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Résumé
 L’apparition de convertisseurs multicellulaires parallèles entrelacés et magnétiquementcouplés a conduit ces dernières années à améliorer les performances des convertisseurs(densité de puissance, efficacité, dynamique,...).
 Il existe plusieurs topologies d’entrelacement qui utilisent des Transformateurs Inter-phases. L’objectif principal de cette étude est de trouver parmi ces topologies celles quisont les mieux adaptées à un contexte d’intégration d’électronique de puissance pourminimiser la taille et réduire les pertes.
 Une première étape de modélisation a permis d’effectuer une étude comparative dequelques topologies. Un procédé de permutation des phases d’alimentation a été présentéafin de réduire les ondulations du courant de phases et les pertes ohmiques. Les résultatsobtenus valident qualitativement l’avantage de la solution retenue par rapport à la solutionstandard.
 Enfin, la réalisation pratique d’un prototype de convertisseur modulaire utilisant desTransformateurs Inter-phases est abordé. Il s’agit d’un régulateur chargé d’alimenter lesmicroprocesseurs (1,2V/100A) (Voltage Regulator Module (VRM)) à 5 modules. Les résul-tats expérimentaux montrent l’avantage de l’utilisation des Transformateurs Inter-phasespar rapport à la solution classique.
 Mots-clés :– Convertisseur multicellulaires parallèles entrelacés– Transformateur Inter-phases– Coupleur magnétique– Modélisation harmonique– Convertisseur modulaire– Voltage Regulator Module (VRM)
 iii
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Abstract
 During the last years, using coupled parallel interleaved converters enhances convertersperformances (power density, efficiency, transient response,...).
 There are several possible interleaved coupled topologies that use Inter-phases Trans-formers. The main objective of this study is to find among these topologies the bestadapted configuration in a context of power electronics integration in order to minimizeconverter size and to reduce losses.
 A model is proposed to compare some topologies. An optimal modified sequence ofphase order to reduce current ripple and ohmic losses is presented. The obtained resultsvalidate the advantage of the coupled solution compared to the standard solution
 At last, the implementation of a modular power converter using Inter-phases Trans-formers is shown. It is a Voltage Regulator Module (1,2V/100A) that consists of fiveidentical modules. Experimental results show the advantage of using Inter-phases Trans-formers compared to conventional solution.
 Mots-clés :– Parallel Muticell interleaved converter– Inter-phases Transformer– Magnetic coupler– Harmonic modelisation– Modular converter– Voltage Regulator Module (VRM)
 v
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Introduction générale
 Depuis ses origines, l’électronique de puissance a sans cesse évoluée, tant sur le plan desstructures que de la technologie des composants. Aujourd’hui, cette discipline est présentedans la plupart des systèmes électriques, toute gamme de puissance confondue, assurantle contrôle de l’alimentation en énergie et la sécurité des matériels.
 La miniaturisation, l’intégration, la modularité et la reconfiguration des dispositifsd’électronique de puissance représentent les nouveaux défis de recherche des prochainesannées. Concernant l’intégration, deux approches technologiques complémentaires voientle jour :
 • une approche dite "monolithique" où l’on cherche à réaliser sur un même substrat,le silicium par exemple, tout ou partie du convertisseur, composants de puissance, com-posants passifs et composants de commande. Cette approche requière une maîtrise tech-nologique très importante qui nécessitera encore de longues années de recherche
 • Une approche dite "hybride" où l’on cherche à assembler, de la façon la plus judi-cieuse possible, des composants issus de filières technologiques différentes. Cette approche,qui semble a priori plus facile, nécessite cependant de mettre au point des techniques nou-velles de report et d’assemblage de tous ces composants, afin d’améliorer sensiblement lacompacité du dispositif final.
 Dans les deux cas, une réflexion doit être menée sur les architectures de conversionafin de déterminer celles qui semblent les mieux adaptées à l’intégration, la modularitéet la reconfiguration. Les convertisseurs multicellulaires, imbriqués ou parallèles, offrentles degrés de libertés qui permettent d’aller dans ce sens. Au prix d’une complexité decommande et de mise en œuvre accrue, ils permettent, en modulant le nombre de cellules,de s’adapter à un cahier des charges nécessitant des fortes tensions ou de forts courants, dereporter les contraintes électriques et thermiques sur l’ensemble des cellules, d’améliorerla qualité spectrale des formes d’onde obtenues sans pour autant augmenter les fréquencesde découpage et d’imaginer des stratégies de reconfiguration pour faire face à la défaillanced’un composant par exemple.
 Notre travail, qui fait partie du projet ANR 3DPHI (Three Dimensional Power Hy-brid Integration), s’inscrit dans cette démarche générale. Nous nous sommes cependantfocalisés sur l’étude de convertisseurs multicellulaires parallélisés pour des applicationsbasses tensions, forts courants. Des nouveaux besoins apparaissent par exemple dans lagestion des sources d’énergie comme les piles à combustibles ou les générateurs solaires. Denombreuses études sont également menées actuellement pour améliorer les performancesdes VRM (Voltage Regulator Modules) qui permettent d’alimenter les microprocesseursdont la puissance de calcul, donc la puissance électrique, augmente en coïncidence avec ladiminution des tensions d’alimentation afin de satisfaire les contraintes d’isolement duesà la miniaturisation.
 1
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Plusieurs solutions de parallélisation sont possibles, utilisant des techniques d’entrela-cement et/ou de couplage magnétique des cellules. Aussi, un certain nombre de questionsse posent : Comment distinguer les structures les mieux adaptées aux contraintes liées àl’intégration comme la compacité par exemple. La multiplication importante du nombrede cellules en parallèle permet-elle d’améliorer continument les performances ? Dans lecadre de ce travail de thèse et sur la base de quelques critères de comparaison, nous avonsessayé de répondre en partie à ces deux questions !
 Le premier chapitre de ce mémoire, en se focalisant sur les applications liées auxVRM, permet de présenter les limites des architectures de conversion de puissance bassestensions/forts courants classiques. Ensuite, on montre l’intérêt des convertisseurs multi-cellulaires parallèles pour améliorer les performances. Enfin, on montre l’avantage de lasolution à couplage magnétique des phases.
 Le deuxième chapitre est consacré à l’analyse fonctionnelle de quatre architectures decouplage utilisant des Transformateurs Inter-phases. Pour cela, un modèle harmonique dechacune des structures est établi. Ce modèle permet alors de définir trois critères objectifsde comparaison pour analyser l’intérêt de multiplier le nombre de phases à paralléliser.
 Dans le troisième chapitre, la première partie est dédiée à étude de l’évolution duvolume des composants magnétiques en fonction du nombre de phases. La deuxième partiepermet d’effectuer un bilan complet des pertes.
 Enfin, sur la base des analyses précédentes, le quatrième chapitre est consacré à laréalisation d’un prototype de VRM (1.2V, 100A) à cinq cellules parallélisées, entrelacées etmagnétiquement couplées à l’aide de Transformateurs Inter-phases selon une configurationde couplage particulière dite "cascade cyclique".
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Chapitre 1
 Convertisseurs parallèles entrelacésdédiés à l’intégration d’électronique depuissance
 Sommaire1.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 3
 1.2 Limitation de la structure classique d’un VRM . . . . . . . . 4
 1.3 Convertisseurs multicellulaires parallèles . . . . . . . . . . . . 8
 1.3.1 Contraintes liées à un parallélisme important . . . . . . . . . . 13
 1.4 Convertisseurs multicellulaires parallèles à phases couplées . 14
 1.4.1 Présentation de la structure . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
 1.4.2 Comparaison d’un convertisseur avec inductances indépendanteset un convertisseur avec coupleur magnétique . . . . . . . . . . 15
 1.5 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
 1.1 Introduction
 Les convertisseurs parallèles entrelacés classiquement utilisés dans des applicationsforts courants, dont, les onduleurs de secours de forte puissance (400V/135A), le réseaude puissance automobile (42V/24A) et surtout les régulateurs chargés d’alimenter des mi-croprocesseurs : Voltage Regulator Module (VRM) (1,2V/100A). Toutefois les contraintesde conception, les choix et les résultats sont distincts dans toutes ces applications.
 Dans notre étude, nous nous intéressons à l’analyse de structures de type VRM, quifait l’objet de constantes améliorations pour suivre la montée en puissance des micropro-cesseurs. En effet, les futurs générations des microprocesseurs exige une tension plus faibleque 1V, un courant supérieur à 100A et une dynamique très rapide [1, 2, 3]. Ces spécifica-tions présentent un challenge pour la conception de systèmes d’alimentation performantset moins encombrants.
 Dans ce chapitre, nous rappelons tout d’abord les limitations de l’utilisation de lastructure classique d’un VRM pour répondre à ces exigences. Ensuite, nous présentonsles principales caractéristiques des convertisseurs parallèles entrelacés pour améliorer lesperformances. L’intérêt d’un parallélisme important et la solution adoptée dans cetteétude sont présentés.
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1.2 Limitation de la structure classique d’un VRM
 Un VRM est un système d’alimentation des microprocesseurs (µps) permettant dedélivrer une tension bien spécifique assurant le bon fonctionnement du µp. La structureclassique d’un VRM est décrite sur la figure 1.1. Il s’agit d’un seul convertisseur DC-DC de type Buck. Pour améliorer les performances de cette structure, on utilise dans ceconvertisseur la rectification synchrone. Dans cette architecture, la diode de roue libre estremplacé par un MOSFET pour réduire les pertes en conduction [4]. La figure 1.2, montreun exemple de ces VRMs pour alimenter le microprocessor "Pentium II" (2, 8V /10A).
 Fig. 1.1 – Structure classique d’un VRM : simple Buck
 Fig. 1.2 – Structure classique d’alimentation d’un Pentium II (2, 8V /10A)
 Cette structure centralisée d’alimentation n’est plus suffisante pour alimenter les mi-croprocesseurs du futur (inférieur à 1V/ supérieur à 100A) [1]. Un des problèmes majeursdes VRMs concerne le choix des éléments du filtrage au niveau de la sortie : l’inductanceet le condensateur. Dans ce type d’application, le choix n’est en général pas réalisé selonle critère habituel d’ondulation du courant de phase et l’ondulation de la tension de sortiemais résulte d’un compromis entre rendement en régime permanent et réponse transitoire.
 • Contraintes en régime permanent :
 En régime permanent, le courant dans l’inductance présente une ondulation triangu-laire qui s’exprime comme suit :
 ∆IL =V e.(1−D).D
 L.fsw
 (1.1)
 avec Ve : tension d’alimentation, D : rapport cyclique, Vs : tension de sortie, L : inductancede filtrage et fsw : fréquence de découpage.
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Cette ondulation est maximale pour un rapport cyclique de 50%.L’ondulation de la tension de sortie s’exprime comme suit :
 ∆Vs =∆IL
 8.Cs.fsw
 =V e.(1−D).D
 8.Cs.L.f 2sw
 (1.2)
 La valeur minimale de la capacité nécessaire en sortie Cs(min) est alors égale à :
 Cs(min) =∆IL
 8.∆Vs.fsw
 =V e(1−D)D
 8.∆Vs.L.f 2sw
 (1.3)
 avec ∆Vs : ondulation de la tension de sortie en régime permanant et Cs : capacité desortie.
 D’après les équations 1.1 et 1.3, on peut noter qu’en régime permanent, une valeur impor-tante de l’inductance de filtrage L, permet de réduire considérablement les ondulations,donc de réduire les pertes ohmiques dans les interrupteurs et l’inductance, d’où l’ amélio-ration du rendement du convertisseur.
 • Contraintes en régime transitoire :
 Dans les VRMs, le temps de réponse en régime transitoire présente une probléma-tique cruciale pour l’alimentation des futurs microprocesseurs [5, 6, 7, 8, 9]. Le courantconsommé par le microprocesseur peut changer de pleine charge à une charge nulle dansun temps de l’ordre de la nanoseconde. Suite à ce changement rapide de la charge, le sys-tème d’alimentation doit fournir rapidement le courant nécessaire à la charge ou l’annuleren gardant une variation de la tension du bus de sortie dans une fourchette définie par leconstructeur du microprocesseur pour garantir le bon fonctionnement de ce dernier.
 La figure 1.3 résume les formes d’onde du courant de charge allant de zéro ampère àla valeur nominale ′I ′s et inversement. Dans les deux cas, on suppose une commande opti-male, c’est à dire que l’on considère que le système de régulation répond immédiatementaux variations de charge, en d’autres termes, on suppose une bande passante infinie. Lesformes d’ondes du courant dans l’inductance et dans le condensateur issues des différentsimpacts de charge sont présentées sur la figure 1.3. La variation de la tension de sortiepeut être calculée en se basant sur ces formes d’onde (dans notre étude, nous négligeonsl’inductance série (ESL) et la résistance série (ESR) de la capacité de sortie).
 – Si le courant de charge passe de zéro ampère à Is, en négligeant l’ondulation ducourant dans l’inductance et de la tension Vs, la chute de la tension de sortie, ∆Vs_t,s’exprime par :
 ∆Vs_t =∆Q
 Cs
 =1
 2.
 L.I2s
 (Ve − Vs).Cs
 (1.4)
 avec ∆Vs_t : variation de la tension de sortie en régime transitoire.
 – Si le courant de charge passe brusquement de Is à zéro ampère, dans ce cas ledépassement de la tension de sortie, ∆Vs_t, s’exprime par :
 ∆Vs_t =∆Q
 Cs
 =1
 2.L.I2
 s
 Vs.Cs
 (1.5)
 Pour des applications fort courant et basse tension, d’après les relations 1.4 et 1.5,le pire des cas correspond à la plus faible dynamique du courant de sortie et donc au
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Fig. 1.3 – Impact de charge sur la tension de sortie du VRM
 passage d’un régime de calcul élevé à un régime de calcul faible, voire quasi nul pour lemicroprocesseur [10]. Dans notre étude, nous nous intéressons seulement au pire des cas.
 La valeur minimale de la capacité de sortie pour maintenir la tension de sortie Vs
 dans la fourchette définie par le constructeur du microprocesseur peut être calculée en sebasant sur l’équation 1.5 comme suit :
 Cs(min) =1
 2.
 L.I2s
 Vs.∆Vs_t
 (1.6)
 Pour une valeur fixée ∆Vs_t, de Vs et en supprimant les constantes, on obtient la relationsuivante :
 Cs
 Lα(
 Is
 Vs
 )2 (1.7)
 La relation 1.7 est connue dans la littérature sous le nom "Equation of pain"[11]. Eneffet, dans les générations futures des microprocesseurs, Vs décroît, Is croît et donc lavaleur de la capacité de sortie devient très élevée pour une valeur d’inductance donnée.De ce fait, la contrainte de dimensionnement du condensateur de sortie dans un VRMest plutôt imposée par le régime transitoire pour éviter le dépassement maximal de latension d’alimentation du microprocesseur [12]. La figure 1.4 résume la tendance de l’ali-mentation des microprocesseurs ainsi que la tendance de la valeur de la capacité de sortie.On remarque que la valeur de cette dernière ne cesse d’augmenter. Ce résultat conduit àune augmentation de l’espace occupé par les condensateurs, donc le volume occupé parle convertisseur devient important d’où l’intérêt des concepteurs de réduire cette capacitéencombrante pour augmenter la densité de puissance.
 D’après la relation 1.6, la valeur de la capacité peut être minimisée en choisissant uneinductance L, de plus faible valeur. Ceci conduit à la minimisation de l’énergie stockéedans l’inductance et offre des réponses plus rapides à des variations transitoires de courantde charge.
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Fig. 1.4 – Influence de la tendance des alimentations des microprocesseurs sur la capacitéde sortie[13]
 En réunissant les exigences du régime permanent et du régime transitoire, nous nousretrouvons en face d’un compromis. En effet, en régime permanent, une grande valeurd’inductance permet de diminuer l’ondulation du courant de phase, diminuer la valeur dela capacité, réduire les pertes et augmenter le rendement. Toutefois, en régime transitoireune inductance de faible valeur permet de réduire le dépassement de la tension de sortieet réduire la valeur de la capacité et donc minimiser le volume du convertisseur. Sur lafigure 1.5 sont présentées les deux contraintes sur le condensateur de sortie pour différentesvaleurs de l’inductance.
