces des circuits
imprimés n’étaient pas filiformes comme dans la plupart de mes bouquins
d’électromagnétisme préférés (Boridy, 1990; Griffiths, 1999; Cheng, 1993; Melcher et Hauss,
1989) mais plutdt larges et géométriquement complexes. Le choix du contour d’intégration
bornant la surface d’intégration du flux devint un sérieux probléme. En effectuant plusieurs
recherches, je n’ai pas réussi a trouver une méthode permettant d’établir rigoureusement ce

contour. J’ai donc décidé de m’attaquer a ce probléme dans le travail qui suit.
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7.2 Introduction

Un paramétre commun se retrouve abondamment dans les recherches présentées
précédemment : il s’agit de ’inductance de fuite. Comme mentionné auparavant, ces résultats
ne sont pas tellement utilisables s’il n’est pas possible d’identifier correctement les
inductances de fuite ainsi que les inductances mutuelles des circuits. Les logiciels par
¢léments finis fournissent des fonctionnalités permettant d’identifier ces éléments parasites.
Toutefois, les modeles électromagnétiques précalculés présentés au chapitre 8 permettent

d’éviter I’achat et la complexité d’utilisation de ces logiciels.

Le probléme est que le calcul de I’inductance par le flux est bien établi pour des circuits
filiformes, mais qu’advient-il dans le cas des conducteurs métalliques a géométrie complexe
tels que ceux utilisés pour fabriquer les circuits imprimés? Il est donc impératif de calculer
adéquatement cette grandeur par une autre méthode. La théorie de base en électromagnétisme
n’étant pas suffisante pour effectuer le travail, la méthode du champ zéro (Blanchette et
Al-Haddad, 2007), fournit une réponse a cette question importante. Cette méthode est celle
présentée dans ce chapitre. La méthode est appliquée a la plaquette de circuit imprimé d’un

hacheur abaisseur de 10kW et le tout est confirmé par des résultats expérimentaux.

7.3 Influence de ’inductance de fuite sur le fonctionnement du convertisseur

Avant de présenter la méthode en tant que telle, nous allons une fois de plus étudier I’impact
des indutances parasites sur les convertisseurs de puissance. La commutation des MOSFET de
puissance ainsi que des IGBT s’effectue sur quelques dizaines de nanosecondes. Les courants
circulant dans ces dispositifs variant de quelques Ampéres a quelques centaines d’ Ampéres,
les pentes générées par ces commutations peuvent atteindre plusieurs centaines d’ampéres par
microsecondes (le fabricant IXYS teste ses transistors a plus de 2000A/us! (IXYS,2009)).
Conséquemment, les chutes de tension sur les inductances parasites peuvent atteindre

plusieurs dizaines voire quelques centaines de Volts, augmentant substantiellement les pertes
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de commutation. La figure 7.1 illustre bien les implications de ces inductances parasites sur la

dynamique de commutation. Ces courbes sont tracées a partir de résultats expérimentaux.
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Figure 7.1 Influence de I’'inductance de fuite sur le comportement
dynamique du MOSFET.

La premiere courbe présente la variation des pertes totales de commutation du MOSFET en
fonction de I’inductance fuite. La valeur de base de normalisation de cette courbe est de 34uJ
pour une inductance de fuite de 30nH. Il est important de mentionner qu’une conception de
circuit imprimé affichant une inductance de fuite si faible est exceptionnelle. Due aux
contraintes mécaniques, cette inductance varie en général entre 30nH et 200nH. 11 est
possible d’observer que les pertes de commutation augmentent de 40% lorsque cette
inductance passe de 30nH a 160nH ce qui est vraiment considérable étant donné la
fréquence de commutation élevée des convertisseurs de puissance modernes. Egalement, il est
important de mentionner que la température de jonction, modulée par ces pertes, constitue un
facteur important dans la dégradation prématurée du dispositif (Grant et Gowar, 1989). La
seconde courbe présentée a la figure 7.1 démontre I’influence de I’inductance de fuite sur la
surtension drain-source observable aux bornes du MOSFET lors du processus d’ouverture.
Cette surtension, qui peut atteindre plusieurs dizaines de Volts, module en grande partie la
tension maximale applicable sur un convertisseur de puissance, car elle peut facilement

atteindre la tension d’avalanche du MOSFET. L’avalanche du MOSFET pour des cas non
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répétitifs n’est pas une variable critique en soi. Par exemple, I’ouverture d’une charge
inductive sans diode de roue libre & faible fréquence ne constitue pas nécessairement un
probléme pour le MOS. Toutefois, dans les convertisseurs de puissance, 1’avalanche est
reproduite a chaque commutation a raison de dizaines de milliers de fois par seconde. La
durée de vie du dispositif est encore une fois largement diminuée par ce phénomene. Il est
possible d’observer sur la figure 7.1 que cette surtension augmente d’environ 53% lorsque
I’inductance de fuite passe de 30nH a 160rnH ce qui n’est vraiment pas négligeable. 11 est
donc indispensable d’évaluer cette inductance le plus précisément possible et d’effectuer la
conception des circuits imprimés en ayant a 1’esprit la minimisation de cet élément parasite.
La question maintenant est de déterminer comment il est possible de minimiser la valeur de
cette inductance par une construction judicieuse du circuit imprimé. Autrement dit, comment
est-il possible de construire un circuit imprimé présentant un minimum d’inductance de fuite

de maniére intuitive? C’est le sujet abordé dans les prochaines sections.
74 Méthode intuitive d’identification de ’inductance de fuite
L’inductance propre (L ) d’un circuit est définie par la variation du flux (@) par rapport a la

variation du courant (i) créant ce flux sur une surface S (Melcher et Hauss, 1989). En terme

mathématique, elle est définie par la relation (7-1).
L=2 (7-1)

Le flux magnétique ¢ est donné par I’intégrale du produit scalaire de la densité du champ
magnétique B avec la normale 7 de la surface S bornée par le contour C. L’équation (7-2)

est la représentation mathématique de cette affirmation.

Q= J‘ jB - Ads (7-2)
S
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Ces grandeurs sont indiquées a la figure 7.2.

Normale (n)

Surface (S) B Con}our (C)

T

Figure 7.2 Surface d’intégration (S) délimitée par
le contour (C).

En électromagnétisme traditionnel, les circuits sont presque toujours filiformes et il n’est pas
difficile de déterminer la surface d’intégration. Par contre, pour les convertisseurs de haute
puissance construits avec des traces de circuit imprimé de larges dimensions, il n’existe pas de
théorie permettant de délimiter cette surface d’intégration. Intuitivement, 1’on serait tenté de
construire un circuit possédant de larges traces de cuivre ce qui minimiserait la surface
d’intégration donc I’inductance fuite. La futilit¢ de ce raisonnement peut étre démontrée
expérimentalement en utilisant les inductances planaires a noyau d’air présentées a la figure

7.3.

Conducteur
/ \
- 50 - \\ - 50 >
L : =/ A : : >
/
s
55 55 L
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Figure 7.3 Inductances planaires a noyau d’air.
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Les deux inductances possédent des formes géométriques externes identiques. La différence
réside dans la partie intérieure de I’inductance. L’inductance (b) de la figure 7.3 posséde une
surface interne presque entiérement recouverte de métal ce qui, selon le raisonnement
précédent, devrait réduire 1’inductance de fuite de la maille. L’appareil de mesure utilisé pour
déterminer expérimentalement l’inductance de cette maille est 1’analyseur d’éléments
magnétiques de haute précision Wayne Kerr modéle 3206B. Le prototype expérimental de
cette maille est présenté a la figure 7.4. L’inductance mesurée de la maille de la figure 7.3a est
de 130nH tandis que I’inductance de la maille de la figure 7.3b est de 125nH. Il s’agit ici
d’une variation de I’inductance de 4% ce qui n’est pas du tout significatif. Afin de valider les

résultats expérimentaux, la partie centrale de la maille de la figure 7.3b a été coupée.

Figure 7.4 Prototype expérimental de ’inductance planaire.

En retirant la partie centrale, I’inductance mesurée est de 132nH, ce qui est conforme au
résultat attendu puisque la maille est théoriquement identique a celle de la figure 7.3a. Cette
expérimentation simple démontre que D’inductance de fuite ne peut étre calculée
adéquatement en utilisant le flux traversant la surface non métallique. Identifier cette surface

d’intégration constitue le travail du reste de ce chapitre.
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7.5 Approche d’identification formelle

Faute de pouvoir réduire|1’inductance|de fuite par un surdimensionnement des conducteurs

constituant le circuit imprimé, une méthode formelle d’identification de cet élément parasite
doit étre développée. Comme mentionné précédemment, les logiciels par éléments finis
permettent d’effectuer cette identification. Toutefois, puisque les modéles électromagnétiques
précalculés fournissent un calcul précis et rapide du champ magnétique dans des milieux
isotropiques, la méthode traditionnelle proposée par I’équation (7-2) devient beaucoup plus

avantageuse.

Afin de présenter le fondement de la méthode d’identification proposée, le conducteur
métallique plat illustré a la figure 7.5 est utilisé. Un potentiel électrique est appliqué a ce
conducteur par les deux cavités circulaires situées sur I’axe y = y, . Telles qu’illustrées sur la
figure 7.5, des densités de courant (dénotées J; et J,) résultent de I’application de ce
potentiel. En pratique, ces densités présentent une distribution continue. Toutefois, aux fins
d’explication, une distribution discréte est utilisée. Puisque la distance entre les deux cavités
est plus faible au centre de la trace, la densité de courant J; est plus élevée que la densité de
courant J, . La figure 7.6 illustre le champ magnétique généré par chacune de ces densités de

courant. Ce champ peut étre calculé par la forme analytique présentée a la section 4.6.

De\limitation path
Ci

Figure 7.5 Conducteur plat utilisé pour le
calcul de I’inductance de fuite.

La sommation du champ magnétique créé par chacune de ces distributions est également

illustrée a la figure 7.6. Il est possible d’observer a partir de ces résultats que le champ
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magnétique résultant change de signe a un endroit précis a l'intérieur du conducteur
métallique. La détection de I’emplacement de ce changement de signe est primordiale pour
P’identification de 1’inductance de fuite. En effet, comme démontré par cet exemple, le champ
magnétique prend une valeur positive d’un c6té de la maille et une valeur négative de I’autre.
En prenant compte que le vecteur unitaire directionnel de la surface d’intégration (? dans
1’équation (7-2)) est toujours positif ou négatif, le produit scalaire de I’intégrante sera tantot

positif, tantot négatif.

PCB metallic trace
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Figure 7.6 Champ magnétique créé par les densités
de courant de la figure 7.5.

Ceci signifie qu’en dépassant la zone ou le champ magnétique s’inverse, une partie du flux de
la maille est éliminée par une partie du flux externe a la maille. L’inductance de fuite calculée
en utilisant cette surface d’intégration erronée est forcément inférieure a celle réelle. Afin
d’emmagasiner le maximum de flux & Pintérieur de la maille, il est impératif de limiter
I’intégration du flux a la surface délimitée par la technique du champ zéro (Blanchette et
Al-Haddad, 2007). La méthode numérique de calcul du champ utilisée dans 1’exemple qui suit

est celle présentée au chapitre 8. Les conditions aux frontiéres appliquées a la méthode des
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éléments finis présentées dans la publication originale sont regroupées également dans ce
chapitre. Afin d’illustrer l’application de la méthode, nous proposons de déterminer
I’inductance de fuite du circuit illustré a la figure 7.7. Cette maille englobe le transistor de
puissance le plus a droite ainsi que la diode Schottky le plus a droite. Il s’agit d’un
convertisseur abaisseur de 10kW fonctionnant a une tension d’alimentation de 24V pour un
courant maximal de 420A. Le moteur CC de marque Lynch, piloté par ce convertisseur, est
utilisé pour la propulsion d’un bateau a 1’énergie solaire (Photon) en mode endurance (faible

puissance a long terme) et en mode sprint (un fort courant durant une courte période).

Figure 7.7 Convertisseur abaisseur de 10kW (24V - 420A).

Tel que spécifié auparavant, ce montage m’a été gracieusement fourni par le club étudiant
Photon de I’Ecole de technologie supérieure. La représentation électrique de ce convertisseur

est illustrée la figure 7.8.

Fondamentalement, il s’agit d’un convertisseur standard. La particularité se situe au niveau
des MOSFET de puissance de type FBI80SA10 placés en paralléle afin d’augmenter la
capacité en courant du module. Il s’agit ici d’un montage trés complexe tant au point de vue
mécanique qu’électrique puisque ces transistors possedent des boitiers volumineux qui
doivent étre espacés, ce qui influe largement le partage des courants lors de la fermeture et

I’ouverture des interrupteurs.
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Figure 7.8 Circuit électrique d’un hacheur
abaisseur de 10kW.,

Outre les transistors, le circuit posséde trois conducteurs métalliques importants identifiés par
T,, T, et T; sur la figure 7.9. L’identification de I’inductance de fuite est effectuée pour la
maille d’un seul transistor, la procédure étant identique pour les deux autres mailles. Les
symboles électriques des composants de la figure 7.8 sont également reportés sur la figure 7.9

pour faciliter le repérage.

Figure 7.9 Circuit imprimé d’un convertisseur de 10kW.
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En utilisant les méthodes numériques présentées au chapitre 8, on obtient le module du champ
magnétique pour chacune des traces T, T, et T; présenté aux figures 7.10, 7.11 et 7.12
respectivement. Aux fins de repérage, les points indiqués par des lettres sur les figures 7.10,
7.11 et 7.12 qui délimitent la zone de champ zéro sont indiqués sur la figure 7.13. En utilisant
la trace T; dont le module du champ magnétique est présenté a la figure 7.12, il est possible
d’observer une vallée trés bien définie située entre des crétes importantes. Les points J et G
représentent les interconnexions de cette trace au reste du circuit. Les points intermédiaires A
et I sont déterminés visuellement a partir du graphique du module du champ magnétique. La
surface d’intégration délimitée par toutes ces bornes est illustrée a la figure 7.13. Comme
démontré sur cette figure, il est difficile de délimiter correctement cette surface sans utiliser

une technique appropriée.
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Figure 7.10 Module du champ magnétique de la trace T1.



Figure 7.11 Module du champ magnétique de la trace T2.
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Figure 7.12 Module du champ magnétique de la trace T3.
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7.5.1 Résultats expérimentaux

En court-circuitant les dispositifs & semi-conducteur tels que les transistors et les diodes par
des broches métalliques, il est possible de mesurer I’inductance de fuite du circuit. En utilisant
I’analyseur d’éléments magnétiques de haute précision Wayne Kerr modele 3206B,

I’inductance mesurée est de 72nH a une fréquence de 30kHz.

Figure 7.13 Identification des zones de champ zéro
du convertisseur de 10kW.

En utilisant la technique proposée dans ce chapitre, on obtient une estimation de I’inductance
de 67nH ce qui représente une erreur de 7% ce qui est plus qu’acceptable. Afin de confirmer

ce résultat, une seconde technique est utilisée. Il s’agit ici d’une innovation qui a été utilisée



134

plusieurs fois avec succes dans I’analyse expérimentale des inductances de fuite des
convertisseurs de puissance. La méthode est basée sur 1’analyse des chutes de potentiel le long
de la maille de commutation. Ces tensions sont identifiées sur la figure 7.8. Il s’agitde V', .4 »
Vees Vp et Vpg. Les tensions V), et V¢ sont mesurées expérimentalement 4 1’aide d’un
oscilloscope. La tension V- est connue puisqu’il s’agit de la tension d’alimentation du
convertisseur. Si elle est inconnue, elle peut étre mesurée expérimentalement en utilisant une
sonde différentielle isolée. La seule variable inconnue demeure la tension aux bornes de
I’inductance de fuite V;,,, qui n’est pas mesurable puisque les inductances de fuite des
convertisseurs de puissance sont distribuées tout le long des mailles de faible impédance. En

additionnant les tensions le long de la maille on obtient :
Viear = Vps=Vp—Vec (7-3)

A partir de 1’équation (7-3), il est possible d’obtenir la tension aux bornes de I’inductance de

fuite. En utilisant la relation (7-4) :

a‘ILl k
VLleak = Lleak'—ati (7-4)

il est possible de déterminer I’inductance de fuite. La quantité manquante demeure la dérivée
du courant 01;,,,,./0t. Dans le cas des circuits imprimés, il s’agit ici d’un réel probléme
puisqu’il n’est pas possible d’introduire une sonde a effet Hall dans une plaquette de circuit
imprimé. Le circuit étant découplé localement pour éliminer I’impact de 1’inductance de fuite
des conducteurs alimentant le convertisseur de puissance, il n’est donc pas possible de
mesurer le courant du MOSFET par les conducteurs d’alimentation du convertisseur. Alors,

comment faire pour obtenir cette quantité?

La réponse provient des modeles électromagnétiques précalculés. En utilisant ces modéles, il
est possible d’identifier une zone de couplage parfaite entre le champ magnétique produit par

les courants circulant dans ces traces et la sonde d’oscilloscope bouclée sur elle-méme pour
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recueillir la tension induite. La tension induite dans la sonde est directement la mesure de la
dérivée du courant circulant dans la trace atténuée d’un facteur £ selon I’équation de Faraday.

L’expérimentation de cette technique trés utile est présentée a la figure 7.14.

Removable
ground plane

Power ,

MOSFET

Conductor

High ai/at
current source

Conductor

'

Scope

Figure 7.14 Mesure de la dérivée d’un courant dans
une trace de circuit imprimé.

L’obtention d’une mesure précise dépend de la capacité de placement de la sonde a I’intérieur
du convertisseur. La minimisation des champs générés par les autres traces du circuit imprimé
est trés importante. Les grandeurs recueillies en utilisant cette méthode sont présentées a la

figure 7.15.

Le canal 1 présente la tension V¢ recueillie aux bornes du MOSFET, le canal 4 la pente du
courant (en A/us) et le canal 3 le courant dans 'inductance L,. En introduisant ces
grandeurs dans 1’équation (7-3) et en estimant la tension aux bornes de la diode épitaxiale V),

(qui est en plein recouvrement direct) a 2V, on obtient :

V ek = 48,3-2-16 = 30,3V (7-5)
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Figure 7.15 Formes d’ondes utilisées pour I’identification
de inductance de fuite.

En utilisant la relation (7-4), on obtient finalement que :

v
Ly = eak = 30,3 _ ggppy (7-6)

Ol jear 341 x 10°
ot

I1 s’agit d’une valeur plus élevée que celle évaluée et mesurée précédemment. Cette déviation
est expliquée par le fait que pour la prise de cette mesure, le transistor et la diode ont été
ajoutés au circuit. Les dimensions des ces boitiers sont non négligeables ce qui augmente la

valeur de I’inductance de fuite.
7.6 Cas particuliers des inductances de fuite

La technique présentée dans la premiére partie de ce chapitre permet d’identifier I’inductance
de fuite avec précision pour des circuits présentant des géométries complexes. Toutefois, au
cours des travaux effectués dans la cadre de cette recherche, un questionnement important sur
la validité de la valeur de cette inductance fut amené en observant la dynamique de la

commutation dure. Afin de jauger adéquatement le poids de ce questionnement, une

ko
| F

L=
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compréhension minimale de la dynamique de la commutation dure est requise d’abord. Cette
dynamique est longuement discutée dans (Clementi, 1981), mais elle sera bri¢vement révisée
au début de cette section. Le circuit abaisseur exposé a la figure 7.16a ainsi que sa réalisation
physique proposée a la figure 7.16b sont utilisés pour faciliter I’explication de la

problématique.

P e e -
4

v
%a: Bornes de

connexion
de Lo

o
Maille de | |' /=

faible
impédance

(b)

Figure 7.16 Circuit abaisseur.

Supposons initialement que I’interrupteur O, est fermé depuis plusieurs microsecondes. Le
courant circulant dans I’inductance de charge iL, augmente alors lentement tandis que le
courant dans la diode de roue libre i}, est nul. Puisqu’a I’échelle de la commutation le
courant circulant dans L, est fixe, I’ouverture de O, implique forcément la fermeture de D,

par la relation (7-7).

ig1 = io=ipy (7-7)

Puisque la réduction du courant dans O, implique forcément une augmentation du courant
dans D,, il faut que la tension aux bornes de la diode D, soit supérieure a la tension de seuil

de la diode (fixée a 0,7V pour les besoins de la discussion.) Toutefois, le courant iQ; ne
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pouvant diminuer tant que D, n’est pas polarisée, la cathode de D, est maintenue au
potentiel de la source V. En effet, puisque iQ, est fixe, la tension aux bornes de I’inductance
de fuite L,,,, estnulle et le potentiel V se retrouve sur la cathode de D . 1l faut donc que la
tension aux bornes de Q, soit égale & V¢+ 0, 7 pour que le courant soit dévié vers D, . En
pratique, ce fait se traduit par une augmentation de la tension aux bornes de ’interrupteur a

plein courant de charge d’ou I’expression commutation dure.

Lorsque la diode est enfin polarisée, le courant est dévié graduellement de Q, vers D, selon
une dynamique qui dépend des caractéristiques du circuit (inductance de fuite, résistance de
grille...) Cette période d’échange des courants entre Q; et D est celle qui nous intéresse
particuliérement. Effectivement, en consultant la figure 7.16a, on observe que le courant
circulant dans la diode D, qui se situe dans la maille de faible impédance, circule en sens
inverse des autres courants de cette maille. Ce phénomene se produit €également a la fermeture
de I’interrupteur puisqu’il y a a nouveau un transfert des courants entre Q; et D; . La question
maintenant est de savoir si ce courant circulant en sens inverse dans la maille de faible

impédance influe sur I’inductance de fuite? Il s’agit du sujet de la prochaine section.