 Fig. 1.5 – Compromis entre le régime permanent et le régime transitoire, Ve = 12V, Vs= 1.2V, Is = 100A, ∆Vs_t = 50mV , ∆Vs/Vs = 5% , fsw = 500kHz
 Une autre solution consiste à augmenter la fréquence de découpage permettant ainside réduire la valeur de l’inductance sans augmenter les ondulations du courant de phase,mais dans ce cas les pertes par commutation dans les semi-conducteurs de puissanceaugmentent.
 Pour surmonter ces compromis, les concepteurs ont adopté la topologie de convertis-seurs multicellulaires parallèles entrelacés [14, 15, 16, 17, 18].
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1.3 Convertisseurs multicellulaires parallèlesLa figure 1.6 résume la topologie industrielle d’un VRM pour un courant de sortie su-
 périeur à 50A. Il s’agit de q convertisseurs DC-DC de type Buck mis en parallèle et à sortiefiltrée. Les inductances de filtrage sont toutes identiques (L1 = L2 = L3 = ... = Lq = L)et indépendantes. Ces convertisseurs partagent les mêmes condensateurs d’entrée et desortie. D’après la figure 1.6, chaque convertisseur DC-DC est réalisé avec une rectificationsynchrone. Les q phases parallèles sont parcourues par le même courant moyen Is/q (Is :courant de sortie). Le courant sera réparti sur les q phases, limitant ainsi les contraintessur chaque interrupteur et augmentant la surface d’échange thermique. La mise en paral-lèle de plusieurs convertisseurs à commandes entrelacées est très intéressante et offre denombreux avantages :
 – L’amélioration des formes d’ondes à l’entrée et à la sortie du convertisseur,
 – La possibilité d’atteindre des puissances élevées avec des composants standards deplus faible calibre et donc plus performants,
 – La réduction du coût total du convertisseur, par l’utilisation de composants stan-dards de calibre plus faible,
 – La distribution de la puissance sur plusieurs phases et donc une meilleure répartitiondes échanges thermiques,
 – La modularité du convertisseur qui, permet notamment de répondre à d’éventuellesmodification du cahier de charges
 Les signaux de commande ont le même rapport cyclique D et sont déphasés de 2π/qpour optimiser le spectre des courants d’entrée et de sortie [19]. Les tensions délivrées parles q cellules de commutation sont des tensions carrées de niveaux 0 et Ve et déphaséesde 2π/q. Les q tensions forment un système de tensions équilibrées (tensions de mêmefréquence fondamentale et de même contenu harmonique).
 Fig. 1.6 – Convertisseurs parallèles entrelacées
 Pour pouvoir comparer la structure distribuée de VRM (q convertisseurs parallèles en-trelacés) avec la structure centralisée (le simple Buck), on considère, pour le même cahier
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Fig. 1.7 – Carte mère d’un Pentium IV (1,3V/70A) incluant un VRM à trois phases parallèlesentrelacées à inductances séparées
 des charges, la même ondulation de courant de phase. De ce fait, les inductances sontchoisies égales à celle d’un simple Buck (L1 = L2 = L3 = ... = Lq = L).
 • Analyse en régime permanent :
 Le courant dans chaque phase présente une ondulation triangulaire qui s’exprime par :
 ∆Iph =Ve.(1−D).D
 L.fsw
 (1.8)
 La figure 1.8 montre la forme d’onde du courant de sortie d’un convertisseur à q phasesparallèles entrelacées : la fréquence apparente du courant est égale à q fois la fréquencede découpage. La même forme d’onde se répète tout les (1/q).fsw pour différents rapportscycliques (D1, D2, D3, ...). On peut remarquer que chaque rapport cyclique D peut êtreécrit en fonction du rapport cyclique D1 < 1/q : D = D1 + (k− 1)/q avec k ∈ 1, 2, ..., q[20].
 Fig. 1.8 – Ondulation du courant de sortie pour q phases parallèles
 Afin de comparer les performances entre les topologies de convertisseurs parallèles en-trelacés et un simple Buck, les q convertisseurs parallèles peuvent être ramenés à un seul
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convertisseur équivalent avec :
 – Une fréquence équivalente, fsweq = q.fsw
 – Un rapport cyclique équivalent, Deq = q.D1
 – Une tension d’entrée équivalente, V eeq = Ve/q
 – Une inductance de filtrage équivalente, Leq = L/q
 L’ondulation du courant de sortie s’exprime alors par :
 ∆Is =V eeq.Deq.(1−Deq)
 Leq.fsweq
 =Ve.D1.(1− qD1)
 L.fsw
 (1.9)
 L’ondulation de la tension de sortie est donnée par (annexe D) :
 ∆Vs =1
 Cs
 .1
 8.
 1
 qfsw
 .∆Is =1
 Cs
 .1
 8.
 1
 qfsw
 .V eeq.Deq.(1−Deq)
 Leq.fsweq
 =1
 q.
 1
 Cs
 .1
 8.Ve.D1.(1− qD1)
 L.f 2sw
 (1.10)La valeur minimale de la capacité est donnée par :
 Cs(min) =1
 q.
 1
 ∆Vs
 .1
 8.VeD1(1− qD1)
 L.f 2sw
 (1.11)
 L’effet de l’entrelacement des courants de chaque phase peut être décrit par le rapport∆Is/∆Iph(max) (∆Iph(max) : ondulation du courant maximale pour D = 50%). Le tracéde l’évolution de ce rapport en fonction de phases en parallèle et de la valeur du rapportcyclique (Fig. 1.9) permet de mettre rapidement en évidence la caractéristique suivante :l’augmentation du nombre de cellules en parallèle entraîne une réduction du rapport∆Is/∆Iph(max).
 Fig. 1.9 – Ondulation réduite du courant de sortie
 De même, l’ondulation du courant de sortie ∆Is est réduite avec l’augmentation dunombre de cellules. Cette réduction de ∆Is conduit évidemment à une réduction de la
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valeur efficace du courant de sortie (Iseff ) et une capacité de sortie (Cs) plus faible pourune ondulation de tension de sortie (∆Vs) donnée. La réduction de Iseff implique enparticulier une réduction des pertes dans le condensateur Cs.
 Un autre effet de l’entrelacement des courants de phase est l’annulation ponctuellede l’ondulation du courant de sortie. Les résultats de la figure 1.9 montrent qu’il existeq-1 valeurs du rapport cyclique pour lesquelles l’ondulation du courant de sortie s’an-nule. Ces valeurs dépendent du nombre de cellules entrelacées et sont égales à : k/q aveck ∈ 1, 2, ..., q.
 • Analyse en régime transitoire :
 Les convertisseurs multicellulaires parallèles peuvent être aussi analysés en termes deperformances dynamiques. En régime transitoire et pour la même variation du courant decharge que dans le cas du simple Buck et en considérant le pire des cas, comportement àl’extinction du courant de charge, le dépassement de la tension de sortie s’exprime par :
 ∆Vs_t =1
 2.I2s
 Vs
 .Leq
 Cs
 =1
 2.I2s
 Vs
 .(L/q)
 Cs
 =1
 q.1
 2.I2s
 Vs
 .L
 Cs
 (1.12)
 Dans ce cas, la valeur minimale de la capacité est donnée par :
 Cs(min) =1
 2.I2s
 Vs
 .Leq
 ∆Vs_t
 =1
 2.I2s
 Vs
 .(L/q)
 ∆Vs_t
 =1
 q.1
 2.I2s
 Vs
 .L
 ∆Vs_t
 (1.13)
 En comparant les deux équations 1.6 et 1.13 et en considérant le même dépassementen régime transitoire de la tension de sortie ∆Vs_t et la même valeur de l’inductance Lque dans le cas d’un simple Buck, on peut constater immédiatement que l’entrelacementde q cellules de commutation permet de réduire la valeur de la capacité de sortie de(1/q). Sur la figure 1.10, sont présentées les deux contraintes (en régime permanent eten régime transitoire) sur la capacité de sortie pour différentes valeurs de l’inductance.Cette conséquence de la réduction des valeurs des capacités de sortie se voit sur les deuxgénérations du VRM (Fig. 1.2 et Fig. 1.7)
 Fig. 1.10 – Intérêt de l’entrelacement pour réduire la capacité de sortie et augmenter ladensité de puissance, Ve = 12V, Vs = 1.2V , Is = 100A, ∆Vs_t = 50mV , ∆Vs/Vs = 5%,fsw = 500kHz
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D’une manière générale, l’entrelacement est une solution adoptée dans les VRMs per-mettant de réduire l’inductance équivalente pour améliorer le temps de réponse en régimetransitoire et réduire la capacité de sortie puisque la valeur de cette dernière est plutôtimposée par les contraintes en régime transitoire. La figure 1.11 illustre la réponse duconvertisseur à un échelon de charge pour différents nombres de cellules. La comparaisonest basée sur la même ondulation du courant de phase et le même dépassement au niveaude la tension de sortie.
 Fig. 1.11 – Réponse du système à un échelon de charge pour différents nombres de phases enparallèle
 On vérifie bien qu’il y a une nette amélioration du temps de réponse global du conver-tisseur au fur et à mesure qu’on augmente le nombre de phases parallèles.
 Nombre de Phase Temps de réponse (tr)q = 1 0.041 msq = 2 0.022 msq = 5 0.008 msq = 10 0.004 ms
 Tab. 1.1 – Performances dynamiques des convertisseurs parallèles entrelacés au niveau de latension de sortie
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1.3.1 Contraintes liées à un parallélisme important
 Dans la section précédente les performances des convertisseurs parallèles entrelacés ontété présentées. L’entrelacement des cellules de commutation permet de réduire la capacitéde sortie et donc d’augmenter la densité de puissance. De plus, il permet d’améliorer ladynamique du système, ce qui va dans le bon sens des exigences des microprocesseurs.
 Toutefois, un problème inhérent de ces structures réside dans l’importance de l’on-dulation du courant dans les phases. Avec l’ondulation relative du courant de phase∆Iph/Iph = q2(∆Is/Is), il est aisé de conclure qu’à taux d’ondulation donné en sortie,cette technique d’entrelacement n’est pas favorable pour un parallélisme important.
 Mise en évidence du phénomène
 La figure 1.12 montre les formes d’onde des courants de phase et du courant de sortiepour une variation du rapport cyclique de zéro à 100% dans un convertisseur à trois cel-lules déphasées de 2π/3 et entrelacées par des inductances propres à chaque cellule. Cesformes d’ondes mettent en évidence que :
 – L’accroissement de fréquence apparente ne concerne que l’ondulation du courant desortie, l’ondulation des courants de phase reste à fsw
 – Pour une ondulation relative de 10 % sur le courant de sortie, l’ondulation relativedes courants de phase est égale à 90%.
 Fig. 1.12 – Formes d’ondes des courants pour q = 3
 Les valeurs élevées des ondulations du courant de phase du convertisseur entraînentune augmentation des pertes ohmiques liées à la valeur efficace du courant :
 – Une augmentation des pertes en conduction (Pcond) dans les semi-conducteurs depuissance :
 Pcond α RDSON .[(Is
 q)2 +
 ∆I2ph
 12] α RDSON .(
 Is
 q)2[1 + (q2 ∆Is
 Is
 )2 1
 12]
 avec RDSON la résistance à l’état passant du composant.
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– Une augmentation des pertes cuivre (Pcu) liées aux ondulations dans les bobinagesdes inductances de liaison.
 – Une réduction du rendement du convertisseur.
 Un autre problème dans la mise en parallèle d’un grand nombre de cellules peut êtrel’équilibrage des courants dans chaque phase. La moindre imperfection du convertisseurpeut conduire à un déséquilibre des courants. Ces imperfections peuvent être liées auxcomposants actifs (résistances en conduction différentes, seuils de conduction différents),aux composants passifs (différentes résistances des bobinages des inductances) ou auxcircuits de commande (les signaux n’ont pas le même rapport cyclique).
 Pour notre étude, nous allons retenir comme problème, les fortes ondulations descourants de phases. Une solution à ce problème est de coupler entre elles les inductancesde chaque cellule. Ce nouveau composant est appelé coupleur magnétique.
 1.4 Convertisseurs multicellulaires parallèles à phasescouplées
 De nombreux travaux [21, 22, 23, 24, 25, 26, 27, 28] ont introduit l’idée de couplerentre elles les inductances de chaque cellule pour améliorer les performances des VRMs.Le couplage magnétique des phases des convertisseurs parallèles entrelacés permet enparticulier d’augmenter la fréquence apparente de l’ondulation du courant de phases.
 1.4.1 Présentation de la structure
 La figure 1.13 présente l’architecture d’un convertisseur à q phases parallèles et cou-plées. Une étude assez complète est présentée dans [25] montrant le principe de fonctionne-ment de ces coupleurs magnétiques. En effet, avec le couplage des phases, les courants desq cellules sont tous identiques et sont une fraction q du courant de sortie. Les ondulationsrelatives du courant de sortie et des courants de phases sont identiques.
 A titre d’illustration, sur la même figure 1.13, on montre les formes d’ondes respecti-vement des tensions du point milieu des trois cellules de commutation (v1,v2 et v3), descourants des 3 phases (i1,i2 et i3) et du courant de sortie (is) : les 3 courants de phaseset le courant de sortie ont la même fréquence apparente, soit 3.fsw (3 : nombre totalede phase et fsw : fréquence de découpage). Comme on le verra par la suite, c’est en faitl’inductance de fuite du coupleur qui joue le rôle de l’inductance de filtrage.
 La figure 1.14 montre un exemple de carte mère (Foxconn 975X7AB) qui intègre unVRM à 5 phases couplées pour alimenter les microprocesseurs "Intel Core Duo".
 14

Page 33
                        

Fig. 1.13 – Convertisseurs parallèles entrelacés à phases magnétiquement couplées
 Fig. 1.14 – Carte mère incluant un VRM à cinq phases parallèles entrelacées à phases magné-tiquement couplées pour alimenter le microprocesseur "Intel Core Duo" (130W)
 1.4.2 Comparaison d’un convertisseur avec inductances indépen-dantes et un convertisseur avec coupleur magnétique
 Les conditions de comparaison de ces deux structures sont décrites dans le tableau1.2. La figure 1.15 illustre les formes d’ondes des courants de sortie et des courants dephase sur charge résistive pour les deux structures : inductances indépendantes et cou-pleur magnétique. Nous pouvons constater que les courants de sortie sont les mêmes pourles deux structures. Par contre, au niveau des courants de phase, ceux obtenus avec lecoupleur présentent une ondulation neuf fois plus faible que ceux obtenus avec les induc-tances séparées. Pour le coupleur, les courants de phase sont tous identiques et sont unefraction du courant de sortie. Les courants de phase ont la même ondulation relative quele courant de sortie et l’ondulation des courants de phase a une fréquence égale à 3.fsw.L’effet de l’annulation de l’ondulation du courant de sortie pour des valeurs particulièresdu rapport cyclique est également transposé aux courants de phase.
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Paramètres Inductances indépendantes Coupleur magnétiqueTension d’entrée (Ve) 12V 12VCourant de sortie (Is) 100A 100ANombre de phases (q) 3 3Rapport cyclique (D) 0 à 100% 0 à 100%Fréquence de découpage (fsw) 500kHz 500kHzOndulation du courant de sor-tie maximale
 20A @ 1500kHz 20A @ 1500kHz
 Inductance Inductance propre = 100nH Inductance de fuitepar phase = 100nH
 Tab. 1.2 – Conditions de comparaison entre des inductances indépendantes et coupleur magné-tique
 On remarque que dans les deux cas, les pertes cuivre dues à la composante continuedu courant sont les mêmes. Par contre, les pertes cuivre dues à la composante alternativedu courant sont réduites avec le couplage magnétique des phases. On peut noter aussi laréduction des pertes en conduction (Pcond) dans les composants semi-conducteurs avec lanouvelle structure d’entrelacement puisque dans ce cas l’ondulation relative du courantde phases est égale à l’ondulation relative du courant de sortie, ∆Iph/Iph = (∆Is/Is) :
 Pcond α RDSON .(Is
 q)2.[1 + (
 ∆Is
 Is
 )2.1
 12]
 avec RDSON : résistance à l’état passant du composant
 En complément d’une réduction de la valeur efficace des courants de phases et doncune réduction des pertes ohmiques, d’autres travaux [29] ont montré l’intérêt du cou-plage magnétique de phases pour réduire les pertes fer en comparaison avec la solution àinductances indépendantes ce que nous montrons dans le chapitre 3.
 De même que dans le cas de phases séparées, on détermine la capacité de sortie dans lecas de phases couplées. Dans ce cas, la valeur minimale de la capacité en régime permanentest égale à :
 Cs(min) =1
 q.1
 8.
 1
 ∆Vs
 .Ve.D1.(1− qD1)
 Lftot .f2sw
 (1.14)
 avec Lftot : inductance de fuite totale par phase
 La valeur minimale de la capacité en régime transitoire en considérant le pire des casest égale à :
 Cs(min) =1
 q.1
 2.I2s
 Vs
 .Lftot
 ∆Vs_t
 (1.15)
 A noter enfin que pour les mêmes contraintes au niveau de la sortie dans les deuxcas d’entrelacement, on obtient la même valeur de la capacité de sortie Cs que ce soit enrégime permanent ou en régime transitoire sachant qu’il faut juste remplacer l’inductancepropre équivalente par l’inductance de fuite équivalente dans l’expression de la capacité desortie dans le cas du coupleur magnétique. Dans ces conditions, les réponses dynamiquessont identiques dans les deux topologies. Les résultats obtenus montrent que la solutiond’entrelacement avec couplage de phase permet de réduire les ondulations des courants
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de phase dans un rapport égal à q2 ce qui mène à une réduction des pertes ohmiques dansle convertisseur.
 Fig. 1.15 – Formes d’ondes des courants pour les deux structures : inductances indépendanteset transformateur inter-cellules
 Enfin, un autre avantage de la solution d’entrelacement à coupleur est liée au com-portement de type transformateur et à la compensation des ampères-tours qui conduit àune réduction de volume du composant dans de nombreux contextes. Nous abordons cedernier aspect dans le chapitre 3.
 1.5 ConclusionNous avons vu dans ce chapitre que le choix de la topologie du convertisseur a des
 conséquences significatives sur les performances. En effet, pour une application VRM, lesconvertisseurs parallèles entrelacés à inductances indépendantes permettent de diminuerla valeur de la capacité de sortie (ce qui va dans le sens de l’intégration de puissance) etd’augmenter les performances dynamiques du système par rapport à la solution classique.L’inconvénient majeur de cette méthode est l’existence de très fortes ondulations du cou-rant dans chaque cellule. Il est possible de réduire ces ondulations et d’améliorer les perfor-mances des VRMs grâce à l’utilisation d’un coupleur magnétique. Le couplage magnétiquedes phases en parallèle permet de réduire les ondulations du courant de phases dans unrapport égal q2 (q : nombre de phases en parallèle). De plus, l’utilisation d’un coupleurmagnétique mène à une réduction des pertes en conduction dans les semi-conducteurs depuissance et des pertes cuivre et donc à une amélioration du rendement du convertisseurtout en assurant de bonnes performances dynamiques.
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Chapitre 2
 Analyse théorique de quelquesstructures de convertisseursmulticellulaires parallèles à phasescouplées - Influence du nombre dephases
 Sommaire2.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 192.2 Modèle harmonique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20
 2.2.1 Structure triphasée à coupleur monolithique . . . . . . . . . . . 202.2.2 Structure triphasée à Transformateur Inter-phases . . . . . . . 24
 2.3 Critères de comparaison de structures multiphasées à Trans-formateurs Inter-phases . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26
 2.3.1 Structures multiphasées à Transformateurs Inter-phases . . . . 262.3.2 Association cascade symétrique . . . . . . . . . . . . . . . . . . 262.3.3 Association parallèle symétrique . . . . . . . . . . . . . . . . . 272.3.4 Association cascade cyclique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 292.3.5 Association parallèle cyclique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 302.3.6 Critères de comparaison . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
 2.4 Etude comparative de différentes configurations de couplage 312.5 Influence de l’ordre de succession des phases . . . . . . . . . . 34
 2.5.1 Exemple d’une structure pentaphasé . . . . . . . . . . . . . . . 342.5.2 Alimentation permutée - règles générales . . . . . . . . . . . . . 36
 2.6 Comparaison des montages dans le cas de l’alimentation per-mutée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
 2.6.1 Validation expérimentale de l’alimentation permutée . . . . . . 382.7 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
 2.1 IntroductionNous avons vu dans le chapitre précédent que l’utlisation des coupleurs magnétiques
 permet d’améliorer les performances des convertisseurs multicellulaires parallèles. Uneparticularité de ces coupleurs réside dans le fait qu’ils ne laissent passer que les courants
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harmoniques dont la fréquence apparente est multiple de q.fsw (q : nombre de phasesparallèles, fsw : fréquence du découpage) et filtrent les autres composantes. Devant cetétat de fait, il semble donc intéressant, voire indispensable, de passer par une étape demodélisation afin de mieux appréhender et analyser le comportement harmonique de cescomposants magnétiques pour différentes topologies et en fonction du nombre de phasesen parallèle.
 Dans la première partie de ce chapitre, nous proposons un modèle adapté à notre étude.Une deuxième partie, concernera l’exploitation de ce modèle pour définir des paramètrespermettant d’analyser et de comparer différentes structures de couplage en utilisant uneroutine Matlab que nous avons développpé.
 2.2 Modèle harmonique
 Plusieurs études théoriques ont été menées pour proposer des outils permettant l’ana-lyse électrique et magnétique du fonctionnement des coupleurs magnétiques [30, 31]. Encomplément des résultats présentés par Guy Park et.all [30] mais dans le cas plus réa-liste où les coupleurs magnétiques n’ont pas un coefficient de couplage unitaire, nousproposons un modèle adapté à notre étude pour différentes structures de couplage. Poursimplifier la procédure, nous commençons par q = 3 et ensuite l’étude sera généraliséepour q quelconque.
 2.2.1 Structure triphasée à coupleur monolithique
 Une première façon de réaliser le couplage des convertisseurs multicellulaires parallèlesconsiste à utiliser un coupleur magnétique de type monolithique c’est à dire où toutes lescellules parallèles partagent un seul noyau magnétique. Afin de simplifier la présentation,nous allons raisonner sur la structure de la figure 2.1. Il s’agit d’une alimentation de typeBuck entrelacé à 3 cellules fonctionnant à une fréquence de découpage notée fsw. Chaquebras de hacheur est vu côté charge comme une source de tension en forme de créneauxde tension. Ces sources de tension sont notées v1, v2 et v3. Les trois tensions délivréespar les trois cellules de commutation sont des tensions carrées déphasées régulièrementd’un angle de 2π/3. Les trois cellules sont couplées via un coupleur triphasé monolithiquecomposé d’un seul composant magnétique à trois colonnes verticales sur les quelles sontplacées les trois bobinages. Chaque bobinage a l’une de ses bornes raccordée à la sortiede la cellule de commutation. L’autre borne est raccodée au point commun S de sortie.Ce raccordement est fait de telle sorte que tous les bobinages génèrent des flux dans lemême sens.
 En supposant la structure magnétique symétrique, la matrice inductance de ce cou-pleur à 3 colonnes a la forme suivante :
 L =
 L −M −M−M L −M−M −M L
 (2.1)
 avec L : inductance propre et M : inductance mutuelle avec M > 0.La symétrie de la structure est à l’origine de la symétrie de la matrice inductance L
 par rapport à la diagonale.Les trois tensions v1, v2 et v3 ainsi que les trois courants de phases i1, i2 et i3 sont
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Fig. 2.1 – Coupleur monolithique triphasé
 rassemblées respectivement dans un même vecteur V et I :
 V =
 v1
 v2
 v3
 et I =
 i1i2i3
 (2.2)
 Les tensions aux bornes de chaque bobinage (entre les trois cellules de commutationet le point commun S) sont regroupées dans le vecteur 2.3.
 Vcs =
 v1s
 v2s
 v3s
 =
 v1 − vs
 v2 − vs
 v3 − vs
 (2.3)
 D’après la loi d’Ohm généralisée, le vecteur Vcs s’exprime en fonction de la matriceinductance L et le vecteur des courant I comme suit :
 Vcs = LdI
 dt+ RLI (2.4)
 RL : résistance des enroulements.En remplaçant L et I par leurs valeurs, la relation 2.4 peut s’écrire de la façon suivante :
 Vcs =
 L −M −M−M L −M−M −M L
 .d
 dt
 i1i2i3
 + RL
 i1i2i3
 (2.5)
 Les tensions du vecteur Vcs constituent un système de tensions périodiques. En régimepermanent, ces tensions peuvent être décomposées en une somme d’harmonique [32]. Parexemple, pour chaque rang harmonique h et en tenant compte du déphasage, les tensionsharmoniques V h d’ordre h correspondantes peuvent être présentées sous la forme complexesuivante :
 Vh = V hh
 1a−h
 a−2h
 avec a = ej 2π3 , V hh
 = V maxejhwt (2.6)
 Le système de tension du vecteur 2.3 s’écrit alors comme suit :
 Vcsh= V h1
 1a−1
 a−2
 + V h2
 1a−2
 a−4
 + V h3
 1a−3
 a−6
 + . . . + (2.7)
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Les relations entre les composantes harmoniques de rang h des courants et des tensionssont régies par l’équation :
 Vcsh= L
 dIhdt
 + RLIh (2.8)
 La relation 2.8 peut être réecrite pour chaque rang harmonique h. En raisonnant pourune seule phase, nous obtenons les relations suivantes :
 Pour h = 1 :
 Pour h = 1, les tensions qui composent le vecteur Vcs forment un système triphasé directd’ordre 1 (le déphasage entre deux tensions successives est égal à 2π/3) tel que :
 V 1 = RLI1 + jLwI1 − jMwa−1I1 − jMwa−2I1
 V 1 = RLI1 + jw(L−M(a−1 + a−2))I1 = RLI1 + jwL1I1
 soit L1 = L−M(a−1 + a−2) = L + M : inductance symétrique d’ordre 1.
 Pour h = 2 :
 Pour h = 2, les tensions qui composent le vecteur Vcs forment un système triphasé directd’ordre 2 (qui peut s’identifier à un système inverse : déphasage entre deux tensions suc-cessives est égal à 2.2π/3) tel que :
 V 2 = RLI2 + jL2wI2 − jM2wa−2I2 − jM2wa−4I2
 V 2 = RLI2 + j2w(L−M(a−2 + a−4))I2 = RLI2 + j2wL2I2
 soit L2 = L−M(a−2 + a−4) = L + M : inductance symétrique d’ordre 2.
 Pour h = 3 :
 Pour h = 3, les tensions qui composent le vecteur Vcs forment un système triphasé directd’ordre 3 (correspondant à un système triphasé homopolaire) tel que :
 V 3 = RLI3 + jL3wI3 − jM3wa−3I3 − jM3wa−6I3
 V 3 = RLI3 + j3w(L−M(a−3 + a−6))I3 = RLI3 + j3wL3I3
 soit L3 = L−M(a−3 + a−6) = L− 2M : inductance symétrique d’ordre 3.
 Dans la décomposition en série de Fourier, on s’est limité à l’harmonique h = 3. Parsymétrie par rapport aux harmoniques multiples de 3, les autres composantes peuventêtre déduites. Dans le tableau 2.1 on résume pour chaque rang harmonique h la séquencecorrespondante ainsi que les inductances symétriques.
 La figure 2.2 montre un exemple d’évolution en fonction du rang harmonique h del’inductance relative Lh/L1 : les inductances symétriques L1, L2, L4, L5, L7 et L8 sontsupérieures aux inductances L3, L6 et L9. En effet, les inductances Lh d’ordre harmoniqueh multiple de 3 ( h = 3, 6, 9,..) sont les inductances homopolaires qui correspondent auxfuites magnétiques dans l’air du coupleur.
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h 1 2 3 4 5 6 7 8 9 ...Séquences d i ho d i ho d i ho ...
 Lh L+M L+M L-2M L+M L+M L-2M L+M L+M L-2M ...
 Tab. 2.1 – Caractéristiques harmoniques du coupleur monolithique triphasé
 Avec d : système directe, i : système inverse, ho : système homopolaire et Lh : inductancesymétrique du rang h
 Fig. 2.2 – Exemple d’inductances symétriques relatives dans le coupleur monolithique triphasé
 Cette décomposition harmonique permet de comprendre le fonctionnement du cou-pleur magnétique. En effet, d’après ces résultats et selon l’ordre harmonique, le coupleuroffre deux chemins différents pour les courants harmoniques correspondants :
 – Les courants de phases d’ordre harmonique multiple de 3, h = 3.α (α = 1, 2, 3, ...)voient la même inductance symétrique Lh = L − 2M de faible valeur correspon-dant aux fuites magnétiques totales par phase. Ces composantes de courants sontconditionnées par les fuites magnétiques [23, 24, 25, 31, 33].
 – Les courants de phases d’ordre harmonique non multiple de 3, h 6= 3.α voient lamême inductance symétrique Lh = L+M de forte valeur. Ces courants sont atténués.
 Le contenu harmonique du courant traversant les bobines sera donc constitué majori-tairement par les composantes multiple de 3.fsw.
 A partir de ces résultats, le coupleur monolithique triphasé (Fig. 2.1) peut être modélisétout simplement par la somme des inductances symétriques pour chaque rang harmonique.La figure 2.3 résume ce modèle harmonique.
 – Tous les courants d’ordre harmoniques h = 3.α (α = 1, 2, 3, ...) sont en phase etdans un système sans dissymétrie, ces courants sont égaux : il s’agit du courant demode commun du coupleur triphasé qu’on note ′i′3 et les inductances symétriquesd’ordre 3.α correspondent aux inductances de mode commun qu’on note ′L′
 3.– Pour h = n avec n 6= 3.α, les composantes harmoniques correspondantes du courant
 constituent un système équilibré et dont la somme est nulle : il s’agit du courant demode différentiel ′i′n et le courant de sortie correspondant s’annule naturellement. Lesinductances symétriques correspondantes sont les inductances de mode différentielqu’on note ′L′
 n.Cette analyse du courant de mode commun et de mode différentiel montre que le
 coupleur magnétique agit comme un filtre qui ne laisse passer que le courant de modecommun dont la fréquence apparente est égale à la fréquence de découpage multipliée parle nombre de phases.
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Fig. 2.3 – Modélisation du coupleur monolithique triphasé
 Pour que le coupleur joue son rôle correctement, il faut que les inductances de modedifférentiel soient grandes pour filtrer le courant indésirable et que les inductances demode commun soient faibles pour laisser passer le courant de mode commun [24, 34] touten assurant une ondulation acceptable du courant.
 2.2.2 Structure triphasée à Transformateur Inter-phases
 Une autre façon de réaliser le couplage magnétique consiste à coupler indépendem-ment les phases deux à deux à l’aide de Transformateurs Inter-phases (TIs). La figure2.4 montre l’exemple de trois cellules parallèles entrelacées couplées deux à deux via unTransformateur Inter-phases.
 Fig. 2.4 – Coupleur triphasé à Transformateur Inter-phases
 La matrice inductance L obtenue avec ce nouveau mode de couplage s’écrit de la façonsuivante :
 L =
 2L −M −M−M 2L −M−M −M 2L
 (2.9)
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avec L : inductance propre et M : inductance mutuelle avec M > 0.
 Remarque : pour garder les mêmes propriétés que dans le cas précédent, il est impératifde réaliser un couplage négatif (compensation des ampères-tours) des enroulements pourchacun des TIs.
 De la même façon que dans le cas du coupleur monolithique triphasé, la décompositionen série du Fourier de la tension appliquée aux bobinages, permet de définir pour chaquerang harmonique des inductances symétriques comme suit :
 Pour h = 1 :
 L1 = 2L−M(a−1 + a−2) = 2L + M : inductance symétrique du rang 1.
 Pour h = 2 :
 L2 = 2L−M(a−2 + a−4) = 2L + M : inductance symétrique du rang 2.
 Pour h = 3 :
 L3 = 2L−M(a−3 + a−6) = 2(L−M) : inductance symétrique du rang 3.
 Dans la décomposition en série de Fourier, on s’est limité à l’harmonique h = 3. Parsymétrie par rapport aux harmoniques multiples de 3, les autres composantes peuventêtre déduites. Dans le tableau 2.2 on résume pour chaque rang harmonique h la séquencecorrespondante ainsi que les inductances symétriques.
 h 1 2 3 4 5 6 7 8 9 ...Séquences d i ho d i ho d i ho ...
 Lh 2L+M 2L+M 2(L-M) 2L+M 2L+M 2(L-M) 2L+M 2L+M 2(L-M) ...
 Tab. 2.2 – Caractéristiques harmoniques du coupleur triphasé à Transformateurs Inter-phases
 d : système directe, i : système inverse, ho : système homopolaire et Lh : inductancesymétrique d’odre h.