7.6.1 Impact du courant inverse sur I'inductance de fuite

On entreprend 1’analyse par le raisonnement suivant : supposons que I’inductance considérée
est composée de n conducteurs qui supportent un courant i, . Dans ’exemple présenté a la
figure 7.16b, n = 4 puisqu’il y a quatre conducteurs. Le flux magnétique total au travers la

surface de la maille de faible impédance est exprimé par :

tous les conducteurs tous les conducteurs
o= Y @,= Y ki, (7-8)
n=1 n=1

en utilisant le rapport de proportionnalité &, entre les flux @, et les courants i, . Ce rapport
de proportionnalité est fixe pour les inductances a noyau d’air créées par les conducteurs des

circuits imprimés des convertisseurs de puissance. Supposons maintenant qu’il circule un
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courant i, dans I’inductance de charge de la figure 7.16b. Supposons également que nous
avons quatre conducteurs tels qu’illustrés a la figure 7.16b. Les conducteurs 1,3 et 4
transportent un courant égal a celui du transistor. Posons la valeur de ce courant a i . Le
rapport de proportionnalité k, de chacun de ces conducteurs dépend de leurs emplacements
dans la géométrie du circuit ainsi que de la surface définie par tous ces conducteurs.
Toutefois, cette valeur demeure fixe, peu importe 1’état du circuit. Le deuxiéme conducteur

porte un courant donné par :
iy = (i,—1,) (7-9)

Le courant i, est celui de I’inductance de charge. Ce courant doit étre considéré fixe durant la

durée de la commutation. Selon I’équation (7-8), le flux total est donné par :

tous les conducteurs

nn
n=1

Le signe négatif précédent k, dans I’équation (7-10) provient de la physique du probleme. En
effet, on constate que le flux créé par le conducteur 2 est opposé au flux créé par les autres
conducteurs, en considérant un vecteur normal a la surface constant. En incluant la relation

(7-9) dans (7-10), on obtient que :

oD o .. .

X X
L’équation (7-11) indique clairement que la valeur de I’inductance fuite ne change pas méme
si la direction du courant dans 1’un des conducteurs est inverse aux autres courants des autres
conducteurs qui composent la maille. Il est d’ailleurs possible de vérifier cette affirmation en
pratique. 11 suffit de brancher I’inductance de charge n’importe ou entre la cathode de la diode

de roue libre du schéma de la figure 7.17 et 1’alimentation. Si la forme d’onde de la tension
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aux bornes du transistor ne change pas, ceci signifie que la valeur de 1’inductance de fuite
n’est pas altérée par le sens du courant dans les conducteurs du circuit se situant dans la maille

de faible impédance.

RL Re
Y S Y —
S S
DRliE Dry
? Ro > Ro
R
Vee | Cfg_d P Vee t’jgd D
2 — cL ;
Ve| o Vo .
L - i
Cg 'S Ces |S

Figure 7.17 Branchements possibles de I’inductance de charge.

Les figures 7.18 et 7.19 illustrent I’expérimentation réalisée afin de prouver cette affirmation.
La figure 7.18 illustre la tension drain-source mesurée expérimentalement aux bornes du
MOSFET lorsque la charge est pratiquement branchée sur la borne négative de la source.
Cette connectivité impose un courant inverse sur une grande partie de I’inductance de fuite.
Le point de connexion de la charge est trés différent a la figure 7.19. Dans ce cas-ci, la charge
est branchée directement aux bornes de la diode, imposant un courant négatif dans une petite
portion de la maille de faible impédance. La tension drain-source aux bornes du MOSFET est
¢galement affichée sur cette figure. Puisque les formes d’ondes de la tension drain-source
présentées aux figures 7.18 et 7.19 sont identiques, on conclut que I’inductance de fuite de la

maille de faible impédance n’est pas influencée par la direction des courants y circulant.
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Figure 7.18 Tension drain-source du MOSFET pour le cas 1.
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Figure 7.19 Tension drain-source du MOSFET pour le cas 2.

7.7 Impact de I’'inductance mutuelle

L’inductance de fuite est une grandeur importante qu’il faut déterminer précisément pour
obtenir un calcul des pertes de commutation adéquat. Toutefois, les circuits électriques
utilisés dans la conversion de 1’énergie électrique n’ont rarement qu’une seule maille de faible
impédance. Le pont triphasé illustré a la figure 7.20, qui comprend trois mailles de faible
impédance, est un exemple commun des structures multi-mailles des convertisseurs de

puissance. Aussi simple que ceci puisse paraitre, la modélisation de ce circuit est en fait
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beaucoup plus complexe qu’un circuit comprenant une seule maille de faible impédance en

raison de la présence des mutuelles entre les mailles.

7.8 La modélisation d’un convertisseur de puissance : un probléme complexe.

Afin de démontrer les fondements de cette complexité, nous allons considérer le circuit

illustré a la figure 7.21.

Maille 1 Mailie 2 Maille 3

“

Figure 7.20 Circuit abaisseur triphasé comprenant trois
mailles de faible impédance.

R1 R3

Figure 7.21 Circuit comprenant deux mailles de faible
impédance.

Le circuit est composé de trois résistances R, R, et R; ainsi qu’une source de tension

dénotée V. Puisque le circuit comprend deux surfaces, il y a forcément deux inductances de
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fuite. En sélectionnant les mailles illustrées a la figure 7.21, la représentation d’état du circuit

est donnée par 1’équation (7-12).

R, +R, R, |
A - & .1 |1
iy Ry  Ry+Ry|h 0
L, L,

Afin d’identifier les inductances L, et L,, il faut procéder a une implémentation physique du

circuit. Une implémentation physique potentielle de ce circuit est illustrée a la figure 7.22.

Figure 7.22 Implémentation potentielle du
circuit de la figure 7.21.

En utilisant la technique décrite dans la premiére partie de ce chapitre, il est possible de
déterminer la surface d’intégration du flux dans chacune de ces surfaces. En réalisant le
calcul, on obtient une inductance de 92,3nH pour la maille 1 et 61,2nH pour la maille 2.
Autrement dit, L; = 92,3nH et L, = 61,2nH dans la représentation d’état de I’équation
(7-12). En posant R, = 1Q, R, = 2Q et R; = 3Q ainsi que Vg = 1V dans I’équation
(7-12), les valeurs propres de la matrice 4 sont -2, 0863 x 107 et -9, 3339 x 10”. Dans le
but de valider ce résultat, nous allons refaire 1’exercice, mais cette fois-ci en utilisant les

mailles illustrées a la figure 7.23.
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Figure 7.23 Second choix des mailles.

Dans ce cas, la représentation d’état du circuit est donnée par 1’équation (7-13).

[ R,+R, R, |
: ) 1
iy Ry Ryt Ryl 0

Puisque les mailles sont différentes, les inductances de fuites sont forcément différentes. La
maille 2 de la figure 7.21 étant identique a celle de la maille 4 de la figure 7.23, L, = L,.
Toutefois, en ce qui concerne la maille 3 de la figure 7.23, elle différe largement de la
géométrie de la maille 1 illustrée a la figure 7.21. Par identification, on obtient une

inductance L3 de 121nH.

Selon la théorie des circuits électriques, le choix des mailles modifie la représentation d’état,
mais il ne modifie pas la dynamique du circuit. Autrement dit, peu importe le choix des
mailles, les courants dans chacun des éléments du circuit doivent étre identiques. En
effectuant 1’analyse des valeurs propres du circuit représenté par 1’équation (7-13), on obtient
—-1,4871 x 107 et -9, 9886 x 107. Ces valeurs sont trés différentes de celles obtenues
précédemment nous indiquant que les deux représentations d’état possédent des dynamiques

différentes. Ces différences sont facilement observables sur la figure 7.24.

Devrait-on conclure, a la lumiére de ces résultats, que la loi des tensions de Kirchoff est

fausse? A moins d’opérer le circuit en hyperfréquence, cette avenue n’est pas vraiment
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exploitable. Un doute pourrait se poser sur I’identification des inductances. Toutefois, puisque
la précision de la méthode utilisée pour réaliser cette identification est vérifiée
expérimentalement dans la premiére partie de ce chapitre, le dénouement potentiel du
probléme par cette avenue n’est pas vraiment envisageable. En fait, la provenance des
différences entre les deux représentations d’état est liée & une mauvaise modélisation du
circuit électrique. En effet, lorsque les inductances mutuelles d’un circuit sont dans 1’ordre de
grandeur des inductances propres des mailles de ce circuit, il n’est plus possible de les
négliger. Dans le cas des convertisseurs de puissance, puisque les inductances propres des
circuits imprimés sont toujours faibles, les inductances mutuelles ne sont jamais négligeables.
11 devient alors difficile d’écrire les équations d’état puisqu’un circuit apparemment simple
devient trés complexe lorsque les inductances mutuelles sont intégrées. Toutefois, ceci est

facilement pris en charge en utilisant la méthode présentée au chapitre précédent.

IR1881

Ampéres (A)

Figure 7.24 Courants des résistances R1 et R3 donnés par les deux
représentations d’état.

Par calcul, il est possible de déterminer les inductances mutuelles des circuits des figures 7.21
et 7.23. Dans le cas du circuit de la figure 7.21, I’inductance mutuelle L, = L,; = -15nH
tandis le circuit de la figure 7.23 présente une inductance mutuelle entre les deux mailles de

L4 = Ly; = 48nH. Lareprésentation d’état du circuit de la figure 7.21 devient alors :
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Ll LIZ i.l = _(Rl + R2) R2 il + |:1:| VS (7_14)
tandis que la représentation d’état du circuit de la figure 7.23 devient :
Ly Lo s o 7Rt Ry =H i) H Vs (7-15)

L’utilisation des valeurs numériques proposées précédemment permet le calcul des valeurs
propres des représentations d’état des équations (7-14) et (7-15). Les valeurs propres de la
matrice d’état de 1’équation (7-14) sont -2, 4277 x 107 et -8, 3584 x 10" . tandis que celles
de la matrice d’état de 1’équation (7-15) sont —2, 5436 x 107 et -8, 4462 x 10”. Ces valeurs
propres sont trés similaires d’un cas a I’autre ce qui indique que les deux modélisations sont
presque identiques. La figure 7.25 illustre les courants des résistances R, et R, pour les deux

représentations d’état démontrant clairement qu’elles sont trés similaires.
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Figure 7.25 Forme d’ondes temporelles des courants dans R1 et R3.
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Malgré I’apparente simplicité du circuit illustré a la figure 7.21, il est possible de constater
que lorsqu’il s’agit de modéliser un circuit en tenant compte des inductances parasites, il ne

faut surtout pas négliger I’impact de I’inductance mutuelle.

7.9 Conclusion

La premiére partie de ce chapitre aborde une question fondamentale pour la modélisation des
convertisseurs de puissance : I’identification de I’inductance de fuite. Aussi surprenant que
ceci puisse paraitre, la surface d’intégration du flux permettant un calcul précis de
I’inductance de fuite n’avait pas été abordée dans la littérature. Pourtant, la définition de cette
surface est I’élément clé qui permet d’effectuer adéquatement cette identification. Afin de
valider ’efficacité de la technique du champ zéro permettant de définir cette surface, des
résultats expérimentaux ont été présentés dans ce chapitre, et ce, sur un circuit imprimé
industriel. Deux mesures (le Wayne Kerr et la commutation du MOS) permettent de conclure

a Iefficacité de la méthode proposée.

La seconde partie de ce chapitre a €t€ consacrée a 1’étude d’un cas particulier des inductances
de fuite que I’on rencontre dans les convertisseurs de puissance. L.’exposition de ce cas permet
de réduire les ambivalences entourant l’identification des inductances de fuite des
convertisseurs de puissance. Finalement, la derni¢re partic de ce chapitre traite des
inductances mutuelles. Il fut clairement démontré dans cette section qu’il est particulierement
important d’inclure les inductances mutuelles dans la représentation d’état des convertisseurs
de puissance lorsqu’elles sont du méme ordre de grandeur que les inductances propres des

mailles.