 Avec ce deuxième mode de couplage :– Les courants de phases d’ordre harmonique h = 1, 2, 4, 5, 7, 8, ... voient la même
 inductance symétrique Lh = 2L+M de forte valeur, ces courants sont alors atténués.– Les courants de phases d’ordre harmonique h = 3, 6, 9, ... voient la même inductance
 symétrique Lh = 2(L−M) de faible valeur correspondants aux fuites magnétiquestotales par phase.
 Le contenu harmonique du courant traversant les bobines sera donc constitué majori-tairement par les composantes multiples de 3.fsw et on obtient le même modèle harmo-nique illustré par la figure 2.3
 D’un point de vue électrique, nous ne remarquons aucune différence entre le coupleurtriphasé monolithique et le coupleur à Transformateur Inter-phases. Dans les deux cas decouplage, le coupleur magnétique joue son rôle, c’est à dire qu’il filtre les courants de modedifférentiel et ne laisse passer que le courant de mode commun dont la fréquence apparenteest proportionnelle aux nombre de phases multiplié par la fréquence de découpage.
 Par contre l’obstacle de la mise en pratique des structures de couplage monolithiquevient de la géométrie des noyaux magnétiques, car ils ne sont pas basés sur des noyauxstandards, de plus, ce n’est pas pratique de réaliser des structures modulaires avec les
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coupleurs monolithiques. De ce point de vue les coupleurs magnétiques à TransformateursInter-phases sont avantageux ce qui permet un gain important en temps de réalisation etdonc réduction du coût. Dans le cadre de cette thèse, nous nous intéressons aux structuresde couplage à Transformateurs Inter-phases.
 2.3 Critères de comparaison de structures multiphaséesà Transformateurs Inter-phases
 2.3.1 Structures multiphasées à Transformateurs Inter-phases
 Il existe plusieurs combinaisons de Transformateurs Inter-phases pour coupler lesphases d’un convertisseurs multicellulaires parallèles [30, 34]. Dans le cadre de cette thèse,on retient quatre structures de couplage qui nous paraissent les plus intéressantes :
 – Association cascade symétrique– Association parallèle symétrique– Association cascade cyclique– Association parallèle cyclique
 Afin d’analyser le fonctionnement de ces structures, de la même manière que le cou-pleur triphasé, nous allons définir pour ces quatre montages les inductances symétriquescorrespondantes. Pour des raisons de présentation, nous considérons un convertisseur mul-ticellulaire avec un nombre de phases égal à 5 ensuite nous généralisons notre étude pourun nombre de phases ’q’ quelconque.
 Pour toutes ces structures de couplage nous considérons un système régulier d’alimen-tation : le déphasage entre deux tensions successive est régulier et égal à 2π/5. La figure2.5 montre ce système d’alimentation pour 5 phases entrelacées.
 Fig. 2.5 – Système de tension d’alimentation d’un Buck à 5 cellules parallèles
 2.3.2 Association cascade symétrique
 La figure 2.6 illustre le montage cascade symétrique pour 5 phases. Sur cette dernièrefigure, un graphe de lien indique les couplages entre les phases. Le montage est dit symé-trique car toutes les combinaisons sont exploitées. Dans l’annexe A nous avons déterminéles inductances symétriques qu’on résume dans le tableau 2.3.
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Fig. 2.6 – Association cascade symétrique des Transformateurs Inter-phases pour un convertis-seur à 5 cellules (a) et le schéma simplifié du couplage des phases (b)
 Dans le tableau 2.3, nous présentons les inductances symétriques pour h = 1 à 5. Lesautres inductances symétriques se déduisent par symétrie par rapport à L5.
 h 1 2 3 4 5Lh 4L+M 4L+M 4L+M 4L+M 4(L-M)
 Tab. 2.3 – Inductances symétriques du montage cascade symétrique pour un nombre de phaseq = 5
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln = (q − 1).L + M (2.10)
 Pour h = α.q
 Lq = (q − 1).(L−M) (2.11)
 Nous remarquons un inconvénient lié à ce montage qui nécessite un nombre p de TIsqui peut devenir très important avec le nombre de phases : p = q.(q − 1)/2.
 2.3.3 Association parallèle symétrique
 La figure 2.7 illustre l’association parallèle symétrique pour 5 phases. Dans cette confi-guration, le courant de chaque phase est partagé avec les autres. Ce montage est symé-trique.
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Fig. 2.7 – Association parallèle symétrique des Transformateurs Inter-phases pour un conver-tisseur à 5 cellules (a) et le schéma simplifié du couplage des phases (b)
 Le tableau 2.4 résume les inductances symétriques pour h = 1 à 5. Les autres induc-tances symétriques se déduisent par symétrie par rapport à L5 (annexe A).
 h 1 2 3 4 5Lh
 L2−M2
 4L−ML2−M2
 4L−ML2−M2
 4L−ML2−M2
 4L−ML2−M2
 4(L−M)
 Tab. 2.4 – Inductances symétriques du montage parallèle symétrique pour un nombre de phaseq = 5
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln =L2 −M2
 (q − 1)L−M(2.12)
 Pour h = α.q
 Lq =L2 −M2
 (q − 1)(L−M)(2.13)
 Comme précedemment, ce montage nécessite un nombre de transformateurs impor-tant : p = q.(q − 1)/2.
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2.3.4 Association cascade cyclique
 La figure 2.8 illustre l’association cascade cyclique pour 5 phases. Dans le cas de cemontage, tel que son nom l’indique, les phases sont liées entre elles d’une manière cyclique.
 Fig. 2.8 – Association cascade cyclique des Transformateurs Inter-phases pour un conver-tisseur à 5 cellules (a) et le schéma simplifié du couplage des phases (b)
 Le tableau 2.5 résume les inductances symétriques pour h = 1 à 5. Les autres induc-tances symétriques se déduisent par symétrie par rapport à L5 (annexe A).
 h 1 2 3 4 5Lh 2(L−Mcos(2π
 5)) 2(L−Mcos(2.2π
 5)) 2(L−Mcos(3.2π
 5)) 2(L−Mcos(4.2π
 5)) 2(L−M)
 Tab. 2.5 – Inductances symétriques du montage cascade cyclique pour un nombre de phaseq = 5
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln = 2(L−Mcos(h.2π
 q)) (2.14)
 Pour h = α.q
 Lq = 2(L−M) (2.15)
 Contrairement aux deux cas précédents, ce montage met en jeu un nombre de trans-formateurs réduit, p = q ce qui est un avantage certain en terme de réalisation.
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2.3.5 Association parallèle cyclique
 La figure 2.9 illustre l’association parallèle cyclique pour 5 phases. De la même façonque le montage cascade cyclique, les phases sont liées entre elles d’une manière cyclique.
 Fig. 2.9 – Association parallèle cyclique des Transformateurs Inter-phases pour un conver-tisseur à 5 cellules (a) et le schéma simplifié du couplage des phases (b)
 Le tableau 2.6 résume les inductances symétriques pour h = 1 à 5. Les autres induc-tances symétriques se déduisent par symétrie par rapport à L5 (annexe A).
 h 1 2 3 4 5Lh
 L2−M2
 2(L+Mcos( 2π5
 ))L2−M2
 2(L+Mcos( 2.2π5
 ))L2−M2
 2(L+Mcos( 3.2π5
 ))L2−M2
 2(L+Mcos( 4.2π5
 ))L2−M2
 2(L+M)
 Tab. 2.6 – Inductances symétriques du montage parallèle cyclique pour un nombre de phaseq = 5
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln =L2 −M2
 2(L + Mcos(h.2πq
 ))(2.16)
 Pour h = α.q
 Lq =L2 −M2
 2(L + M)(2.17)
 Ce montage présente aussi l’avantage d’un plus faible nombre de transformateurs p = q.
 Nous pouvons remarquer qu’il y a des architectures de couplage qui sont plus complexesque d’autres pour un même nombre de phases parallèles donné. La question qui se pose àce niveau est : quelle structure doit on choisir pour augmenter la densité de puissance d’unconvertisseur en gardant de bonnes propriétés dans le cadre d’un parallélisme important ?
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D’où la nécessité de définir des critères de comparaison pour étudier le comportement dechaque structure en fonction du nombre de phases et pour choisir la structure la mieuxadapatée.
 2.3.6 Critères de comparaison
 Sur la base de travaux précédents [35], nous avons retenu trois critères comparatifsgénériques :
 1- Le nombre ′p′ de Transformateur Inter-phases
 Dans la section précédente, nous avons déterminé pour chacune des topologies decouplage l’évolution du nombre p de Transformateurs Inter-phases mis en oeuvrepour un nombre q quelconque de phases. Ce paramètre indique le degré de com-plexité et d’encombrement de ces montages en fonction de nombre q de cellulesparallèles. Ce paramètre doit être faible.
 2- Le rapport Lq/L
 L’inductance propre du transformateur L doit être faible pour minimiser l’encom-brement global du composant. L’inductance symétrique Lq qui correspond aux fuitesmagnétiques doit être suffisamment grande puisque c’est cette inductance qui condi-tionne l’ondulation du courant de phase à q.fsw. Nous définissons alors le rapportLq/L. Ce rapport permet alors de déterminer les montages les mieux adapatés visà vis de ces deux critères. Ce rapport doit être grand.
 3- Le facteur d’effet coupleur Lq/L1
 La modélisation harmonique des structures de couplage magnétique a permis dedéterminer pour chacun de ces montages et pour un nombre quelconque de phasesles inductances symétriques pour chaque rang harmonique. Toutes ces structuresmagnétiques favorisent le passage du courant de mode commun et atténuent le cou-rant de mode différentiel. Les inductances symétriques de mode différentiel doiventdonc être de valeurs élevées en comparaison avec les inductances de mode commun.Puisque l’impédance pour l’harmonique h = 1 est la plus faible par rapport auxautres impédances de mode différentiel, la composante du courant à la fréquencefondamental fsw est dominante par rapport aux autres composantes. Pour filtrercette composante, l’inductance symétrique d’ordre 1, L1 doit être grande. Nous dé-finissons alors le rapport Lq/L1. Ce paramètre caractérise le ’Facteur d’Effet Cou-pleur’ (FEC). Un bon coupleur magnétique doit avoir le FEC = Lq/L1 le plus faiblepossible pour filtrer la composante à fsw et favoriser la composante à q.fsw.
 2.4 Etude comparative de différentes configurations decouplage
 Le but de ce paragraphe est de comparer les quatre montages à l’aide des trois critèresprésentés ci-dessus.
 Pour un transformateur donné caractérisé par son inductance propre L et son in-ductance mutuelle M , on définit pour simplifier et généraliser l’étude, un coefficient decouplage kc = M/L. Dans le tableau 2.7 on résume ces trois paramètres en fonctionseulement du nombre q de phases parallèles et de coefficient de couplage kc pour chaquemontage.
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Montage p Lq
 LFEC = Lq
 L1
 Cascade symétrique q(q−1)2
 (q − 1)(1− kc)1−kc
 1+ kcq−1
 Parallèle symétrique q(q−1)2
 1−kc
 q−1(q−1)−kc
 (q−1)(1+kc)
 Cascade cyclique q 2(1− kc)1−kc
 1−kc cos( 2πq
 )
 Parallèle cyclique q (1−kc)2
 1+kc cos( 2πq
 )
 1+kc
 Tab. 2.7 – Paramètres de comparaison des différents montages
 avec kc = ML
 : le coefficient de couplage, q : le nombre de phases, L : l’inductance propre,M : l’inductance mutuelle, Lq : l’inductance symétrique d’ordre q et p : nombre de trans-formateurs.
 Un montage idéalement intéressant est celui qui met en oeuvre le moins possible deTransformateurs Inter-phases (p faible), dont Lq/L augmente avec le nombre de phasesmises en parallèle sans augmenter la valeur de l’inductance propre ce qui permet deminimiser le volume des composants magnétiques et avoir en même temps une faibleondulation du courant. Aussi un montage dont le rapport Lq/L1 reste faible est intéressanten terme de filtrage des courants de mode différentiel (principalement la composantefondamentale) et favorise les courants de mode commun à la fréquence q.fsw.
 Sur la figure 2.10, on trace la variation du FEC en fonction du nombre de phasespour kc = 0.9. Cette dernière figure montre que le montage cascade symétrique est le plusavantageux puisqu’il présente la plus petite valeur de FEC. Le montage cascade cycliqueest en deuxième position. Les montages parallèle symétrique et parallèle cyclique sont lesmoins avantageux et occupent respectivement la troisième et la quatrième position.
 Fig. 2.10 – Evolution du FEC en fonction du nombre de phases pour les quatre montages pourkc = 0.9
 La figure 2.11 montre l’évolution du rapport Lq/L en fonction du nombre de phasespour ces quatre montages. Sur ce deuxième point, on retrouve encore le montage cascadesymétrique en première position puisqu’il présente la plus grande valeur de Lq/L et demême que dans le cas précédemment, le montage cascade cyclique vient juste après lemontage cascade symétrique. Les deux montages parallèle symétrique et parallèle cycliquesont encore les moins intéréssants sur ce point.
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Fig. 2.11 – Evolution de Lq/L en fonction du nombre de phases pour les quatre montages pourkc = 0.9
 La figure 2.12 montre l’évolution du nombre total p de TIs dans chacun des montage enfonction du nombre de phases. On observe immédiatement d’après cette figure le nombreélevé mis en jeu dans les deux montages cascade symétrique et parallèle symétrique.Les montages cascade cyclique et parallèle cyclique présentent un nombre plus faible detransformateurs en comparaison avec les deux montages précédents.
 Fig. 2.12 – Evolution du nombre total de transformateurs p en fonction du nombre de phasespour les quatre montages
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En conclusion, le montage cascade symétrique sort vainqueur sur le plan des perfor-mances mais il reste pénalisé par le nombre élevé de TIs. Sur ce point, le montage cascadecyclique est avantageux. Dans la partie qui suit, nous allons examiner l’influence de l’ordrede succession des phases pour améliorer les performances du montage cascade cyclique.
 2.5 Influence de l’ordre de succession des phases
 2.5.1 Exemple d’une structure pentaphasé
 La figure 2.13 montre un convertisseur à 5 cinq cellules parallèles entrelacées utilisantdes Transformateurs Inter-phases en configuration cascade cyclique. La figure (2.14. a)montre l’évolution des inductances symétriques relatives (Lh/L1) de cette structure pourun coefficient de couplage kc = 0.9 et pour un système d’alimentation d’ordre 1 c’està dire que le déphasage entre deux tensions successives à la sortie des cellules de com-mutation est égal à 2π/5. Nous pouvons supposer qu’il est possible d’améliorer le FECdu montage cascade cyclique si on permute les inductances symétriques entre elles. Parexemple si l’inductance symétrique d’ordre 2 ou 3 de la figure (2.14. a) se trouvait à laplace de l’inductance symétrique d’ordre 1 sans modifier l’inductance du mode communL5. Cette permutation peut être obtenue en modifiant judicieusement l’ordre de successiondes phases d’alimentation. Dans ce cas précis de cinq phases, un système d’alimentationd’ordre 2 (Tab. 2.8) permet d’obtenir le résultat attendu en redistribuant les inductancessymétriques (Fig. 2.14. b).
 Fig. 2.13 – Association cascade cyclique de transformateurs intercellules séparés pour un conver-tisseur à 5 cellules
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Fig. 2.14 – Inductances symétriques relatives pour une alimentation d’ordre 1 (a) et une ali-mentation d’ordre 2 (b)
 La figure 2.15 montre l’influence de ce mode d’alimentation sur le courant de phase.Sur cette dernière figure, on présente un exemple de décomposition harmonique du cou-rant dans les deux systèmes d’alimentation. Avec le système d’alimentation d’ordre 2,on remarque une atténuation importante de la composante fondamentale du courant dephase. Ceci est dû à l’augmentation de l’inductance symétrique correspondante L1 avecce système d’alimentation ce qui va influencer le FEC du montage cascade cyclique. Ce
 Fig. 2.15 – Exemple de décomposition harmonique du courant de phases pour une alimentationd’ordre 1 (a) et une alimentation d’ordre 2 (b)
 nouveau type d’alimentation est nommée ’alimentation permute’. Dans le tableau 2.8,on présente l’ordre de succession des phases dans le cas d’une alimentation permutée.En comparatif, dans le même tableau est présenté l’ordre de succession des phases pourl’alimentation régulière classique d’ordre 1.
 Alimentation régulièreTensions de phases v1 v2 v3 v4 v5
 Déphasage 0 2π/5 4π/5 6π/5 8π/5
 Alimentation permutéeTensions de phases v1 v3 v5 v2 v4
 Déphasage 0 4π/5 8π/5 2π/5 6π/5
 Tab. 2.8 – Succession des phases dans un convertisseur à 5 cellules pour l’alimenation régulièreet permutée
 Pour illustrer l’influence de l’alimentation permutée sur les inductances symétriques,dans le tableau 2.9 on présente les inductances symétriques dans le mode d’alimentation
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permutée et dans le mode d’alimentation standard à titre comparatif.
 Alimentation régulièreLh 2(L−Mcos(2π
 5)) 2(L−Mcos(2.2π
 5)) 2(L−Mcos(3.2π
 5)) 2(L−Mcos(4.2π
 5)) 2(L−M)
 Alimentation permutéeLh 2(L−Mcos(3.2π
 5)) 2(L−Mcos(4.2π
 5)) 2(L−Mcos(2π
 5)) 2(L−Mcos(2.2π
 5)) 2(L−M)
 Tab. 2.9 – Inductances symétriques dans un convertisseur à 5 cellules pour l’alimentation ré-gulière et permutée
 Lh : inductance symétrique d’ordre h, L : inductance propre et M : inductance mutuelle
 2.5.2 Alimentation permutée - règles générales
 Le principe de l’alimentation permutée peut être appliqué à n’importe quel nombrede cellules. Cependant, la permutation optimale des phases d’alimentation dépend dunombre de cellules. On définit trois règles générales valables pour un nombre de cellulesq supérieur ou égal à 4 :
 1. Lorsque q est impair, le déphasage (θ) entre les tensions appliquées à deux bobinagesappartenant au même TI doit être égal à (π − π/q). Dans ce cas, l’inductancesymétrique est égale à :
 Lh = 2L−M(a−(ent( q−12
 )∗h) + a−((ent( q2)+1)∗h))
 2. Lorsque q est pair et multiple de 4, le déphasage (θ) entre les tensions appliquées àdeux bobinages appartenant au même TI doit être égal à (π − 2π/q).Dans ce cas, l’inductance symétrique est égale à :
 Lh = 2L−M(a−(ent( q−12
 )∗h) + a−((ent( q2)+1)∗h))
 3. Lorsque q est pair et non multiple de 4, le déphasage (θ) entre les tensions appliquéesà deux bobinages appartenant au même TI doit être égal à :– (π − 2π/q) pour les premiers (q/2−1) couples de bobinages,– π pour le q/2-ième couple de bobinages,– -(π − 2π/q) pour les autres couples de bobinages.
 Dans ce dernier cas, la permutation aboutit à un système non symétrique, donc onne peut appliquer le modèle harmonique et on ne peut pas définir des inductancessymétriques [32].
 Dans le cadre de cette thèse, nous avons fait le choix (forcément réducteur mais justifié)de nous intéresser seulement aux montages ayant un nombre impairs de cellules.
 Remarque : le principe de l’alimentation permutée présenté dans ce paragraphe a faitl’objet d’un premier brevet déposé dans le cadre du projet ANR 3DPHI [36]. En ef-fet, cette alimentation permutée permet effectivement de réduire la concentration du fluxmagnétique dans certaines branches de quelques structures de couplage [29].
 2.6 Comparaison des montages dans le cas de l’alimen-tation permutée
 Le procédé de permutation des tensions d’alimentation a été proposé et appliqué aumontage cascade cyclique et pour un nombre de phases égal 5. Dans cette partie, nous
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allons appliquer ce procédé à tous les montages et pour un nombre impair de phases. Dansle tableau 2.10, nous comparons les différents montages dans le cas de l’alimentation per-mutée pour le même coefficient de couplage que dans le cas de l’alimentation standard,kc = 0.9. En comparison avec les résultats du tableau 2.7, nous remarquons que la per-mutation n’a pas d’influence sur le rapport Lq/L, pas d’influence sur le nombre total detransformateurs mais elle a une influence sur le FEC = Lq/L1 pour les deux montagescascade cyclique et parallèle cyclique. L’alimentation permutée n’a pas d’influence surles deux montages cascade symétrique et parallèle symétrique. La structure parfaitementsymétrique de ces deux derniers montages est à l’origine de cette insensibilité par rap-port au procédé de la permutation. La figure 2.16 montre l’évolution du facteur FEC enfonction du nombre de phases dans le mode permutée pour les 4 montages. On peut voirl’amélioration du FEC en fonction du nombre de phases dans le cas des montages cascadeet parallèle cyclique par rapport au mode classique d’alimentation (figure 2.10). De plusd’après la figure 2.16, le montage cascade cyclique possède le plus faible facteur d’effetcoupleur quel que soit le nombre de phases : le montage cascade cyclique dans le modepermuté filtre plus efficacement la composante fondamentale du courant de phase.
 Couplage p Lq/L ECF = Lq/L1
 Cascadesymétrique
 q(q−1)2
 (q − 1)(1− kc)1−kc
 1+ kcq−1
 Parallèlesymétrique
 q(q−1)2
 1−kc
 q−1(q−1)−kc
 (q−1)(1+kc)
 Cascadecyclique
 q 2(1− kc)1−kc
 1−kc cos( q−12
 . 2πq
 )
 Parallèlecyclique
 q (1−kc)2
 1+kc cos( q−12
 . 2πq
 )
 1+kc
 Tab. 2.10 – Comparaison des 4 montages du couplage magnétique dans le cas d’unealimentation permutée pour kc = 0.9
 Fig. 2.16 – Evolution du FEC en fonction du nombre de phases pour les quatre montages dansle cas de l’alimentation permutée
 Conclusion partielle :Nous avons vu dans le cas de l’alimentation standard, le montage cascade symétrique
 est le plus intéressant puisqu’il présente de bonnes performances électriques : ce montageprésente le facteur FEC le plus faible (bon filtrage de la composante fondamentale ducourant de phase) et le rapport Lq/L le plus élevé (bon conditionnement de l’ondulation
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du courant de phase avec un petit composant magnétique). Ce montage est pénalisé parle nombre élevé de TIs.
 Dans le cas de l’alimentation permutée, le montage cascade cyclique permuté devientle montage le plus attractif car il possède de bonnes performances électriques. De plusc’est un montage simple qui met en jeu un nombre faible de TIs.
 2.6.1 Validation expérimentale de l’alimentation permutée
 Une validation expérimentale de l’alimentation permutée a été menée en utilisant unconvertisseur abaisseur ’Buck’ à 5 phases entrelacées et magnétiquement couplées par destransformateurs de couplage montés en cascade cyclique. Il s’agit d’un convertisseur defaible puissance : la puissance délivrée à la charge est de 12.5W , sous une tension continuede 2.5V , un rapport cyclique de 50% et une fréquence de découpage fixée à 250kHz. Ils’agit, dans un premier temps, d’un prototype pour valider l’impact de l’alimentation per-mutée sur la réduction de la composante fondamentale du courant de phase. La figure 2.17illustre le banc d’essais réalisé. Ce dernier est composé d’un convertisseur abaissseur à 5cellules parallèles, d’un coupleur magnétique à 5 transformateurs et d’une carte de com-mande. La carte de commande doit délivrer les signaux de commande correspondants àl’alimentation standard ou au mode permuté. La carte de commande est issue des travauxréalisés sur les composants FPGA au laboratoire LAPLACE[37]. La carte de commandepermet le réglage des paramètres suivants : la fréquence de découpage, le rapport cycliqueet le déphasage entre les tensions d’alimentation.
 Fig. 2.17 – Vue de l’ensemble du banc d’essais
 Les deux figures 2.18 et 2.19 [38] montre le courant d’une phase respectivement dans lemode d’alimentation standard (θ = 2π/5) et dans l’alimentation permutée (θ = 4π/5) avecθ le déphasage entre deux tensions successives. Les essais sont effectués en boucle ouverte.Sur les formes d’ondes du courant de phase, dans les deux modes, on peut constater uneaugmentation de la fréquence apparente dans les deux cas (ce qui correspond bien à unfonctionnement avec Transformateurs Inter-phases). La fréquence apparente est égale à5.fsw. Dans le cas de l’alimentation standard (Fig. 2.18), une composante à fsw est super-posée avec la fréquence apparente. Cette composante a diminué suite à la permutation destensions d’alimentation (Fig. 2.19). Avec ce nouveau mode d’alimentation, l’ondulation
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du courant a diminué d’où la réduction des pertes et l’augmentation du rendement duconvertisseur.
 Fig. 2.18 – Courant et tension du bras, Ve = 5V ; Icharge = 5A ; fsw = 250kHz : alimentationstandard
 Fig. 2.19 – Courant et tension du bras, Ve = 5V ; Icharge = 5A ; fsw = 250kHz : alimentationpermutée
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Sur les figures 2.20 et 2.21 [38], sont montrés les courants de sortie pour les deux modesd’alimentation. Il est important de noter que le mode permuté n’a pas d’impact sur lecourant de sortie. D’un point de vue électrique, la permutation de l’ordre des tensionsd’alimentation n’ a pas d’impact sur le fonctionnement du convertisseur.
 Fig. 2.20 – Courant de sortie, Ve = 5V ; Icharge = 5A ; fsw = 250kHz : alimentation standard
 Fig. 2.21 – Courant de sortie, Ve = 5V ; Icharge = 5A ; fsw = 250kHz : alimentation permutée
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2.7 ConclusionDans ce chapitre, nous avons proposé un modèle harmonique des coupleurs magné-
 tiques adapté à une analyse comparative de différentes topologies de coupleurs. Quatrestructures de couplage à Transformateurs Inter-phases ont été étudiées. Avec ce modèle,nous avons défini des paramètres et des critères permettant d’étudier et de comparer d’unpoint de vue fonctionnel et purement électrique les quatre structures de couplage. Lesdeux montages qui nous paraissent les plus intéressants sont le montage cascade symé-trique et le montage cascade cyclique. Le montage cascade symétrique paraît intéressantd’un point de vue fonctionnel mais il est pénalisé par le nombre élevé de TIs pour unnombre important de phases en parallèle . Sur ce dernier point, le montage cascade cy-clique est avantageux. Nous avons montré théoriquement que le choix d’une alimentationparticulière permet d’améliorer les performances de ce montage. Nous avons validé expé-rimentalement l’impact de la permutation de l’ordre des tensions d’alimentation sur lesperformances du montage cascade cyclique. Cette permutation ne change pas les perfor-mances en sortie du convertisseur et ne nécessite aucun dispositif supplémentaire dans lastructure du convertisseur.
 A ce niveau, il n’est pas encore évident de tirer toutes les conclusions sur le choixdes structures de couplage. La structure de couplage doit être choisie avec attention pourobtenir un système optimal d’un point de vue complexité, encombrement et rendement.Notre étude mérite ainsi d’être poussée plus loin. Une comparaison d’un point de vuevolume et densité de puissance des composants magnétiques, dans les deux architecturesde couplage retenues, s’avère indispensable. Cela fera l’objet du chapitre suivant.
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Chapitre 3
 Analyse de l’évolution du volume descomposants magnétiques et des pertesdans les convertisseurs multicellulairesparallèles
 Sommaire3.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 433.2 Dimensionnement des composants magnétiques dans les conver-
 tisseurs multicellulaires parallèles . . . . . . . . . . . . . . . . . 443.2.1 Dimensionnement d’une inductance . . . . . . . . . . . . . . . . 453.2.2 Dimensionnement d’un Transformateur Inter-phases . . . . . . 46
 3.3 Evaluation du volume des composants magnétiques dans lesdifférentes topologies d’entrelacement . . . . . . . . . . . . . . 50
 3.3.1 Calcul du produit des aires total en fonction du nombre de phasesparallèles . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
 3.3.2 Comparatif du volume des composants magnétiques dans les dif-férentes topologies . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
 3.3.3 Conclusion partielle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 593.4 Evaluation théorique des pertes dans les différentes topologies 59
 3.4.1 Estimation des pertes dans les semi-conducteurs . . . . . . . . 593.4.2 Estimation des pertes dans les composants passifs pour les dif-
 férentes topologies . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 683.4.3 Estimation des pertes globales pour les différentes topologies . 75
 3.5 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
 3.1 IntroductionLe chapitre précédent a permis de comparer d’un point de vue fonctionnel les diffé-
 rentes topologies de couplage au moyen d’un modèle harmonique. Les topologies cascadesymétrique et cascade cyclique semblent les plus avantageuses.
 Dans ce chapitre, nous souhaitons étudier l’impact des Transformateurs Inter-phasesen termes d’encombrement et de pertes par rapport à une configuration classique utilisantdes inductances indépendantes.
 Dans un premier temps, nous proposons une méthode de dimensionnement spécifiqueaux Transformateurs Inter-phases. A partir de cet outil, nous étudions l’évolution, en fonc-
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tion du nombre de phases, du volume total attendu (ou estimé) occupé par ces composantsmagnétiques dans les deux topologies de couplage retenues.
 Dans un deuxième temps, nous proposons une étude théorique pour déterminer l’évo-lution approximative des pertes dans les composants semi-conducteurs ainsi que dans lescomposants passifs de filtrage en fonction de nombre de phases parallèles pour les deuxtopologies de couplage.
 Nous verrons que le procédé d’alimentation permutée permet d’améliorer d’une ma-nière remarquable les performances du montage cascade cyclique.
 3.2 Dimensionnement des composants magnétiques dansles convertisseurs multicellulaires parallèles
 Pour dimensionner le composant magnétique, nous adoptons la méthode du "produitdes aires" [39]. Dimensionner un circuit magnétique consiste à prédéterminer à partir ducahier des charges, les caractéristiques respectives du noyau et des bobinages. Il s’agit de :
 – la surface effective du noyau magnétique SF (Fig. 3.1) qui devra permettre unecirculation des lignes de champ sans saturer le noyau magnétique.
 – la surface nécessaire pour loger les bobinages notée Sb (Fig. 3.1).La méthode du produit des aires consiste à exprimer le produit de ces deux surfacesAp = SF .Sb et obtenir ainsi une expression caractéristique qui conduit à une premièredéfinition homogène au volume du futur composant magnétique : vol = Kv.A
 3/4p [40](avec
 Kv un coefficient qui dépend de la géométrie du noyau magnétique [40]). Nous appliquonscette méthode de dimensionnement aux Transformateurs Inter-phases. A titre comparatif,nous nous intéressons aussi à l’étude de l’évolution de volume des inductances dans le casde convertisseurs multicellulaires parallèles à phases indépendantes.
 Fig. 3.1 – Paramètres pour calculer le produit des aires dans les circuits magnétiques
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3.2.1 Dimensionnement d’une inductance
 Nous nous intéressons ici au dimensionnement des inductances en adoptant la méthodedu produit des aires [39] décrite précédemment. Considérons une inductance représentéepar le circuit magnétique de la figure 3.2 ainsi que le modèle aux réluctances correspon-dant.
 Fig. 3.2 – Inductance de lissage et le modèle aux réluctances associé (<f : réluctance du fer et<a : réluctance de l’air)
 Le flux magnétisant φm est imposé par le courant de phase traversant le bobinage :
 Ni = <fφm (3.1)
 Où N représente le nombre de spires et <f la réluctance du circuit magnétique. On endéduit une expression du flux magnétisant totalisé à l’ensemble des spires et qui fait ap-paraître l’inductance magnétisante Lm (que l’on peut confondre avec l’inductance propresi l’on néglige les fuites) :
 Nφm =N2
 <f
 i = Lmi (3.2)
 Ce qui donne, en exprimant le flux en fonction de la section du noyau magnétique SF etdu champ d’induction magnétique B :
 N.B.SF = Lmi (3.3)
 En faisant apparaître les amplitudes IM du courant et BM du champ, nous obtenons unedéfinition de la section de fer :
 SF =LmIM
 NBM
 (3.4)
 Intéressons nous maintenant au bobinage. Si sc est la section du fil de cuivre, la surfaceSb de la fenêtre de bobinage peut être définie par :
 Sb = N.sc.kB (3.5)
 Où kB représente le coefficient de foisonnement du bobinage. La section du fil de cuivredépend de la densité du courant J admissible et de la valeur efficace Ieff du courant dephase. Nous obtenons ainsi une définition de la surface du bobinage :
 Sb = NIeff
 JkB (3.6)
 A partir des deux expressions précédentes, nous obtenons une définition du produit desaires d’une seule inductance "Ap_ind" :
 Ap_ind = SF Sb = kBLmIMIeff
 JBM
 (3.7)
 Le Ap_ind dépend des grandeurs du cahier des charges et de l’inductance magnétisanteLm qu’on confond dans cette étude avec l’inductance propre.