Puisque nous connaissons maintenant I’approche requise pour calculer les inductances de
fuite, il serait intéressant de pouvoir les identifier rapidement et sans trop d’efforts. Puisque la
distribution du champ magnétique requise pour effectuer I’identification des inductances de

fuite est générée par des structures aux géométries complexes, il fallait jusqu'a présent avoir
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recours aux logiciels de modélisation par éléments finis. Cette contrainte est maintenant

résolue grace aux modeles électromagnétiques précalculés présentés au chapitre suivant.



CHAPITRE 8

MODELES ELECTROMAGNETIQUES PRECALCULES

8.1 Avant propos

Suite a la publication présentée au chapitre 4, j’entrepris 1’idée de pouvoir calculer le champ
magnétique pour des géométries métalliques plus complexes que des conducteurs
rectangulaires. C’est en collant des tuyaux de plastique ABS que I’idée m’est venue d’en faire
autant avec les conducteurs métalliques. Je me suis dit qu’il serait formidable de seulement
pouvoir assembler les piéces ensemble pour obtenir la distribution du champ magnétique. Le
concept de base des modeles €lectromagnétiques précalculés était né. Il me restait maintenant

a déterminer comment mettre en pratique cette idée. C’est ce qui est exposé dans ce chapitre.

8.2 Introduction

Les problémes électromagnétiques générés par les plaquettes de circuit imprimé représentent
la plus grande hantise des concepteurs de convertisseurs de puissance. En pratique, lorsque le
convertisseur est en fonction, les problémes électromagnétiques peuvent causer un
dysfonctionnement de la commande qui provoque des courts-circuits et des comportements
erratiques du module. L’exemple présenté au chapitre 6 illustre bien cette menace. En général,
ces problémes entrainent la destruction d’un ou de plusieurs semi-conducteurs de puissance,

ce qui est déprimant et coliteux.

Lorsque le temps vient de s’attaquer a ces problémes, ’on tente souvent d’appliquer des
solutions précaires (ajout de feuilles d’aluminium, condensateurs de découplage de 0.1pF')
qui ne fonctionnent pas toujours. A partir de ce point, la date de livraison du convertisseur
devient un coup de chance et nous ne sommes jamais certains qu’il fonctionnera
convenablement. L’étude du bruit électromagnétique dans le convertisseur devient alors un
aspect du design du circuit imprimé trés important. Plusieurs recherches ont été effectuées sur

ce sujet. Typiquement, ces analyses sont réalisées pour des circuits de faible puissance
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fonctionnant a haute fréquence ne présentant pas des champs magnétiques intenses. Quelques
publications s’attaquent aux problémes d’EMI générés par les convertisseurs de puissance,
mais il s’agit du EMI conduit et non radié ce qui est trés limitatif quand il s’agit de procéder
au design du layout puisque seulement 50% des sources potentielles de probléme sont
couvertes. Il s’agit donc de trouver une méthode permettant d’attaquer cette problématique

importante avec simplicité et efficacité.

Les logiciels par €éléments finis que 1'on retrouve sur le marché, comme ANSYS ou ANSOFT,
peuvent réaliser cette tdche. Toutefois, la nature tridimensionnelle des structures métalliques
que l'on retrouve en grand nombre dans les convertisseurs de puissance rend cette approche
difficile, car le niveau d'expertise requis pour les utiliser est élevé. Conséquemment, le temps
requis pour construire ces modeles étant important et coliteux, 1'analyse des problémes d'EMI

lors du design du convertisseur est fréquemment mise de coté.

Les modeles électromagnétiques précalculés, décrits dans ce chapitre, représentent une
solution clé permettant de résoudre cette problématique. Puisque le couplage entre les circuits
de faible et de haute puissance est en relation directe avec la distribution du champ
magnétique dans le convertisseur, les modéles €électromagnétiques précalculés permettent la
visualisation rapide de la distribution de ce champ identifiant ainsi les zones problématiques
pour les circuits de faible puissance. Les modeles électromagnétiques précalculés permettent
également d'extraire les inductances parasites du convertisseur, un paramétre fondamental

requis pour calculer les pertes de commutation des semi-conducteurs de puissance.
83 Mode d’opération du EMI radié
Avant d’entamer la description des modéles électromagnétiques précalculés, il est important

de bien comprendre le mécanisme d’opération du EMI radié. On débute avec un circuit de

faible puissance typique soit celui de la figure 8.1 qui comprend un CPLD et un DSP.
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Figure 8.1 Circuit de haute impédance typique.

Supposons que la broche 7/PWM du DSP soit configurée en sortie et que la broche In_A4 du
CPLD soit configurée en entrée. Ceci donne le circuit équivalent qui est illustré a la figure 8.2.

L’impédance d’entrée du CPLD, dénotée R, , est de I’ordre de plusieurs dizaines de

in®

kiloOhms.

DspP CPLD
+

| ; 3.3V

b

Lo

. Flip Flop

Vee Q

Figure 8.2 Circuit a haute impédance.

L’inductance de fuite de la maille, dénotée par L; sur la figure 8.2, dépend de la taille et de la

géométrie de cette maille. Le courant dans cette maille est calculé par la relation (8.1)
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E. )
i(f) = =i 1—e | 4ige 8.1)
Ri

La tension E;, est générée par I’inductance mutuelle entre les circuits de haute puissance et ce
circuit de faible puissance. Puisqu’il existe plusieurs courants différents dans le convertisseur
de puissance, la tension générée aux bornes du circuit de faible puissance est en fait une
sommation des différentes sources de tension générées par inductance mutuelle. La tension

apparaissant aux bornes de la résistance R;, est donnée par la relation (8.2)

(8.2)

La constante de temps de ce circuit est donnée par L;/R,, . Pour un design plutét moyen,
I’inductance de fuite peut atteindre facilement 100-200nH. Par ailleurs, les circuits intégrés
comme les CPLD et les DSP, présentent des impédances d’entrée trés élevées de 1’ordre de 50
a 100%£Q. En utilisant ces grandeurs, on détermine que les constantes de temps pour atteindre
la tension de la source d’attaque V;, a I’entrée des semi-conducteurs utilisés en commande
sont de l'ordre de quelques dizaines ou centaines de picosecondes. Si la tension induite
dépasse le point de basculement de 1’é1ément logique, le circuit de commande change d’état

ce qui peut provoquer un dysfonctionnement du convertisseur.

En régle général, les circuits pilotés en courant possedent une plus grande immunité aux
perturbations électromagnétiques. Prenons par exemple le circuit d’amor¢age d’un transistor
de puissance utilisant un optodriver. L’entrée de 1’optodriver est une diode de faible

puissance. En régle général, cette diode posséde une tension de seuil notée ¥ En

euil *

modifiant 1’équation (8.2) pour intégrer la tension de seuil, on obtient finalement que :
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L L

- —=L

Rin . Rin
Vil = (E;,, = V)| 1 —¢ +| ige R (8.3)

in

Le courant minimal pour activer 1’optodriver est typiquement de 8 a 10mA (Avagotech,
2009). En supposant que la diode de I’optodriver posséde une tension de seuil de un Volt et
qu’elle est attaquée par un buffer qui posséde une tension de sortie de 5V, on doit utiliser une
résistance de 500Q pour obtenir un courant de 8mA. En supposant une seconde fois une
inductance de fuite de 200nH, on obtient une constante de temps pour ces valeurs de 200ps.
Encore une fois, ce n’est pas la constante de temps qui augmente I’immunité aux problémes
¢lectromagnétiques. Par contre, cette fois-ci la tension induite requise pour obtenir un courant

de 8mA est de 4Volts ce qui augmente largement I’immunité électromagnétique du circuit.

Finalement, il est possible de conclure que la constante de temps des circuits de faible
puissance n’est pas tellement utile pour éviter les problémes d’interférences
¢lectromagnétiques. La marge de sécurité se situe au niveau de la minimisation de la tension
induite dans les mailles de faible puissance. La question est maintenant de déterminer s’il
existe une méthode simple permettant de quantifier ces couplages et ainsi les minimiser. Les
modéles électromagnétiques précalculés, présentés dans ce chapitre, permettent de résoudre

ce probléme avec élégance et simplicité.

Ce chapitre se divise comme suit : la section 8.3.1 présente les bases théoriques requises pour
I’élaboration des mode¢les €lectromagnétiques précalculés. La section 8.4 décrit les étapes de
construction d’un mode¢le électromagnétique précalculé. La premiére application sélectionnée,
présentée a la section 8.5, consiste en la validation de la présence d’une zone de faible
couplage dans une cellule bidirectionnelle triphasée d’un convertisseur matriciel. Finalement,
la section 8.6 propose une seconde application : la mesure des pertes de commutation d’un
MOS de puissance inséré dans un circuit imprimé par inductance mutuelle. Des résultats

expérimentaux sont présentés pour ces deux exemples d’applications.
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8.3.1 Bases théoriques des modéles EM précalculés

La construction d’une librairie de modeles électromagnétiques précalculés des structures
métalliques utilisées dans les convertisseurs de puissance est basée sur le méme principe
fondamental existant dans toutes les librairies : les grandeurs utilisées dans les modéles
doivent étre statiques. En électromagnétisme, deux phénoménes fondamentaux vont a
I’encontre de ce mode d’opération : la diffusion du champ magnétique dans les conducteurs
(communément appelée effet pelliculaire) et la propagation des ondes électromagnétiques qui
introduisent un retard entre le champ magnétique et la source de ce champ. Dans le but de
travailler dans le domaine statique et ainsi de créer la librairie proposée, il est requis de
négliger ces deux phénomeénes importants. Toutefois, ceci ne peut étre fait sans quantifier
I’erreur introduite en négligeant ces deux phénomeénes. On débute 1’analyse par la diffusion

magnétique. L’équation décrivant ce phénomene complexe est donnée par la relation (8.4).

T

0

-
VxH = (8.4)

Q

t

ou ?1 représente I’intensité du champ magnétique (A/m). Cette relation est difficile a résoudre
pour des domaines tels que les traces des circuits imprimés qui présentent fréquemment des
géométries irrégulieres. Puisque le but de I’étude en cours est de déterminer I’effet de la
diffusion magnétique sur le champ magnétique au voisinage des structures métalliques, la
géométrie présentée a la figure 8.3 convient a cet objectif. Il s’agit d’une trace de circuit
imprimé de longueur infinie orientée selon ’axe x. Un courant électrique circule dans le

conducteur selon ’axe des x de —o0 4 +0.

L’analyse est réalisée en deux étapes. La premiére étape consiste a calculer la distribution des
densités de courant dans le conducteur en fonction du temps. Le calcul du champ magnétique
externe a un temps donné, en utilisant les densités de courant calculées a la premiére étape,
constitue la seconde €tape. Naturellement, le cas statique utilisé pour calculer les modéles de

la libraire est obtenu lorsque # — 0.
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Figure 8.3 Trace de circuit imprimé orientée selon ’axe y.
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La figure 8.4 illustre la distribution des densités de courant dans le conducteur de la figure 8.3

lors du processus de diffusion magnétique. La méthode de calcul est présentée a ’annexe 1.