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3.2.2 Dimensionnement d’un Transformateur Inter-phases
 Dans cette partie, nous proposons une méthode de dimensionnement des Transforma-teurs Inter-phases mais tout d’abord nous allons choisir le circuit magnétique correspon-dant à notre application.
 3.2.2.1 Choix du circuit magnétique d’un Transformateur Inter-phases
 Dans la littérature, plusieurs géométries de circuits magnétiques sont rencontrées pourcoupler magnétiquement deux phases. Dans [21], le circuit magnétique de la figure (Fig.3.3.a) a été proposé. L’absence de l’entrefer dans la jambe centrale du circuit magnétiquepermet de réaliser un faible couplage entre les deux phases et par conséquence la réductionde l’ondulation des courants reste modeste. La présence de l’entrefer dans toutes les jambesdu noyau magnétique (Fig. 3.3.b) [21]) permet d’améliorer la qualité de couplage et parconséquence une plus importante réduction des ondulations des courants en comparaisonavec le circuit de la figure (Fig.3.3.a). Dans [24], le circuit magnétique illustré sur lafigure (Fig. 3.3.c), permet d’augmenter encore le couplage entre les deux phases et parconséquence diminuer d’une manière drastique l’ondulation du courant.
 Fig. 3.3 – Configurations alternatives pour coupler deux phases [21, 24]
 Pour des formes planares, la jambe centrale de la figure (Fig. 3.3.c) peut être supprimée[24]. En effet, en fonction des dimensions de cette jambe centrale, on peut contrôler lesfuites et donc le couplage. Sans cette jambe, on a une inductance de fuites dans l’airsuffisante pour ne pas saturer le noyau magnétique de fait de la compensation des ampèrestours due aux polarités opposées des deux enroulements tout en ayant la même composantecontinu du courant dans les phases.
 Pour maximiser le couplage et aussi simplifier la structure, nous nous sommes intéressésdans le cadre de ce travail à la géométrie de la figure (Fig. 3.4.a). On définit alors un modèleaux réluctances (Fig. 3.4.b.) avec :
 – <f1 = <f2 = <f : réluctance du fer– <a : réluctance de l’air– Ni1 : forces magnétomotrices ou "ampères-tours" de la phase 1– Ni2 : forces magnétomotrices de la phase 2 (les deux enroulements possèdent le
 même nombre de spires)– Φ1 : flux principal créé par Ni1– Φ2 : flux principal créé par Ni2
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Fig. 3.4 – Circuit magnétique choisi et le modèle aux réluctances associé
 3.2.2.2 Méthode de dimensionnement d’un Transformateur Inter-phases
 De même que dans le cas des inductances séparées, nous utilisons la méthode du pro-duit des aires pour dimensionner le transformateur de couplage. La figure 3.5 montre leschéma du transformateur ainsi que son modèle électrique.
 Fig. 3.5 – Transformateur Inter-phases et le modèle électrique associé
 Les relations obtenues entre les courants et les flux à partir du circuit magnétiqueéquivalent de la figure 3.4 sont plus complexe que dans le cas précédent :
 NΦ1 =<f + <a
 <2f + 2<a<f
 N2i1 −<a
 <2f + 2<a<f
 N2i2 (3.8)
 NΦ2 = − <a
 <2f + 2<a<f
 N2i1 +<f + <a
 <2f + 2<a<f
 N2i2 (3.9)
 Φ1 et Φ2 sont les flux principaux dans les deux jambes.Ces équations peuvent être reécrites en fonction du courant de phase i1, i2 et du courantmagnétisant (i1 − i2) comme suit :
 NΦ1 =N2
 <f + 2<a
 i1 −N2.<a
 <2f + 2<a<f
 (i1 − i2) (3.10)
 NΦ2 =N2
 <f + 2<a
 i2 −N2.<a
 <2f + 2<a<f
 (i1 − i2) (3.11)
 Les deux tensions v1 et v2, correspondant respectivement aux tensions primaire et se-condaire du transformateur, s’expriment en fonction des paramètres du modèle électriquedu transformateur de la figure 3.5 comme suit :
 v1 =d
 dt[NΦ1] = Lf .
 d
 dti1 + Lm
 d
 dt(i1 − i2) (3.12)
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v2 =d
 dt[NΦ2] = Lf .
 d
 dti2 − Lm
 d
 dt(i1 − i2) (3.13)
 Donc par identification, on exprime les flux Φ1 et Φ2 en fonction des inductances etdu courant comme suit :
 NΦ1 = Lf i1 + Lm(i1 − i2) (3.14)
 NΦ2 = Lf i2 − Lm(i1 − i2) (3.15)
 D’après les relations 3.14 et 3.15, on remarque que les flux principaux Φ1 et Φ2 dé-pendent fortement du courant magnétisant (i1 − i2) puisque Lm > Lf . Le fait de choisirune inductance magnétisante de forte valeur, la présence d’un déséquilibre du courant,rend le circuit magnétique plus susceptible à la saturation. Donc pour éviter ce problèmede saturation il faut bien dimensionner le noyau magnétique en fonction de ces contraintes.
 En exprimant le flux principal Φ1 ( ou le flux Φ2 ) en fonction de la section de fer SF
 et du champ de l’induction B, on obtient :
 N.Φ1 = N.B.SF = Lf i1 + Lm(i1 − i2) (3.16)
 En faisant apparaître les amplitudes,(Lf i1 +Lm(i1− i2))M du flux et BM du champ, nousobtenons une définition de la section de fer :
 SF =(Lf i1 + Lm(i1 − i2))M
 NBM
 (3.17)
 Intéressons nous maintenant au bobinage. Si sc est la section du fil de cuivre, la surfaceSb de la fenêtre de bobinage peut être définie, en tenant compte des 2 enroulements, par :
 Sb = 2.N.sc.kB (3.18)
 où kB représente le coefficient de foisonnement du bobinage. La section du fil de cuivredépend de la densité de courant J admissible et de la valeur efficace Ieff (avec I1eff
 =I2eff
 ) du courant de phase. Nous obtenons ainsi une définition de la surface du bobinage :
 Sb = 2.N.Ieff
 J.kB (3.19)
 A partir des deux expressions 3.17 et 3.19, nous obtenons une définition du produitdes aires d’un seul transformateur "Ap_trans" :
 Ap_trans = SF Sb = 2.kBIeff
 JBM
 (Lf i1 + Lm(i1 − i2))M (3.20)
 En introduisant le coefficient de couplage kc, l’inductance magnétisante Lm s’exprimeen fonction des fuites Lf comme suit :
 Lm =kc
 1− kc
 .Lf (3.21)
 La relation 3.20 s’exprime en fonction des fuites comme suit :
 Ap_trans = SF Sb = 2.kB.Ieff
 JBM
 .Lf .(i1 +kc
 1− kc
 (i1 − i2))M (3.22)
 Le Ap_trans est fonction des paramètres du cahier des charges et de la structure dutransformateur de couplage. Jusqu’ ici, le principe de dimensionnement du Transformateur
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Inter-phases reste relativement classique (méthode du produit des aires). Il faut toutefoisnoter que le produit des aires obtenu (Eq. 3.22) est fonction de l’inductance de fuiteLf ce qui va modifier considérablement la procédure de dimensionnement par rapportà celle d’un transformateur d’alimentation à découpage. En effet, dans le cas de TI,l’inductance de fuite doit être dimensionnée pour assurer que l’ondulation du courant del’alimentation reste inférieure à la valeur imposée par le concepteur. Il est alors nécessairede dimensionner cette inductance de fuite pour les différents montages à TransformateursInter-phases en fonction du cahier des charges proposé.
 3.2.2.3 Détermination des grandeurs caractéristiques nécessaires pour le cal-cul du produit des aires
 Il s’agit de déterminer les inductances de fuites pour les structures à TransformateursInter-phases et l’inductance propre pour les inductances indépendantes.
 De manière à ne pas surcharger le document, le calcul complet de ces inductancesfigure dans l’annexe B. Cependant, les résultats utiles pour la suite de ce paragraphe sontrappelés ici.
 – Montage à inductances séparées :D’après la décomposition harmonique présentée dans l’annexe B, la valeur de l’in-ductance propre s’exprime en fonction de l’ondulation maximale du courant de sortie∆Is et de nombre de phase q comme suit :
 L =2Ve sin(πqD)
 qπ∆Is
 2(2πfsw)
 (3.23)
 avec Ve : tension du bus d’entrée, q : nombre total de phases, ∆Is : ondulation ducourant de sortie, fsw : fréquence de découpage.
 – Montages à Transformateurs Inter-phases :Pour le même cahier des charges que les inductances et pour les mêmes contraintesau niveau de la sortie, l’expression des inductances de fuite par enroulement Lf
 dépend du type de montage :
 • Montage cascade cycliqueDans le cas du montage cascade cyclique l’inductance de fuite par transformateurs’exprime par :
 Lf =2Ve sin(πqD)
 qπ∆Is(2πfsw)(3.24)
 Remarque : nous avons vu dans le chapitre précédent que les performances du mon-tage cascade cyclique se sont améliorées dans le cas de l’alimentation permutée. Ceprocédé d’alimentation n’influe pas sur la valeur de l’inductance de fuite : l’induc-tance de fuite est indépendante du type d’alimentation.
 • Montage cascade symétriqueDans le cas du montage cascade symétrique, l’inductance de fuite par transformateurs’exprime par :
 Lf =2Ve sin(πqD)
 qπ∆Is
 2((q − 1)πfsw)
 (3.25)
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3.3 Evaluation du volume des composants magnétiquesdans les différentes topologies d’entrelacement
 Pour effectuer notre analyse, nous avons supposé que le produit des aires d’un com-posant magnétique est représentatif à un coefficient près, dépendant de la technologie, duvolume de celui-ci [40]. Bien sûr, il s’agit ici d’une première approche car le dimension-nement complet d’un composant magnétique nécessite la prise en compte des différentespertes et de la capacité d’échange thermique avec l’ambiante. Cependant, toutes choseségales par ailleurs, l’étude du produit des aires permet de donner des tendances.
 3.3.1 Calcul du produit des aires total en fonction du nombre dephases parallèles
 Pour calculer le produit des aires total, il faut faire la somme de produits des airesde tous les composants magnétiques mis en jeu pour un nombre de phases q donné pourchacune des trois structures considérées.
 Il est clair que pour le montage à inductances séparées, toutes les inductances ont lesmêmes contraintes électriques : elles sont parcourues par le même courant et elles ont lamême valeur de l’inductance et donc le même produit des aires. Dans ce cas, il suffit decalculer le produit des aires Ap_ind d’une seule inductance et ensuite multiplier par lenombre total pour obtenir le produit des aires total, Ap_ind_tot = q.Ap_ind.
 Pour le montage cascade cyclique, on impose pour tous les transformateurs la mêmeinductance de fuite et pour un coefficient de couplage donné la même inductance magné-tisante. D’après la structure du montage cascade cyclique (Fig. 2.8), les transformateurssubissent les mêmes contraintes : même déphasage entre deux tensions successives, mêmecourant magnétisant et même courant de phase, par conséquence, ces transformateursont le même produit des aires. Il suffit donc de calculer Ap_trans pour un seul trans-formateur et puis multiplier par le nombre total pour obtenir le produit des aires total,Ap_trans_tot = q.Ap_trans .
 Pour le montage cascade symétrique, les déphasages entre les courants dans les enrou-lements des Transformateurs Inter-phases ne sont pas identiques. Il est donc nécessaire decalculer le produit des aires de chaque TI et d’en faire la somme.
 Afin de simplifier et pour un nombre de phases parallèles q = 5 (Fig. 2.6), nous classonsles transformateurs dans le tableau 3.1 en fonction du déphasage entre les courants dechaque TI. En effet, les transformateurs qui se trouvent dans la même colonne du tableau3.1 ont le même courant magnétisant et donc le même produit des aires (en supposantque les autres paramètres sont les mêmes pour tous les TIs). Nous pouvons remarquerd’après le tableau 3.1 qu’en déterminant le courant magnétisant dans les transformateursqui couplent la première phase avec le reste, on peut déduire le produit des aires total .Par exemple, il suffit de calculer le produit des aires des transformateurs T12, T13, T14 etT15 ensuite on multiplie par le nombre total de transformateur de chaque colonne. Nousavons employé cette méthode pour calculer le produit des aires total et déduire le volumede cette structure.
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Déphasage 2π5
 2.2π5
 3.2π5
 42π5
 Transformateurs
 T12 T13 T14 T15
 T23 T24 T25
 T34 T35
 T45
 Tab. 3.1 – Classification des Transformateurs Inter-phases dans le montage cascade symétriquepour q = 5
 3.3.2 Comparatif du volume des composants magnétiques dansles différentes topologies
 Dans cette partie, nous calculons le produit des aires de chaque composant magné-tique ensuite nous déduisons le volume correspondant. La figure 3.6 montre le schémadu montage que nous considérons pour cette étude. La boîte noire de la figure 3.6 peutcontenir soit q inductances séparées (non couplées) soit des Transformateurs Inter-phasesassociés en cascade symétrique ou en cascade cyclique.
 Fig. 3.6 – q convertisseurs entrelacés à redresseurs synchrones
 Dans cette étude, on considère le cahier des charges suivant :– Tension d’entrée, Ve = 12V– Rapport cyclique, D = 50 %– Courant de sortie, Is = 100A– Ondulation crête-crête du courant de sortie, ∆Is = 20 % Is
 – Ondulation de la tension de sortie, ∆Vs = 5 % Vs
 – Fréquence de découpage, fsw = 500kHz– Nombre de spires primaires et secondaires, N1 = N2 = N = 1– Induction magnétique maximale, BM = 0.1T– Densité du courant, J = 5A/mm2
 – Coefficient de bobinage, kB = 1.25
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Comme nous l’avons déjà expliqué précédemment, le produit des aires dépend du typede la topologie d’entrelacement. Pour chacune de ces topologies et dans les deux cas d’ali-mentation (alimentation standard et alimentation permutée), nous avons développé uneroutine Matlab. L’organigramme de la figure 3.7 résume les différentes étapes nécessairespour déterminer le produit des aires total dans chaque montage pour déduire une imagedu volume.
 Fig. 3.7 – Procédure de calcul du produit des aires et du volume
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La routine de calcul est basée sur le modèle harmonique présenté dans le chapitre 2 :chaque topologie a été modélisée selon ce modèle. En respectant le cahier des charges définiprécédemment, nous calculons pour chaque montage les paramètres nécessaires pour lacomparaison, c’est à dire les inductances qui conditionnent l’ondulation ∆Is du courant desortie. A partir de ces paramètres, on déduit les inductances symétriques et les courants dephases pour chaque harmonique h (cf. chapitre 2). A ce niveau, il est possible de retrouvertous les paramètres électriques nécessaires au calcul du produit des aires que ce soit pourles Transformateurs Inter-phases ou pour les inductances, à savoir, les inductances de fuiteet magnétisante, le courant efficace Ieff , le courant maximal IM et le courant magnétisantii − ij (i et j sont les numéros de phases couplées). Il faut noter que la seule entrée à cesalgorithmes c’est le nombre de phases parallèles pour un cahier des charges donné. Pourque cette comparaison soit fiable, les trois topologies sont comparées dans les mêmesconditions. Pour déterminer l’évolution du volume total estimé pour les trois montages,il est nécessaire de tenir compte également du mode d’alimentation [31, 41, 42] présentédans le chapitre 2, c’est à dire de l’ordre de succession des phases qui a un impact commenous le verrons, sur la qualité de couplage du montage cascade cyclique et par conséquencesur l’amplitude du courant magnétisant (en d’autres termes sur le flux magnétisant) et surla valeur efficace Ieff du courant de phase d’où le produit des aires (Eq.3.22) est modifié.
 3.3.2.1 Evolution de l’inductance de fuite et de l’inductance magnétisante
 La figure 3.8 montre l’évolution en fonction du nombre de phases des inductances quiconditionnent l’ondulation à q.fsw, ∆Is, du courant de sortie. Il s’agit des inductancesde fuite de chaque TI pour les montages cascade cyclique et cascade symétrique et del’inductance propre dans le cas du montage à inductances séparées.