Autemps ¢ = 0, un échelon de courant est appliqué au conducteur. A ce moment précis, tout

le courant circule a la surface du conducteur ce qui explique la densit¢é de courant

théoriquement infinie visible sur la figure 8.4.
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Figure 8.4 Diffusion des densités de courant dans un
conducteur métallique plat.
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Lorsque le temps progresse, la diffusion des densités de courant vers le centre du conducteur
est accentuée. Comme démontré sur la figure 8.4, les densités de courant dans le conducteur
deviennent uniformes a ¢+ = 1us. Le module du champ magnétique externe, généré par ces
densités de courant, est calculéa y = 1, Smm sur la largeur entiére de la trace. L’épaisseur de
la trace étant 0, Smm , la distance entre la trace et le point ou le champ magnétique est calculé
selon ’axe p est de 1mm. Cette distance correspond & une isolation de 1kV ce qui est
minimal dans les convertisseurs de puissance de faible tension. En général, en vertu des
normes, cette distance est beaucoup plus grande (quelques millimétres) pour tenir compte des
poussieres pouvant se déposer sur la plaquette de circuit imprimé. Le module du champ

magnétique calculé a + = 1ns, 12, Sns et 875ns est illustré a la figure 8.5.

L’erreur maximale entre le module calculé au début de la diffusion magnétique (¢ = 1ns) et
celui calculé a la fin de la diffusion magnétique (¢ = 875ns) est de 12.8%. Cette erreur est
acceptable d’autant plus qu’il s’agit du pire cas observable en pratique puisque 1’erreur
s’atténue avec la distance. En effet, lorsque 1’on s’éloigne de la trace, cette erreur diminue
puisque la structure la différence de distance des densités de courant dans le conducteur est

faible par rapport a la distance ou le champ magnétique est calculé.

0 0.005 0.01 0015 002
z(m)

Figure 8.5 Module du champ magnétique externe
lors de la diffusion magnétique.

Comme mentionné précédemment, le second sujet d’étude concerne la propagation du champ

magnétique. La propagation du champ magnétique peut étre étudiée en utilisant la loi de Biot

ko
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et Savart permettant de calculer le potentiel magnétique retardé. Cette formulation est donnée

par I’équation (8.5).

or

(4
= tople gy (8.5)

T 4n r
14

ou J représente la densité de courant qui circule dans un conducteur métallique donné.
Evidemment, cette densité est variable si le conducteur posséde une forme irréguliére ou si le
potentiel est appliqué non uniformément a sa surface. La constante ¢ représente la vitesse de
la lumieére (3 x 10° m/s) et ® est la fréquence angulaire de la densité de courant. Le choix de
la fréquence ® dans le cas des courants circulants dans un convertisseur de puissance est
plutdt complexe puisque les courants commutés présentent un contenu harmonique important.
Toutefois, le déphase introduit par la propagation change avec la fréquence pour conserver
I’intégralité de la forme de ’onde qui se propage. Conséquemment, le retard de propagation
peut étre étudié seulement pour la fréquence fondamentale de commutation. Puisque les
convertisseurs de puissance modernes peuvent commuter & des fréquences de 200kHz, le
calcul sera fait & cette fréquence. A cette fréquence, le retard de propagation du champ
magnétique pour une distance de 10m est de 33ns. Ce retard est suffisamment faible pour étre

négligé.

Les deux études fondamentales présentées dans cette section constituent la base requise
permettant la construction d’une librairie de modeles électromagnétiques précalculés. Les
effets de la diffusion magnétique étant suffisamment faibles pour étre négligés, il est possible
de calculer les densités de courant circulant dans les conducteurs en utilisant 1’équation de
Laplace en régime stationnaire. Le retard de propagation étant vraiment faible, il est possible
d’établir un lien direct entre le champ magnétique dans le convertisseur et les densités de
courant circulant dans les conducteurs du convertisseur 4 ce méme instant. Ceci compléte les

préalables nécessaires a la construction de la bibliothéque de modeles électromagnétiques
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précalculés. Nous allons maintenant procéder avec les détails de la construction de ces

modeles.

84 Conception des modéles électromagnétiques précalculés

Les modeles électromagnétiques précalculés sont construits en six étapes. Cette section est

utilisée pour décrire ces étapes.

8.4.1 Définition de la structure métallique

La premiére étape de développement d’un modéle consiste & définir sa structure métallique.
Par exemple, la structure illustrée a la figure 8.6 est une broche d’un boitier TO-247 qui est
insérée dans le beigne rectangulaire d’un circuit imprimé. Pour faciliter la soudure de la piece,
en évitant la dispersion de la chaleur dans la trace du circuit imprimé, le beigne posseéde quatre
interstices situés sur sa périphérie. Evidemment, il n’existe pas de solution analytique
permettant de calculer le champ magnétique généré par une structure métallique aussi
complexe. Il faut donc avoir recours a une méthode d’analyse numérique pour déterminer la

distribution du champ magnétique créé par la circulation d’un courant dans cette structure.

. Printed circuit trace
Thermal relief
Soldering pit
T T0-247 pin

Printed circuit trace
\\

Thermal relief

-

P
e
e

Soidering pit ~~ .
TO-247 pin PCB connection
via

Figure 8.6 Beigne de connexion d’un circuit
imprimé avec thermal relief.
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Il est également requis a cette ¢tape de fixer I'origine du systéme d’axe de la structure
métallique. Ce systéme d’axe, qui est utilisé pour orienter la piéce dans I’espace, représente
également le point d’insertion de la structure métallique dans le circuit physique du

convertisseur.

8.4.2  Application des conditions aux frontiéres

La seconde étape consiste & déterminer les surfaces d’application des conditions aux
frontiéres requises pour calculer les densités de courant. Les conditions de Neumann sur les
surfaces externes du conducteur sont automatiquement satisfaites lors de la formulation de la
méthode des éléments finis (Chandrupatla et Belegundu, 2002). Les conditions aux frontiéres
de Dirichlet sont les potentiels appliqués a la structure. La valeur de ces potentiels est
arbitraire, car le courant circulant dans la structure doit étre normalisée a un Ampére avec
d’inclure le modele dans la librairie. Les sites d’application de ces potentiels sont plus
difficiles a déterminer. Dans le but de simplifier la discussion, on divise la structure en trois
parties distinctes soit : la géométrie d’entrée, la géométrie de sortie et la géométrie complexe.
Ces parties sont illustrées a la figure 8.7 pour le beigne métallique présenté a la figure 8.6. Les
conditions de Dirichlet sont appliquées aux géométries d’entrée et de sortie. Les longueurs de
ces géométries doivent étre suffisantes pour créer une zone équipotentielle. En d’autres mots,
elles doivent &tre suffisamment longues pour assurer une distribution des densités de courant

parall¢le aux cotés de la structure métallique.

§ ___Complex
geometry

Output geometry

Input
geometry

Complex
geometry

Input
geometry

Figure 8.7 Géométries d’entrée, de sortie et complexe
d’un beigne carré.
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Cette condition est essentielle pour permettre de connecter différentes structures ensemble.
Ces zones équipotentielles sont illustrées a la figure 8.8 pour le beigne métallique présenté a la

figure 8.6.

Input equipotential Output equipotential

Figure 8.8 Surfaces équipotentielles d’un beigne
carré d’un circuit imprimé.

8.4.3 Calcul des densités de courant dans le conducteur

La troisiéme étape consiste a calculer les densités de courant en utilisant les conditions aux
frontiéres définies a I’étape précédente. Cette tdche peut étre réalisée par tous les logiciels par

éléments finis commerciaux (ANSYS, FLUX3D, IMAG...)

8.4.4  Calcul du champ magnétique

Le calcul du champ magnétique est la partie la plus critique de la construction des modéles
électromagnétiques précalculés. La plupart des structures métalliques présentes dans les
convertisseurs comme les boitiers des MOSFET de puissance sont de nature
tridimensionnelle. Conséquemment, les densités de courant circulant dans ces structures sont
également tridimensionnelles. Pour tenir compte de cette distribution tridimensionnelle des
densités de courant, la formulation du potentiel vecteur magnétique, donnée par 1’équation

(8.6), ne peut étre simplifiée.

VA = —p) (8.6)
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Afin d’obtenir le champ magnétique, il faut résoudre 1’équation (8.6) en tenant compte des
conditions aux frontiéres. Ces conditions aux frontiéres sont difficiles a calculer, car les
densités de courant varient fortement a chaque endroit de la structure métallique. Comme
mentionné précédemment, ces densités de courant sont calculées par la méthode des éléments
finis a I’étape 3. La solution donnée par la méthode des éléments finis permet d’obtenir le
potentiel et également les densités de courant partout a l’intérieur de I’élément par
interpolation. Si I’on désire calculer le champ magnétique par une seconde analyse par
éléments finis en utilisant les densités de courant calculées par la premiére, on doit diviser
chaque élément en sous éléments, ce qui entrainera un maillage trés fin. Faire une moyenne
grossiére de toutes les densités de courant qui circule dans chaque élément n’est pas désirable,
car ceci diminue la précision sur le calcul du champ magnétique. Cette diminution de la
précision n’est pas souhaitable pour effectuer I’identification des inductances de fuites et

mutuelles d’un convertisseur, des paramétres clés de la modélisation des circuits de puissance.

Pour conserver la précision maximale, le champ magnétique est calculé par deux méthodes
différentes. A I’extérieur de la structure métallique, le champ est calculé par la méthode des
éléments finis tandis qu’a I’intérieur, le champ magnétique est calculé directement en utilisant

I’intégrale de Biot et Savart. Cette intégrale est donnée par la relation (8.7).

—_—
_ o x4,

2
47:V ’

dav (8.7

ou E: est le vecteur unitaire dont la queue est située sur la densité de courant J et la téte se
situe & I’emplacement ou I’on désire calculer le champ magnétique. La variable » est utilisée
pour exprimer la distance entre ces deux points. L.’avantage principal de 1’utilisation de cette
forme intégrale est de pouvoir tenir compte facilement de la distribution des densités de
courant dans la structure métallique. La méthode numérique utilisée pour résoudre 1’intégrale
de Biot et Savart doit étre rapide, précise et totalement compatible avec la méthode des
éléments finis afin d’utiliser les résultats en postprocessing. L’intégration en quadrature de

Gauss respecte tous ces criteres. L autre avantage apporté par 1’utilisation de cette méthode
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d’intégration est la possibilit¢ d’en changer 1’ordre avec aisance. Puisque 1’intégrande doit
étre évaluée a plusieurs endroits dans chaque élément, il est possible qu’un point de Gauss
coincide avec le point ou le champ magnétique est calculé causant une singularité dans le
processus d’intégration (r devient nul dans I’équation (8.7)). En changeant I’ordre de la
méthode de Gauss, les emplacements des points de Gauss sont modifiés ce qui résout la

problématique. Ce probléme est illustré graphiquement a la figure 8.9 pour les ordres 4 et 5.

Gauss points (order 4) Gauss points (order 5)
- / \
o o \: o & d \I & E
a 9] j a 3]
=} [ a n }
£} £ I "

a \\. o I ju} o a \\ a a o
\
Computed magnetic field Computed magnetic
directly on a Gauss point field not on a Gauss
for order 4 point for order 5

Figure 8.9 Points de Gauss pour les ordres 4 et 5.

Avec I’ordre quatre, un des points de Gauss coincide avec le point ou le champ magnétique est
calculé causant la divergence de I’intégrale numérique. Dans le cas de l’ordre cing,
I’intégration numérique se déroule sans particularités. Convertie a sa forme isoparamétique,

I’intégration de Gauss est donnée par 1’équation (8.8).

If(x, 1A= 3N 0,0,0,E,M, 09/, (8.8)

Vv i=1j=1k=1

ou f(§,n > @) est la transformation isoparamétrique de 1’équation (8.7), (®,» ,0,) sont les
poids associés a la méthode de Gauss et |J,| est le déterminant de la matrice Jacobienne
(Chandrupatla et Belegundu, 2002). Cette intégration isoparamétique est vraiment utile, car la

géométrie de 1'élément n'affecte pas les bornes d'intégration. De plus, les densités de courant
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sont directement extraites pour chaque élément a partir du potentiel des noeuds de cet

¢lément. Ces potentiels sont calculés a I'étape 3.

845 Emmagasinage des modéles

La cinquiéme étape est I’emmagasinage des modéles électromagnétiques précalculés. Afin
d’économiser 1’espace mémoire nécessaire lors de I’utilisation des mod¢les, le champ est
calculé sur des intervalles plus grossiers lorsque 1’on s’éloigne de la structure métallique.
Cette approche est logique, car le champ magnétique réduit en inverse carré de la distance
comme suggéré par I’intégrale de Biot et Savart. A I’intérieur et trés prés de la structure, le
champ varie fortement et il est calculé a tous les 0,25mm. Cette zone est appelée champ
rapproché. A de grandes distances de la structure, la variation du champ est faible et il peut
étre tabulé en utilisant un pas grossier de Smm. Il s’agit de la zone de champ éloigné. La zone
de champ médian se situe entre ces deux zones. Il s’agit d’'une zone de transition entre le
champ éloigné et celui rapproché. Dans cette zone intermédiaire, le champ est calculé & tous
les Imm. En utilisant ces régles, 1’espace total d’emmagasinage pour chaque mode¢le est
approximativement 2,36Mo si les données sont en simple précision. Cette taille est dérisoire

par rapport a celle des mémoires vives actuelles (>3Go).

8.4.6  Orientation de la structure dans ’espace.

La sixiéme et derniére étape consiste & orienter correctement la structure métallique dans
I’espace. Fondamentalement, chaque structure posséde son propre systtme d’axe et une
orientation donnée par rapport & ce référentiel. Puisque dans le cas des convertisseurs de
puissance, les structures sont toujours assemblées a une plaquette de circuit imprimé, il est
logique de placer le systeme de coordonnées de base sur cette plaquette appelé JVZ(\). Ce
systétme de référence peut étre localisé n’importe ou sur la plaquette puisqu’il s’agit de la
référence absolue. Afin de construire I’assemblage du convertisseur a ’aide des modéles
électromagnétiques précalculés, 1’on doit spécifier la translation et la rotation de la structure

métallique par rapport au référentiel de base (xyz,). Ces translations et rotations sont
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calculées en utilisant la matrice de transformation homogéne donnée par les équations (8.9) a

(8.13) (Craig, 2005).

e
R22 = R(O,)R,(8,)R(6.)T

Rx(ex) =

R,(9,)

Rz(ez)

—

B ]

1 0 0 0
0 C(8,) =8(6,) 0
0 5(8,) C(8,) 0

0o 0 0 1

[ C(8,) 05(6,) 0

0 1 0 0
~S(8,) 0 C(8,) 0
0 0 0 1

C(0,) -5(6,) 00
S(8,) —C(8,) 0 0
0 0 00

0 0 01

]
1007,
0107,
001T,
000 1

(8.9)

(8.10)

(8.11)

(8.12)

(8.13)

. pXVZ . \ . — \ e
ol R__! est la transformation du systéme de référence xyz, vers le systtme de référence

XYzq

xyz, . Puisque I’orientation de la structure métallique est modifiée, les composants du champ

magnétique doivent étre recalculés. Ceci n’est pas une approche efficace puisque si la
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structure est utilisée n fois dans la conception, elle doit étre chargée n fois en mémoire dans
des orientations différentes. Pour éviter de surcharger la mémoire de I’ordinateur, c’est le
point ou le champ magnétique est calculé qui est déplacé dans le référentiel de la structure
métallique. Lorsque le champ magnétique est calculé, les composantes du champ sont
retransformées dans le référentiel de base x_y?(\). Cette opération requiert deux multiplications
matricielles ce qui ralentit ’extraction des valeurs des modeles. Toutefois, cet inconvénient
est largement compensé par la mémoire économisée, ce qui permet de charger plusieurs
modéles différents en mémoire. De plus, 1’interpolation du champ demeure beaucoup plus
simple puisque la distance entre les points ou le champ magnétique est précalculé demeure
constante. Ceci compléte la description des modéles électromagnétiques précalculés. Dans les

prochaines sections, nous allons présenter deux exemples d’application de ces modéles.
8.5 Application 1 : Validation de la zone de champ orienté

Les modéles électromagnétiques précalculés peuvent étre utilisés pour la conception des
convertisseurs complexes aussi bien que ceux qui sont simples. Naturellement, la puissance
de cette approche est mieux illustrée par la conception d’un convertisseur complexe. La
premiére application sélectionnée est ’analyse du comportement électromagnétique d’une
cellule bidirectionnelle triphasée utilisée dans les applications de conversion matricielle. Le

schéma électrique de cette cellule est présenté a la figure 8.10.

Cette cellule est constituée de 12 semi-conducteurs de puissance : six interrupteurs MOSFET
et six diodes SiC. Dans cette application, les courants de la cellule sont mesurés par trois
résistances de précision de 10mQ (R, R, et R;) comme illustré a la figure 8.10. Les
condensateurs C_,, Cp. et C,, sont utilisés pour découpler localement la cellule ce qui
permet de minimiser I’inductance de fuite entre cette cellule haute fréquence et le filtre
d’entré du convertisseur. La mesure du courant de la cellule est requise pour opérer une
séquence de commutation sécuritaire entre deux phases (Wheeler et al., 2002). Puisque la
tension aux bornes de la résistance de mesure est recueillie a 1’aide d’un amplificateur

différentiel, il n’existe pas de masse commune entre toutes les mesures. Dans la plupart des
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applications modernes, un amplificateur linéaire isolé optiquement (tel que le HCNR200) est
utilisé pour mesurer la tension différentielle et connecter toutes les tensions mesurées a une

méme tension de référence.

Vao Vbo Ve o

iD, {'} %D, “ xDs
# Q X Q; h Qs

R R3
J> Mta

Figure 8.10 Cellule bidirectionnelle triphasée a commutation dure.

Le convertisseur analogique a numérique (CAN) est connecté a cette tension de référence
commune pour lire les tensions de sortie des amplificateurs linéaires isolés. Cette approche
présente les deux probiémes suivants : le produit gain - largeur de bande de 1’amplificateur
optique est limité, ce qui introduit une atténuation du signal. Egalement, un déphasage est
introduit dans le signal mesuré par I’amplificateur ce qui cause des problémes importants
lorsque vient le temps d’utiliser une boucle de rétroaction sur les courants du convertisseur.
Définitivement, ces problémes sont indésirables pour des applications hautes fréquences telles

que les convertisseurs de puissance.

Dans I’application proposée, pour surmonter les problemes liés a I’utilisation de
I’amplificateur optique, le convertisseur analogique a numérique est directement intégré dans
le convertisseur. Plutdt que d’isoler les signaux mesurés, c’est la communication entre le

CAN et le contrOleur principal qui est isolée. Ce principe est illustré a la figure 8.11. En

¥ )
| Py

L=
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utilisant ce principe, il est possible de faire 1’acquisition des courants de toutes les cellules au
méme moment, et ce, sans déphasage. Le probléme majeur associ€ a cette approche demeure

la fiabilité de la communication.

Vvdd, Vdd, Vdd, Vdd,
? Control ? Control ?
———> Bb ——>>]
A/D
FPGA Dat .Opto Dat converter
ata | jsolator . ata

470p1 $CP1 ész \;sz

Load current
---------- S L
High precision sensing
resistor

Figure 8.11 Principe d’échantillonnage du courant
de la cellule.

Puisque les signaux de communication sont manipulés par le FPGA, qui est une technologie
qui opére a 3,3V, a trés haute impédance et que ces signaux circulent dans le convertisseur
prés des traces de puissance présentant des variations rapides de courant, la fiabilité de cette
approche est faible si le champ magnétique du convertisseur n’est pas bien controlé. II est
possible de surmonter ce probléme en utilisant la technique d’orientation du champ décrite par
(Blanchette et Al-Haddad, 2008) et présenté au chapitre 4. Cette technique permet, en utilisant
des régles simples, de contrdler efficacement 1’orientation du champ magnétique du
convertisseur et de créer une zone de champ orienté ou le couplage entre les circuits de faible

et haute puissance est vraiment faible.

Dans I’application présentée, la zone de champ orienté est utilisée comme un canal permettant
la circulation des lignes de communication faible puissance entre les convertisseurs
analogiques a numériques et le contréleur FPGA. Les modeles électromagnétiques
précalculés sont utilisés pour étudier les résultats escomptés par cette approche. L’assemblage
physique de la cellule est présenté a la figure 8.12. Les zones de champ orienté sont identifiées
sur cette figure. Puisque les circuits des CAN sont situés dans le plan yz, seulement la

composante du champ magnétique perpendiculaire a ce plan doit étre calculée, c’est-a-dire la
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composante x . Le calcul de cette composante est illustré a la figure 8.13. Les zones de champ
orienté sont également identifiées sur cette figure. Pour confirmer I’exactitude de ce calcul,
une sonde d’un tour de fil est introduite a différents points (Pa et Pb) dans 1’assemblage

physique pour collecter la tension induite par le champ magnétique variant dans le temps.

Oriented field planes

Figure 8.12 Assemblage physique de la cellule
de commutation triphasée.

Sur la figure 8.14, 1a sonde est insérée Smm a droite de la zone de champ orienté au point Pa.
La tension induite dans la sonde atteint une créte de 1,4V lors de la commutation de la cellule
, tel qu’affiché sur la figure 8.16. En déplagant la sonde au point Pb (illustré a la figure 8.15)
la tension créte induite décroit a 0,2V tel que démontré a la figure 8.16. Il s’agit d’une
atténuation de 17dB pour une distance de Smm ce qui est trés important. Les modéles
électromagnétiques précalculés ont prédit avec précision cette distribution du champ

magnétique.

La présence de la zone de champ orienté étant confirmée, il est maintenant possible d’insérer
le convertisseur analogique & numérique haute vitesse isolé dans la cellule bidirectionnelle tel

qu’illustré a la figure 8.17.
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Figure 8.13 Composante x du champ magnétique
de la cellule bidirectionnelle.

Figure 8.14 Sonde insérée a Smm de la zone de champ orienté.
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Figure 8.15 Sonde insérée dans la zone de champ orienté.