 Fig. 3.8 – Evolution de l’inductance propre dans le cas du montage à inductances séparées etde l’inductance de fuite dans le cas des montages à Transformateur Inter-phases
 Nous remarquons qu’au fur et à mesure qu’on augmente le nombre de phases enparallèle, les inductances de la figure 3.8 diminuent. Ceci s’explique par l’augmentationde la fréquence apparente du courant de sortie q.fsw en fonction du nombre de phases àtaux d’ondulation fixé du courant de sortie.
 Dans le cas des montages cascade cyclique et cascade symétrique, si l’on impose uncoefficient de couplage kc = 0.9, les inductances magnétisantes s’exprime par l’équation3.21. L’inductance magnétisante est indépendante de type d’alimentation. Pour chacundes trois montages, nous traçons l’évolution de cette inductance pour chaque composant
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magnétique, en fonction du nombre de phases (Fig. 3.9) : il est clair que dans la me-sure où seules les fuites qui conditionnent l’ondulation du courant dans les montages avecTransformateurs Inter-phases, l’inductance magnétisante qui leur est associée est plus im-portante que les inductances séparées. Cela dépend du coefficient de couplage choisi.
 Fig. 3.9 – Evolution de l’inductance magnétisante en fonction de nombre de bras
 3.3.2.2 Cas d’une alimentation régulière
 Dans le cas d’une alimentation régulière des phases, le déphasage entre deux phasessuccessives est égal à 2π/q.
 Après calcul, nous avons tracé sur la figure 3.10, pour les trois montages, l’évolutiondu volume total relatif vol_relatif (par rapport à un simple Buck) en fonction du nombrede bras en parallèle. Le volume total relatif s’exprime pour les trois montages étudiés dela façon suivante :
 vol_relatif =Kv.
 ∑Ap3/4
 Kv.Ap3/4(1 Buck)(3.26)
 On constate que malgré un nombre de composants important, le montage cascadesymétrique est le plus intéressant. Son volume total relatif n’évolue d’ailleurs quasimentpas dans la mesure où l’augmentation du nombre de Transformateurs-Interphases estcompensée par la diminution du produit des aires de chaque composant. Ce montageconserve une très bonne qualité de couplage ce qui permet de conditionner correctementles courants de phase et le courant magnétisant.Le montage à inductance séparées est mal adapté à une augmentation du nombre dephases car, à ondulation du courant de sortie fixée, la valeur de l’inductance L (Lm)(Fig. 3.9) par phase diminue, ce qui entraîne une forte augmentation de l’ondulation ducourant par phase d’où Ieff et IM augmentent à leurs tours (Fig. 3.11 et 3.12) et doncune augmentation forte du produit des aires et donc du volume. Avec un minimum pourq = 3, le volume magnétique total dans ce montage ne fait que croître au fur et à mesurequ’on augmente le nombre de phases.
 Quant au montage cascade cyclique avec une alimentation régulière, il n’est pas nonplus intéressant car sa capacité de couplage diminue avec le nombre de phase (cf. chapitre2) ce qui fait apparaître rapidement une composante harmonique importante à la fréquencede découpage dans les courants de phases et augmente le produit des aires et donc levolume. L’évolution du courant efficace par phase (Fig. 3.11) et du courant magnétisant
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maximale de chaque transformateur (Fig. 3.12) et donc de flux magnétisant (Fig. 3.13)expliquent la tendance montrée par la figure 3.10. Dans tous les cas, nous remarquons queles transformateurs de couplage présentent d’un point de vue volume un gain très fort parrapport à la solution à inductances pour le même cahier des charges.
 Fig. 3.10 – Evolution du volume total relatif en fonction du nombre de bras dans le cas d’unealimentation régulière
 Fig. 3.11 – Evolution du courant efficace de phase dans le cas d’une alimentation régulière
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Fig. 3.12 – Evolution de la valeur maximale du courant magnétisant dans un seul composantdans le cas d’une alimentation régulière
 Fig. 3.13 – Evolution du flux magnétisant maximal dans un seul composant dans le cas d’unealimentation régulière
 3.3.2.3 Cas d’une alimentation permutée
 Nous avons montré dans le chapitre 2 qu’une permutation judicieuse de l’ordre desuccession des phases permet d’améliorer sensiblement la qualité du coupleur cascade cy-clique qui retrouve des propriétés quasi-équivalente au montage cascade symétrique, avecun nombre de composants bien moindre. Cette amélioration apparaît très clairement surles figures 3.14, 3.15, 3.16 et 3.17. En effet, si cette permutation de l’ordre de successiondes phases n’a aucun effet sur les montages à inductances séparées et cascade symétrique(du fait de leur parfaite symétrie) nous constatons sur la figure 3.14 que le volume to-tal dans le cas du montage cascade cyclique permuté a été très fortement réduit. Lescourants de phases sont maintenant parfaitement conditionnés (Fig. 3.15 et Fig. 3.16) etl’augmentation du nombre de composants magnétiques est compensée par la diminutionde la valeur efficace de ces courants.
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Fig. 3.14 – Evolution de volume total relatif en fonction du nombre de bras dans le cas d’unealimentation permutée
 Fig. 3.15 – Evolution du courant efficace de phase dans le cas d’une alimentation permutée
 Fig. 3.16 – Evolution du courant magnétisant maximal dans un seul transformateur dans le casd’une alimentation permutée
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Fig. 3.17 – Evolution du flux magnétisant maximal dans un seul transformateur dans le casd’une alimentation permutée
 Une fois que le volume des composants magnétiques est calculé pour les différentestopologies et pour les deux modes d’alimentation, on peut déduire l’évolution de la densitéde puissance correspondante. Dans [43], la densité de puissance est définie comme étantle ratio entre la puissance globale délivrée par le convertisseur, Ps, et le volume totaloccupé par ce dernier. Etant donné que les composants magnétiques occupent une portionimportante du convertisseur, le volume global du convertisseur on va le confondre avecle volume des composants magnétiques. Sur la figure 3.18, on trace l’évolution de ladensité volumique de puissance relative, par rapport au simple Buck, pour les différentestopologies et pour les deux modes d’alimentation. La densité de puissance est un bonindicateur montrant que le montage cascade cyclique dans le mode permuté est le montagele plus intéressant pour l’intégration de puissance avec un optimum obtenue pour q = 5(pour ce cahier des charges). Les deux montages à inductances séparées et le montagecascade cyclique standard ne sont pas adaptés pour augmenter la densité de puissance duconvertisseur dans le cas d’un parallélisme important. Le gain en densité de puissance estnotable pour le montage cascade cyclique permuté à partir d’un nombre de phases égal à5.
 Fig. 3.18 – Evolution de la densité volumique de puissance relative en fonction de nombre dephases pour les différentes topologies
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3.3.3 Conclusion partielle
 De nombreux travaux rencontrés dans la littérature ont montré l’intérêt fonctionneldes convertisseurs entrelacés et magnétiquement couplés par des Transformateurs Inter-phases. Dans la première partie de ce chapitre, nous avons montré que ces montages, souscertaines conditions, sont également intéressants en termes de compacité. En particulier,les montages cascade symétrique et cascade cyclique permuté permettent d’augmenter lenombre de phases parallèles sans augmenter l’encombrement total des composants ma-gnétiques.
 Bien sûr cette première approche n’est pas suffisante et doit être complétée, par uneprise en considération de l’évaluation des pertes, à la fois dans les composants actifs etpassifs, ce qui fera l’objet de la partie suivante.
 3.4 Evaluation théorique des pertes dans les différentestopologies
 Dans la section précédente, à l’aide de la méthode du produit des aires, nous avonsdéterminé par simulation les topologies qui peuvent être intéressantes pour minimiser levolume global des composants magnétiques de filtrage au niveau de la sortie du convertis-seur de puissance : le montage cascade symétrique et le montage cascade cyclique permutésont les deux montages qui présentent le moins de volume. A ce stade, nous ne pouvonspas tirer une conclusion sur le choix de la bonne topologie. Une topologie intéressante doitprésenter un bon rendement en minimisant l’échauffement ce qui aboutira à minimiser lessystèmes de refroidissement et donc augmenter la densité de puissance du convertisseur.Ceci peut être acquis par la minimisation des pertes dans tous les composants du conver-tisseur. Les pertes dans les composants ne dépendent pas seulement de leurs technologieset de leurs matériaux, ils dépendent fortement de leurs excitations. Par exemple, pour unnombre de phases donné, une topologie d’entrelacement possédant le minimum du courantefficace est intéressante puisque ceci minimise les pertes ohmiques dans les composants.
 Dans cette section, nous comparons les pertes globales pour les mêmes montages quenous avons considérés dans la section précédente. Le cahier des charges que nous noussommes fixé est le même que celui défini dans la section précédente pour estimer le volumedes composants magnétiques. Notre étude sera devisée en deux parties : une premièrepartie est consacrée à l’étude de différentes pertes dans les semi-conducteurs de puissanceet dans la deuxième partie, on étudie les pertes dans les composants passifs.
 3.4.1 Estimation des pertes dans les semi-conducteurs
 Dans cette partie, nous analysons et comparons par simulation l’évolution des pertesdans les semi-conducteurs pour les topologies de convertisseurs considérées en fonctiondu nombre de phases. Notre but est de trouver le montage et le nombre de phases quipermettent d’avoir le minimum de pertes. Dans les deux cas d’entrelacement (à induc-tances séparées et à Transformateurs Inter-phases), le convertisseur DC/DC à redresseursynchrone est considéré.
 Dans un premier temps, afin de disposer d’un niveau de pertes de référence, on déter-mine pour le même cahier des charges les pertes dans les semi-conducteurs dans un simpleBuck à redresseur synchrone puisque ces pertes ont déjà été étudiées dans la littérature.Ensuite, nous déduisons des équations génériques permettant de calculer approximative-ment les pertes dans les convertisseurs entrelacés parallèles pour un nombre quelconquede bras.
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3.4.1.1 Estimation des pertes dans un Buck à redresseur synchrone
 Le convertisseur Buck à redresseur synchrone, dont on étudie les pertes dans les semi-conducteurs, est illustré par la figure 3.19.
 Fig. 3.19 – Simple Buck à redresseur synchrone
 Nous avons calculé ces pertes en se basant sur deux notes d’application [44, 45]. Lesprincipales pertes dans les MOSFETs sont les pertes par commutation, les pertes parconduction, les pertes dans la diode (pertes par conduction et pertes de recouvrementinverse) et les pertes pour charger la grille. Pour ne pas surcharger le document, la méthodede calcul de ces pertes est détaillée dans l’annexe C. Ces différentes pertes s’expriment dela façon suivante :
 – Pertes par commutation :- Pertes par commutation dans le MOSFET M1 :
 Pcom(M1) =1
 2.fsw.Ve.IL.(ton + toff ) (3.27)
 - Pertes par commutation dans le MOSFET M2 :
 Pcom(M2) =1
 2.fsw.VF .IL.(ton + toff ) (3.28)
 avec fsw : fréquence de découpage [kHz], Ve : tension du bus d’entrée [V], VF : chutede tension directe aux bornes de la diode de roue libre D2 [V], IL : courant moyendans l’inductance qu’on peut confondre avec le courant moyen de sortie Is [A], ton
 et toff sont respectivement les temps de commutation à l’amorçage et au blocagedu MOSFET [s]
 – Pertes par conduction :- Pertes par conduction dans le MOSFET M1 :
 Pcond(M1) = I2Leff
 .RDSON1 .D (3.29)
 - Pertes par conduction dans le MOSFET M2 :
 Pcond(M2) = I2Leff
 .RDSON1 .(1−D) (3.30)
 avec D : le rapport cyclique, RDSON1 : résistance à l’état passant du composant semi-conducteur dans un simple Buck [Ω] et ILeff
 : courant efficace dans l’inductancequ’on peut confondre avec le courant efficace de sortie [A]
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– Pertes dans la diode :- Pertes par conduction dues au temps mort
 Ptmort = tmort.VF .IL.fsw (3.31)
 avec tmort : le temps mort [s]
 - Pertes de recouvrement inverse
 PQrr = Ve.Qrr1 .fsw (3.32)
 avec Qrr1 : charge de recouvrement inverse fournie dans les datasheets du fabriquant.L’indice ’1’ pour indiquer qu’il s’agit de la charge mise en jeu dans le cas d’unconvertisseur à une seule cellule.
 – Les pertes pour charger la grille
 PG = VG.QG1 .fsw (3.33)
 avec QG1 : quantité de chargeLes simulations d’évaluation des ces pertes ont été réalisées dans les conditions sui-
 vantes :– Tension d’entrée, Ve = 12V– Rapport cyclique, D = 50 %– Courant de sortie, Is = 100A– Ondulation crête-crête du courant de sortie, ∆Is = 20 % Is
 – Ondulation de la tension d’entrée, ∆Ve = 5 % Ve
 – Ondulation de la tension de sortie, ∆Vs = 5 % Vs
 – Fréquence de découpage, fsw = 500kHz– Densité du courant, J = 5A/mm2
 Les MOSFETs que nous avons considéré pour estimer les différentes pertes sont fa-briqués par Infineon : BSC03N03MSG (100A/30V ). Dans le cas où le rapport cycliqueest égal à 50%, nous avons choisi les deux MOSFETs high-side (M1) et low-side (M2)identiques. Dans les applications à faible rapport cyclique, le MOSFET M2 conduit pluslongtemps que M1, en pratique pour minimiser les pertes en conduction dans M2, la résis-tance à l’état passant de ce dernier est choisi faible [44]. Dans le tableau 3.2 sont résumésles paramètres du circuit ainsi que les principales caractéristiques nécessaires pour estimerles pertes dans les semi-conducteurs dans le cas d’un simple Buck.
 A partir des équations précédentes (expressions 3.27, 3.28, 3.29, 3.30, 3.31, 3.32 et 3.33)et des données du tableau 3.2, nous avons déterminé les différentes pertes approximatives,dans les semi-conducteurs dans un simple Buck. Ces pertes sont données dans le tableau3.3.
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Paramètres Valeurs UnitéVg : tension appliquée à la grille 5 VQGD1 : charge dans le condensateur grille-drain CGD 5.9 nCQG1 : charge totale dans la grille 27 nCRDSON1 : résistance à l’état passant du composant 3.8 mΩVP : tension du plateau 2.8 VRG1 : résistance de grille 1.6 ΩQrr1 : charge de recouvrement inverse 27 nCVF : chute de tension directe de la diode 0.8 Vfsw : fréquence de découpage 500 kHzton : temps de commutation à la mise en conduction 4.3 nstoff : temps de commutation au blocage 4.3 nstmort : temps mort 35 ns
 Tab. 3.2 – Caractéristiques du BSC03N03MS G et paramètres du circuit
 Pertes par commutation (W ) M1 2.575M2 0.172
 Pertes par conduction (W ) M1 19.095M2 19.095
 Pertes dans la diode (W ) Ptmort 1.4PQrr 0.18
 Pertes pour charger la grille (W ) M1 0.067M2 0.067
 Pertes totales (W ) 42.652
 Tab. 3.3 – Pertes dans les semi-conducteurs dans un simple Buck avec : Ve = 12V, Vs= 6V, Is
 = 100A et fsw = 500kHz
 La figure 3.20 montre la répartition de ces pertes. Comme nous pouvons le remarquerimmédiatement, les pertes en conduction sont les plus élevées dans ce type d’applicationà fort courant.
 Fig. 3.20 – Répartition des pertes dans les semi-conducteurs dans un simple Buck à redresseursynchrone
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3.4.1.2 Expressions des pertes dans des convertisseurs DC/DC multicellu-laires parallèles
 Pour calculer les pertes dans ces convertisseurs multicellulaires parallèles, nous avonsadopté les hypothèses suivantes :
 – Tous les MOSFETs ont la même technologie– La densité du courant J dans les semi-conducteurs est constante quel que soit le
 nombre de phases en parallèle : J = I/S = constante avec S : surface de la puce etI : courant traversant la puce, donc si le courant I diminue, la surface S diminue àson tour. Donc quel que soit le nombre de phases, la surface totale du silicium estconstante. Le schéma de la figure 3.21 récapitule cette hypothèse.