Ind. Voltage (Pa)

05¢

Ind. Voltage (Pb)

6 8 10 12
Time (s) x 107

Figure 8.16 Tensions recueillies aux points Pa et Pb.
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Figure 8.17 Convertisseur analogique & numérique inséré dans
la zone de champ orienté.

Le CAN posséde une horloge a 12.5MHz pour un temps total de conversion de 1,5us . Les six
premiers coups d’horloge sont utilisés pour effectuer I’échantillonnage de la tension de sortie
de ’amplificateur différentiel. Les dix coups suivants sont utilisés pour transmettre les

données. Le chronogramme temporel est illustré & la figure 8.18.

1121314151617 819 101112131415
CLK {13 MR

¢ Sampling Conversion /data -p
period transmission ‘
«—— 15s ——

Figure 8.18 Formes d’ondes théoriques du convertisseur.

Pour cette application, le taux maximal de variation du courant des MOSFET qui forment le
circuit de puissance atteint 3504 /ps lors de 1’ouverture. Cette pente génére un champ
magnétique variant fortement dans le temps a ’intérieur du convertisseur et la tension induite
par couplage dans les circuits de faible puissance peut facilement atteindre quelques Volts
s’ils ne sont pas correctement immunisés. Les formes d’ondes expérimentales du

convertisseur analogique a numérique sont présentées a la figure 8.19.
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Figure 8.19 Formes d’ondes expérimentales du convertisseur.

Le signal chip select (CS) indique le début de la conversion lorsqu’il passe du niveau haut au
niveau bas. Ce signal doit étre maintenu au niveau bas durant toute la conversion. Le signal
EMI est la tension induite lors de la commutation des MOSFET par couplage dans une sonde
d’un tour de fil placée dans le convertisseur de puissance. Le signal DATA est le résultat de la
conversion analogique a numérique. En observant les échantillons 1, 2 et 3 sur la figure 8.20,
on observe que la commutation du MOSFET de puissance n’altére pas du tout la

communication entre le FPGA et le CAN.
8.6 Application 2 : Calcul des pertes de commutation par inductance mutuelle

Cette application démontre comment il est possible de calculer les pertes de commutation
d’un semi-conducteur de puissance qui est inséré dans un circuit imprimé. Pour calculer les
pertes, le courant circulant dans le dispositif ainsi que la tension a ses bornes sont requis lors
de la commutation. La mesure de la tension est facilement réalisable par I'utilisation d’une

sonde différentielle isolée. La mesure du courant est toutefois plus complexe a obtenir.
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Figure 8.20 Circuit expérimental utilisé pour calculer les pertes
de commutation du MOSFET de puissance.

Les oscilloscopes que 1’on retrouve sur le marché utilisent des sondes a effet Hall possédant
une large bande passante. En raison de la mécanique volumineuse de ces sondes, cette
technologie n’est pas utile pour mesurer le courant circulant dans une trace de circuit imprimé.
De plus, effectuer la conception d’un circuit en incluant une maille supplémentaire permettant
d’introduire ce type de sonde dans un circuit présentant de fortes variations temporelles de
courant est peu recommandable. Effectivement, ceci augmente 1’inductance de fuite de la
maille. Rappelons que cette inductance de fuite entraine une augmentation des pertes de

conduction ce qui fausse la mesure.

Ce qui est proposé dans cette application est de mesurer le courant circulant dans le
semi-conducteur en utilisant I’inductance mutuelle entre le circuit de puissance et le circuit de
mesure. Ce circuit de mesure est en fait une sonde d’un tour de fil reliée & la sonde de

’oscilloscope. Cette sonde est illustrée a la figure 8.20.
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Figure 8.21 Mesures expérimentales de la tension et du courant
du semi-conducteur de puissance.

La tension induite dans le circuit de mesure est donnée par 1’équation (8.14).
V(1) = Mg—;' (8.14)

ou M est ’inductance mutuelle entre le circuit de puissance et le circuit de mesure, 0i /0t est
la dérivée temporelle du courant circulant dans le circuit imprimé de puissance et V (¢) est la
tension collectée par le circuit de mesure. En intégrant de part et d’autre 1’équation (8.14), on

obtient la relation (8.15).

i(H) = %}io = IVj\(Jt)dt+i0 (8.15)
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ou i, est le courant circulant dans la charge lorsque le semi-conducteur s’ouvre ou se ferme.
Ce courant variant lentement dans le temps peut étre mesuré facilement avec une sonde a effet
Hall puisque les terminaux de la charge sont aisément accessibles. Les modéles
électromagnétiques précalculés sont tres utiles pour déterminer la valeur de ’inductance
mutuelle M. Egalement, ils sont utilisés pour déterminer le meilleur emplacement pour
I’insertion du circuit de mesure. Dans le cas présenté ici, I’inductance mutuelle est de 9nH. La
figure 8.21 présente la tension aux bornes du drain du MOSFET (¥¢), le courant circulant
dans la trace de circuit imprimé (/;,5) donné par la relation (8.15), le courant mesuré par la
sonde & effet Hall (/) , les pertes de commutation données par I'utilisation de (8.15) et de
(Vps) et (E;) et celles calculées par la sonde a effet Hall (E ). La sonde a effet Hall
présente un faible retard par rapport au courant relevé par la méthode proposée. Ce retard est
de 8,5 ns tel que spécifié par le fabricant de la sonde. Ce retard doit €tre compensé pour
calculer les pertes adéquatement. Comme démontré par la figure 8.21, les pertes calculées par
la méthode proposée sont trés similaires a celles obtenues par 1’utilisation de la sonde a effet

Hall (avec le délais compensé).

8.7 Conclusion

L’utilisation des modéles électromagnétiques précalculés est une approche efficace et précise
pour prédire la distribution du champ magnétique dans les convertisseurs de puissance. Cette
nouvelle technologie friendly-user ne demande pas un niveau d’expertise élevé en
électromagnétisme et en éléments finis, ce qui permet aux concepteurs de faire des analyses
d’EMI avancées. Deux applications ont été présentées dans ce chapitre. La premiére
application est I’inclusion d’un circuit de faible puissance directement dans un convertisseur
de puissance a proximité des champs magnétiques intenses variant dans le temps. Par une
bonne orientation du champ, on évite le couplage entre le circuit de faible et de forte puissance
ce qui augmente la fiabilité du convertisseur. Pour cette application, les modeles
¢lectromagnétiques précalculés sont utilisés pour visualiser la distribution du champ et de
confirmer I’orientation du champ. Dans la seconde application, le courant dans une trace de

circuit imprimé est relevé par couplage mutuel. Cette approche est non invasive et elle



176

préserve le comportement réel du circuit en ne modifiant pas le circuit imprimé. Le courant
relevé est utilisé pour calculer les pertes de commutation d’un MOSFET de puissance. Dans
ce cas, les modeles électromagnétiques précalculés sont utilisés pour calculer I’inductance
mutuelle requise pour obtenir le courant circulant dans la trace de puissance. Ceci compléte
les travaux qui ont été¢ effectué¢s dans le cadre de cette thése de doctorat. Nous allons

maintenant passer a la conclusion et aux recommandations formulées suite a ce travail.

¥ '
| Py

L=



CONCLUSION

Les techniques présentées dans cette thése représentent une gamme d’outils intéressante
permettant la modélisation des convertisseurs de puissance. Ces outils, développés lors de ces
recherches, sont divisés en deux grandes familles : les techniques de modélisation et les
techniques de conception. L’orientation du champ magnétique ainsi que les modéles
¢lectromagnétiques précalculés font partie des techniques de conception, car elles ne
s’attaquent pas directement a la modélisation, mais fournissent des outils de conception
efficaces. Ces outils permettent au concepteur d’un convertisseur de prendre des décisions
plus éclairées sur la disposition des pieces dans le convertisseur. L’écriture des équations
d’état et I’identification des inductances de fuite font partie de la seconde famille soit la
modélisation des convertisseurs de puissance. Cette famille permet de développer des
modeles qui permettent la quantification des pertes de commutation ainsi que les dynamiques

de commutation.

Il serait prétentieux d’affirmer que les travaux présentés dans cette thése permettent de
résoudre tous les problémes liés a la fabrication des convertisseurs de puissance, car il s’agit
d’un domaine complexe qui posséde plusieurs facettes. Malgré tous les efforts déployés pour
rendre 1’approche systématique, la conception des convertisseurs de puissance sera toujours
un mélange entre I’imagination du concepteur et la boite a outil disponible. Néanmoins, les
travaux effectués dans le cadre de cette thése permettent de combler une partie fondamentale
des besoins dans I’un ou I’autre de ces requis et constitue a notre avis, un pas de géant dans

I’amélioration des techniques de fabrication des convertisseurs de puissance.



RECOMMANDATIONS

La modélisation des convertisseurs de puissance est un domaine trés vaste et méme si
beaucoup d’efforts ont été déployés dans cette thése pour y parvenir, il reste néanmoins
plusieurs facettes non couvertes. Une de ces facettes est I’étude du champ magnétique autour
des noyaux de poudre qui sont utilisés dans les convertisseurs de puissance a haute fréquence.
Puisque la perméabilité de ces noyaux diminue avec la force magnétisante, la fuite des
transformateurs hautes fréquences varie en fonction du courant. Puisque ces transformateurs
sont utilisés dans la plupart des circuits d’alimentation tels que les flyback ou les ponts en H,
il devient difficile de quantifier leur niveau d’émission électromagnétique due a cette variation

fortement non linéaire.



ANNEXE I
LA DIFFUSION MAGNETIQUE

Si la montée du courant s’effectue plus rapidement que la diffusion des densités de courant
dans un conducteur, certaines parties du conducteur présentent une densit¢ de courant
supérieure a celle qu’elles auront en régime établi. Puisque dans le cas des MOSFET de
puissance le courant peut facilement varier de SOA en moins de 250ns et que la durée de
diffusion de ces courants dans le conducteur atteint 1 us tel que mentionné précédemment, il
est évident que la diffusion magnétique n’est pas un phénomeéne négligeable dans le calcul des
modeles magnétiques précalculés. Il faut donc évaluer I’impact de ce phénoméne important.
Puisque la diffusion magnétique est un probléme fort complexe a résoudre, il faut utiliser une
géométrie simple qui permet néanmoins de représenter adéquatement le phénomeéne présent

dans les traces métalliques d’un convertisseur de puissance.

Selon les recherches effectuées, il n’existe pas de modéles simples dans le domaine temporel
pour déterminer I’effet pelliculaire dans une géométrie bidimensionnelle quelconque. La
méthode présentée dans la prochaine section constitue alors une contribution importante qui
permet de réaliser cette analyse sans avoir recours aux logiciels par éléments finis. La
prochaine section est consacrée a la description de cette méthode. La diffusion magnétique
compte parmi les phénoménes les plus complexes en électromagnétisme (Melcher et Hauss,

1989). La formulation de ce probléme s’énonce en débutant par I’équation de Faraday.

VxE = -pR (L.1)
Si le milieu est métallique et que celui-ci est trés conducteur, le courant de déplacement dans

I’équation de Maxwell-Ampere peut étre négligé en comparaison du courant de conduction se

conduit & ’expression suivante :

VxH =] (1.2)
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L’aluminium et le cuivre que I’on retrouve dans les convertisseurs de puissance font partie des

excellents conducteurs. En utilisant la loi d’Ohm donnée par :
J = oE 1.3)

Et en I’introduisant dans (I.1), on obtient :

= uZ> 14)

En remplagant J qui est donné par I’expression (1.2) dans (1.4), on a que :

VxVxH = —-c)‘paa—l? = V(V-B)-v’R (1.5)

En utilisant la jauge de Coulomb dans (I.5) (V- H= 0), il est possible d’écrire finalement

que :
Ve = cp@ (L.6)

Il s’agit de I’équation de la diffusion magnétique. La résolution de cette équation méme pour
une géométrie simple demeure une opération trés ardue (Basto, 1997). En explicitant

I’expression (1.6), il est possible d’évaluer la justesse de ce propos.
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oH, oH, oH, _oH,

ox> oy* a8 ot
6H2y . asz . asz _ o, w
ox> oy’ o O
oH, oM, oH, o,
ox 6y2 0z ot

Une méthode de calcul de ’effet pelliculaire est proposée dans (Yen, Fazarinc et Wheeler,
1982) mais seulement pour des conducteurs circulaires. Puisque le conducteur circulaire est
rarement utilisé dans les convertisseurs de puissance, il faut déterminer I’influence de I’effet
pelliculaire sur les conducteurs rectangulaires. De plus, les traces des circuits imprimés sont
tres minces ce qui diverge fortement de la géométrie des conducteurs circulaires. La densité

de courant dans un conducteur est exprimée par :

- [N

Y= T+l 40,0, (L8)

Le rotationnel de ce vecteur est donn€ par :

oJ, dJN—~ (0], OdIN~ (O], OJ)\=
Vx) = (—-Z--—Z)ux+(—"——z)u +(—-‘5——")uZ (1.9)
oy 0z 0z ox/ 7 \ox 0y

En supposant que les densités de courant dans le conducteur sont dirigées selon ’axe x

seulement, 1’expression (1.9) devient alors :

BTN~ [ ATy
vx) = (E-Zl‘)uy+(—g)uz (1.10)

En remplagant (1.9) dans (1.4) et en considant que H, est nul dans (I.4), on obtient finalement

que :
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0J,~ 0], OH,~ OH,
Euy—-a—yuz = —pc(—a—{y-uy + e uz) (Ill)
En égalisant terme a terme les composantes vectorielles de (I.11), il vient que :
z (1.12)
oJ, OH,
—= = UG
oy ot

Il faut maintenant déterminer une relation entre J, et les intensités de champ magnétique H,
et H,. Dans (Yen, Fazarinc et Wheeler, 1982), puisque le conducteur est circulaire, cette

relation est donné en appliquant le théoréme d’ Ampere qui est donné par 1’équation (I.13).
4(?1 Ddl = [[0-t)ds =1 (L13)
C S

Puisque la géométrie est circulaire, la relation entre I et H a I’intérieur du conducteur est

simplement donnée par 1’expression classique :

2
Igr) Jnr Jnr
H = = L = I 1.14
o = T (€.14)

Une telle relation ne peut étre dérivée dans le cas des conducteurs rectangulaires. Il faut donc
trouver un autre moyen de lier H et J. Puisque dans un conducteur le courant de déplacement
est négligeable par rapport au courant de conduction, il existe un rapport direct entre H et J.
Basée sur le principe de superposition, I’intégrale de Biot et Savart permet d’établir cette

relation. Elle se présente comme suit :
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B = f;mj;deV (L15)
A\

—_
ou ap est un vecteur unitaire pointant du conducteur vers le point de calcul du champ. Le

produit vectoriel contenu dans I’intégrale de Biot et Savart est le suivant :

Ixag = (a,J,-a,J ), +(aJ, -2, )u +(aJ, -aJt)y,
T=Ju +Ju +10, (1.16)

—_ —_ —_ [N
ag = a,u, +au, +au,

. o,y . . r . . -
Dans notre cas, puisque la densité de courant est toujours orientée dans la direction u, les

composants Jy et J, sont nuls. L’équation (I.16) se raméne donc a :
Ixag = (-a,J)u, + (a,J)u, (1.17)

Les termes a, et a, sont les composants du vecteur qui pointent du point de la source vers le

point de calcul du champ. En fait, le vecteur complet est donné par :

= a,u, tauy +au, (px — X)u, + (py —y)u, + (p,— 2)u,
R R R
p, Coordonée x du point de champ (1.18)

p, Coordonée y du point de champ

p, Coordonée z du point de champ

Evidemment a, = @_&f{__ﬁ a, = (_p%y) a, = S-P-E—:—Z—) (1.19)
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ou R est la distance du point de source au point de champ. Le vecteur EI: est donc unitaire
puisque tous les déplacements sont divisés par le module. En substituant I x a_l; de

I’expression (I.15) par ’expression (1.17), on obtient alors I’intégrale triple (1.20).

- — p,—2z)J, N
B = &%J”«‘az&)“y + (any)uz)dV = [—f—n\!jj(?/—z—dV}uy +

Elmtn

(1.20)

I est possible d’observer d’apres (1.20) que la densité de courant J, peut €tre mise en
évidence et que I’intégrale devient alors une constante qu’il est possible de considérer comme

un gain. En posant :

- J
_ I(pz 2) _ J,L_ (py — ¥)Ix
k, i ” 57 dv k, ” T (1.21)
\%
La densité du champ magnétique peut alors s’écrire :

(1.22)

Puisque le métal est un milieu linéaire et isotropique, il est possible de lier B et H par la

relation (I1.23).
B = puR (1.23)

En remplagant (1.22) et (1.23) dans (I.12), on obtient ’expression (1.24).
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0z ot ot 1.24)
oJ, 0B, oJ,
— = 0c— = oK —
oy ot Z ot

Il faut maintenant résoudre cette équation. Le processus débute en identifiant la matrice des
gains. La figure 1 illustre la division de la surface d’un conducteur rectangulaire en 36 tubes

de courant rectangulaires orientés dans la direction des x positifs (sortant de la page).

Jig | Jiz2 | J1z | Jua | Jis | Jis ) Uz
Jor | Jo2 | Jag | Joa | Jos | Jos //——-—
Jar | a2 | Jzz | Jaa ) Jas | dae | / L 5
\\\ //"“* // y
Jag | Jaz | Jaz | Jag | Jas | Jas ~— //' //
Js1 | Js2 | Js3 | Jsa | Jss | Jse ok
Uy

Je1 | Jez2 | Je3 | Jea | Jes | Jes

Figure 1.1 Division du conducteur en tubes de courant.

Le champ magnétique résultant en un point est donné par :
Tous les segments
_ boppp=2) o= I(p =) ol
Bb(x.y,2) = > JX{ yim j j I( T dV]uy + {4“ j j —>’-——R3 —~dViu, (1.25)
i=1 \Y v

Ou explicitement, dans le cas du conducteur rectangulaire présenté a la figure 1 :

Pq pq pq
B gy = kY1921 + Ky T +Kyj3Jo5 + ... + kyRY
m

n
- Pq
By = 20 2 kv J
i=1j=1

(1.26)
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et

Bipgs = Z Z kzp (1.27)
i=1j=1

En considérant constantes les densités de courant des tubes en périphérie (J;;,Jy, ), la

variation temporelle du champ magnétique selon § au point (pq) est donnée par :

OB m-1n-1 pq
2 _—J
-JR-‘lﬁat 3 Y kyf > (1.28)

i=2 _]—

Ainsi pour toutes les densités de courant situées au centre du conducteur :

'J_BaB =2 i 1,2 1,2 1,2 ] M -2

5 ot kyy’s kyy'; KYm_1,n-1 aJat

B3 1,3 1,3 1,3 1,3

—LI | kyp; kyrs o Kypopaog|| —= (1.29)
ot ot
m-1,n-1, m-1,n-1 m-1,n-1

6Bgm_1’n_122 _kyl’2 kyl’3 v kyn o1 n-1] 6ng-1,n—1)g

ot ot

En subsituant (I.29) dans (I.23), on obtient finalement que :

¥ '
| Py

L=
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[ 1,2 1,2 1,2 ] aJalt,z W aJalz’z
kyy 2 ky; 3 kymZin-1 . o1
1,3 1,3 1,3 (1,3) 1,3
o| kvia kyy’3 KYm 1,n-1 ot = 5z
m-1,n-1 m-1,n-1 m-1,n-1
ky; 5 kyj 3 kym_1 n-1] | m-1,n-1) O m—_1,n-1)
ot oz
- - - - (1.30)
_ - i -
i 1,2 1,2 1,2 1| Zea Za.;
kzy'; kz;'3 kz, "y a1 aJat 5 oy
J
1,3 1,3 1,3 1,3 1,3
—o| kzi kzy3 Kz Z1,n-1 Jat_Q = Ja;‘)
L,n-1 -1,n-1 -1,n-1
kzy, " kazpy " kZIrE-Ln-L m_1,n-1) Om_1,n-1)
i ot ] | oy ]
Or, il s’agit ici de deux systémes qui peuvent étre mis sous la forme :
K,||i| = 6178
] -
&[] = forvey]

I1 est évident selon (I.31) qu’il n’est pas nécessaire de résoudre les deux systémes. Par contre,
les deux systémes doivent donner le méme résultat. Puisqu’il s’agit d’équation aux dérivées
partielles hyperboliques, il faut discrétiser les variables temporelles et spatiales. La méthode

des différences finies représente le moyen le plus direct d’y parvenir. En posant :
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6_] Jm+1n Jk—l,n ﬂ Jmn+1 Jk n—1
oz - 2Az oy . 2Ay
=1 = %k
Z=2Zy zZ =2z,
Y=Y¥n Y = Yn
(1.32)
ol Jrl;j-nl - J11§1, n
oy f=t At
Z=2z,
Y = Ya
Et en substituant les relations (1.32) dans (I.31), on obtient que :
G[K] Tt =Tl = |Toetn=Im-Ln (1.33)
- At 2Az
Ainsi, en isolant JX* I, dans (1.33), ona:
- -1 Jk ~Jk
[Jll-;fnl} = Jm,n+ c |:Kyi| At[ m+1, EAZ l,n:| (1.34)

I1 s’agit ici d’une méthode explicite de résolution. La convergence n’étant pas assuré, il faut
choisir At et Az convenablement. Selon les expérimentations numériques effectuées, un At
de quelques picosecondes ainsi qu’un Az de quelques millimétres suffisent pour assurer une
convergence. En utilisant ces valeurs, le calcul s’effectue en quelques secondes. Une méthode
implicite n’a pas été testée mais cette avenue pourrait certainement permettre 1’utilisation

d’un pas de calcul temporel plus large.

L’utilisation d’une trace rectangulaire de 0,5mm par 20 mm illustre bien les géométries
typiques que 1I’on rencontre dans les convertisseurs de puissance. Afin de valider les résultats
obtenus par la méthode proposée, une équation analytique extraite de (Melcher et Hauss,

1989) pour un systéme similaire est utilisée. Elle est donnée par I’expression (1.35) :



ou
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(1.35)

(1.36)

En utilisant cette relation, on obtient des résultats similaires a ceux obtenus avec la méthode

numérique présentée dans cette annexe.
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