 Fig. 3.21 – Evolution de la surface du silicium des composants de puissance en fonction dunombre de cellules en parallèle
 Ces hypothèses permettent de tirer les constatations suivantes pour une même tech-nologie de MOSFET :
 – Les pertes par commutation (eq. 3.27 et eq. 3.28) sont proportionnelles aux tempsde commutation à la mise en conduction ton et au blocage toff . Ces temps de com-mutation sont déterminés en fonction des quantités de charges mises en jeu encommutation (annexe C). Ces charges sont proportionnelles à la surface de la puce.Au fur et à mesure que la surface S de la puce diminue lorsque le nombre de phasesaugmentent, ces temps de commutation diminuent aussi.
 – Les pertes par conduction (eq. 3.29 et eq. 3.30) sont proportionnelles à la résistanceà l’état passant du composant. Cette dernière est inversement proportionnelle à lasurface de la puce. Si la surface S de la puce diminue, la résistance RDSON augmente.
 – Les pertes dans la diode de roue libre sont dues au temps mort et au recouvrementinverse (eq. 3.31 et eq. 3.32). Le temps mort est imposé par le driver choisi.Les pertes dues au recouvrement inverses sont proportionnelles à la charge recouvréeQrr qui est proportionnelle au courant qui passe dans la puce. Si le courant I quitraverse la puce diminue, la charge recouvrée diminue aussi.
 – Les pertes pour charger la grille (eq. 3.33) sont proportionnelles à la quantité decharges dans la grille et donc proportionnelle à la surface de la puce. Si la surfaceS de la puce diminue, la charge présente dans la grille diminue à son tour.
 Dans ces conditions et à partir des expressions des pertes dans un simple Buck présen-tées auparavant, nous avons pu déduire des expressions de pertes génériques en fonctiondu nombre de phases ’q’ dans chaque MOSFET traversé par le courant Is/q. Ces ex-
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pressions sont détaillées dans l’annexe C. Les pertes par phase s’expriment de la façonsuivante :
 – Pertes par commutation :- Pertes par commutation dans le MOSFET M1k
 :
 Pcom(M1k) =
 1
 2.fsw.Ve.Iph.(ton + toff ) =
 1
 2.fsw.Ve.
 Is
 q.(ton + toff ) (3.34)
 - Pertes par commutation dans le MOSFET M2k:
 Pcom(M2k) =
 1
 2.fsw.VF .Iph.(ton + toff ) =
 1
 2.fsw.VF .
 Is
 q.(ton + toff ) (3.35)
 avec M1k: le MOSFET M1 de la phase k avec k = 1,2,3,...,q, M2k
 : le MOSFETM2 de la phase k et Iph : courant moyen de la phase k.
 – Pertes par conduction :- Pertes par conduction dans le MOSFET M1k
 :
 Pcond(M1k) = I2
 (ph)eff.(q.RDSON1).D (3.36)
 - Pertes par conduction dans le MOSFET M2 :
 Pcond(M2k) = I2
 (ph)eff.(q.RDSON1).(1−D) (3.37)
 avec I(ph)eff: courant efficace de phase [A] et q.RDSON1 : résistance à l’état passant
 du composant semi-conducteur dans chaque phase [Ω]– Pertes dans la diode :
 - Pertes par conduction dues au temps mort
 Ptmortk= tmort.VF .
 Is
 q.fsw (3.38)
 avec tmort : temps mort [s]
 - Pertes de recouvrement inverse
 PQrrk= Ve.
 Qrr1
 q.fsw (3.39)
 – Les pertes pour charger la grille dans les MOSFETs M1ket M2k
 PG(M1k) = PG(M2k
 ) = VG.QG1
 q.fsw (3.40)
 3.4.1.3 Evolution des pertes dans les semi-conducteurs dans les différentesconfigurations
 L’objectif de ce paragraphe est de voir l’évolution en fonction du nombre de phasesdes pertes totales dans les semi-conducteurs pour les topologies suivantes : les induc-tances séparées, le montage cascade cyclique (standard et permuté) et le montage cascadesymétrique.
 Nous avons intégré les expressions de pertes obtenues dans le paragraphe précédent(expressions 3.34, 3.35, 3.36, 3.37, 3.38, 3.39 et 3.40) dans les mêmes routines Matlab quenous avons utilisées pour évaluer le volume des composants magnétiques. Etant donné
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que dans le cas de convertisseurs multiphasés chaque phase fournit (1/q) de la puissancetotale, dans chaque routine Matlab associée à chaque topologie, on calcule seulement lespertes dans une seule phase, puis on multiplie par le nombre total de phases. Les différentsparamètres pour calculer les pertes se déduisent directement du tableau 3.2 et du cahierdes charges que nous avons fixé. Nous supposons que nous avons le même driver quel quesoit le nombre de phases parallèles.
 Rappelons que toutes les topologies étudiées diffèrent seulement au niveau de l’on-dulation du courant de phases et donc du courant efficace. A priori, pour un nombre dephases donné, toutes les configurations posséderaient les mêmes pertes si le calcul de cesdernières ne tenait pas compte du courant efficace. D’après les équations : 3.34, 3.35,3.38, 3.39 et 3.40, les pertes individuelles (par cellule) par commutation, les pertes dans ladiode dues au temps mort, les pertes de recouvrement inverse et les pertes pour chargerla grille, diminuent au fur et à mesure qu’on augmente le nombre de phases.
 Pour retrouver les pertes globales, il suffit de multiplier ces expressions (3.34, 3.35,3.38, 3.39 et 3.40) par le nombre total de phases et nous retrouvons les mêmes expressionsqu’un simple Buck (expressions 3.27, 3.28, 3.31, 3.32 et 3.33). Les pertes globales restentalors égales à celles présentes dans un simple Buck quel que soit le nombre de phases. Latableau 3.4 montre ces pertes globales obtenues dans les convertisseurs multiphasés.
 Pertes totales par commutation (W ) q.Pcom(M1k) 2.575
 q.Pcom(M2k) 0.172
 Pertes totales dans la diode (W ) q.Ptmortk1.4
 q. PQrrk0.18
 Pertes totales pour charger la grille (W ) q.PG(M1k) 0.067
 q.PG(M2k) 0.067
 Tab. 3.4 – Pertes dans les semi-conducteurs dans un convertisseur multiphasé pour un nombrequelconque de phase avec : Ve = 12V, Vs = 6V, Is = 100A et fsw = 500kHz
 D’après le tableau 3.4, le parallélisme massif n’aboutit pas à une augmentation deces pertes par rapport au simple Buck mais il permet de distribuer les pertes et permetd’utiliser des composants de plus faible calibre au fur et à mesure qu’on augmente lenombre de phases parallèles. Par contre les pertes en conduction sont calculées en fonctiondu courant efficace. La figure 3.22 montre, pour les montages étudiés, l’évolution des pertesen conduction en fonction du nombre de phases.
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Fig. 3.22 – Evolution des pertes en conduction dans les semi-conducteurs pour les différentsmontages, Ve = 12V , Vs = 6V , Is = 100A et fsw = 500kHz
 Sur cette dernière figure on montre à droite les pertes normalisées par rapport auxpertes dans un simple Buck. On remarque bien que l’allure de cette courbe est imposéepar l’allure du courant efficace montré par les figures 3.11 et 3.15. D’après la figure 3.22,nous pouvons tirer les conclusions suivantes :
 – Le montage à inductance séparées est mal adapté à une augmentation du nombrede phases car, à ondulation du courant de sortie fixée, la valeur de l’inductance L(Lm) par phase diminue, ce qui entraîne une augmentation forte de l’ondulation ducourant par phase et donc une augmentation forte du courant efficace et donc despertes en conduction.
 – Quant au montage cascade cyclique avec une alimentation régulière, il n’est pas nonplus intéressant car sa capacité de couplage diminue avec le nombre de phase ce quifait apparaître rapidement une composante harmonique importante à la fréquencede découpage dans les courants de phase et donc une augmentation forte du courantefficace et donc des pertes.
 – Le montage cascade symétrique conserve une bonne qualité de couplage au fur et àmesure qu’on augmente le nombre de phases. Ce qui permet de conditionner l’on-dulation de courants de phase et donc réduire les pertes.
 – Nous avons montré dans le chapitre 2 qu’une permutation judicieuse de l’ordre desuccession des phases permet d’améliorer sensiblement la qualité du montage cas-cade cyclique qui retrouve des propriétés quasi-équivalentes au montage cascadesymétrique, avec un nombre de composants bien moindre. D’une manière générale,pour un nombre impair de phases, le déphasage optimal est égal à π − π/q. Lescourants de phases sont maintenant parfaitement conditionnés d’où la diminutionde la valeur efficace de ces courants et par conséquence des pertes en conduction.
 Sur les figures 3.23 et 3.24, on présente les pertes globales dans le silicium ainsi que lerendement du convertisseur sans tenir compte des composants passifs. Il est évident quel’évolution des pertes globales, en fonction de nombre de phase, est imposée par l’évolution
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des pertes en conduction puisque les autres pertes sont indépendantes du nombre de phases(Tab. 3.4).
 Fig. 3.23 – Evolution des pertes totales dans les semi-conducteurs pour les différents montages,Ve = 12V , Vs = 6V , Is = 100A et fsw = 500kHz
 Fig. 3.24 – Rendement lié au composants actifs pour les différentes topologies, Ve = 12V ,Vs = 6V , Is = 100A et fsw = 500kHz
 Les deux montages cascade cyclique en mode d’alimentation permutée et le montagecascade symétrique sont les plus intéressants pour un parallélisme massif. Pour ce cahierdes charges, c’est le montage cascade cyclique "permuté" qui présente le minimum depertes à partir de q = 7. A ce stade, nous ne pouvons pas confirmer notre choix avantqu’on analyse l’évolution des pertes dans les éléments passifs. Le montage cascade symé-trique met en jeu un nombre important de TIs et il est possible que ce montage ne soitpas avantageux d’un point de vue pertes dans ces composants. Pour cette raison et afinde compléter notre analyse, dans la partie suivante nous présentons les pertes dans lescomposants passifs dans les différentes topologies.
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3.4.2 Estimation des pertes dans les composants passifs pour lesdifférentes topologies
 Dans cette partie, nous nous intéressons aux pertes dans les éléments passifs du conver-tisseur :
 – Pertes dans les composants magnétiques (inductances et Transformateurs Inter-phases)
 – Pertes dans les condensateurs d’entrée Ce et de sortie Cs
 Il ne s’agit pas ici d’utiliser des modèles sophistiqués mais des modèles qui nouspermettent de calculer simplement des tendances d’évolution des pertes en fonction dunombre de cellules mises en parallèle.
 3.4.2.1 Calcul de pertes dans les composants magnétiques
 Dans les composants magnétiques il existe des pertes dans le noyau magnétique (pertesfer) et des pertes dans les bobinages (pertes cuivre).
 • Procédure de calcul de pertes ferIl existe deux types de pertes : pertes par hystérésis et pertes par courant de fou-
 cault [46]. Les pertes fer dépendent de la forme d’ondes de l’induction magnétique, dela fréquence, de niveau d’induction et de la température. L’approche la plus utilisée (enpremière approximation) pour estimer les pertes dans les composants magnétiques de puis-sance (machines électriques, inductances et transformateurs) est la relation de Steinmetz[47, 48] :
 Pv = kfer.fαsw.Bβ (3.41)
 avec Pv la valeur moyenne de la densité volumique de pertes fer (kW/m3). Les coefficientskfer et les exposants α et β sont des paramètres caractéristiques à chaque matériau magné-tique et ils peuvent être extraits de mesures fournies par les fabriquants. Les coefficientsde pertes magnétiques pour quelques types de matériaux sont donnés dans [49]. Ces coef-ficients et la relation de Steinmetz sont basées sur des excitations sinusoïdales. Toutefoisen électronique de puissance, les formes d’ondes d’induction magnétique peuvent avoir desformes non-sinusoïdales et le calcul des pertes avec l’équation (3.41) n’est plus valable.Rappelons que l’objectif dans ce travail est de comparer approximativement les pertesdans les différentes configurations d’entrelacement. Le calcul des pertes fer en utilisantla relation de steinmetz n’est qu’une approximation et qui, nous l’espérons, ne peut pasinfluencer fortement les résultats comparatifs. Le volume de fer s’exprime par :
 V olfer = SF .l (3.42)
 avec SF : la surface effective du noyau magnétique et l : la longueur moyenne du cir-cuit magnétique. L’inductance magnétisante Lm s’exprime en fonction des paramètres ducircuit magnétique comme suit :
 Lm = N2/Rf = N2.µ.SF /l (3.43)
 avec Rf : la réluctance du circuit magnétique et µ : la perméabilité du matériau magné-tique. D’où le volume de fer s’exprime comme suit :
 V olfer =N2.S2
 F .µ
 Lm
 (3.44)
 Dans notre application (fsw = 500kHz) nous avons choisi le matériau de puissance3F35 (à 100 C : Kfer = 1.23e-11 ; α = 2.95 ; β = 2.94 ; µr = 1400). Dans nos routines
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de calcul, nous déterminons la variation crête-crête de la composante alternative de l’in-duction magnétique ensuite on déduit la densité de pertes fer décrite par la relation 3.41.Pour estimer les pertes dans les différentes topologies, une initialisation arbitraire est in-dispensable. Nous avons fixé une valeur d’induction maximale à ne pas dépasser pour tousles montages : Bmax = 100mT et un nombre de spire N égale 1. Les pertes fer s’exprimentalors comme suit :
 Pfer = Pv.V olfer = kfer.fαsw.Bβ.
 N2.S2F .µ
 Lm
 (3.45)
 Fig. 3.25 – Evolution des pertes fer pour les différents montages, Ve = 12V , Vs = 6V , Is = 100A,fsw = 500kHz
 La figure 3.25 montre l’évolution en fonction de nombre de phases des pertes fer dansles quatre topologies étudiées . Nous remarquons que les tendances des pertes fer dans lesdifférents montages sont similaires à celles obtenues dans la cas des pertes en conduction :les montages cascade symétrique et le montage cascade cyclique en mode permuté sontles plus intéressants.
 • Procédure de calcul des pertes cuivre
 Les pertes cuivre dépendent de la fréquence des courants qui circulent dans les bobi-nages. En présence de courants alternatifs à haute fréquence, la répartition de la densitédu courant dans le cuivre est modifiée : c’est l’effet du courant de foucault entraînantla modification de la résistance d’où la définition d’une résistance "alternative", RAC .L’effet de courant de foucault comprend l’effet de peau et l’effet de proximité. En faiblefréquence, on définit une résistance "continue", DCR et le courant circule uniformémentdans le bobinage. D’après [50] et pour une analyse uni-dimensionnel, ces pertes cuivre
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s’expriment par :
 Pcu = DCR1I21RMS
 1
 K1
 K1∑P1=1
 ∞∑h=0
 RAC(h, f, P1)
 DCR1(P1)
 I21hRMS
 I21RMS
 +DCR2I22RMS
 1
 K2
 K2∑P2=1
 ∞∑h=0
 RAC(h, f, P2)
 DCR2(P1)
 I22hRMS
 I22RMS
 (3.46)Avec :
 – I1RMS, I2RMS : courants efficaces dans les enroulements primaires et secondaires [A]– DCR1, DCR2 : les résistances DC des enroulements primaires et secondaires [Ω]– RAC(h, f, P1),RAC(h, f, P2) : les résistances alternatives de la couche P, pour l’har-
 monique h (fréquence h.fsw) et K1, K2 : le nombre total de couches par bobinage.Dans le cadre de notre étude, nous tenons compte seulement des pertes DC. Dans les
 routines MATLAB, nous utilisons la relation suivante :
 Pcu = DCR1I21RMS + DCR2I
 22RMS (3.47)
 Quel que soit le nombre de phases parallèles, nous considérons la même densité de cou-rant, J, donc au fur et à mesure qu’on augmente le nombre de phases, on diminue lasection du fil du cuivre et donc la résistance augmente. Nous prenons comme référence larésistance DC dans un simple Buck. La valeur de cette résistance est choisie en se basantsur des applications de puissance similaires : DCR (simple Buck) = 3mΩ et la résistancede l’enroulement pour q phases et pour une même densité de courant est égale à q.DCR.Sur la figure 3.26, sont illustrées, en fonction du nombre de phases, les pertes totales cuivrepour les quatre montages. Nous pouvons constater que le grand nombre de transforma-teurs mis en jeu dans le montage cascade symétrique est à l’origine de ses pertes élevées.En effet, ce montage contient un nombre total de transformateur égal à (q.(q-1)/2) tandisque le montage cascade cyclique contient seulement q transformateurs : le grand nombrede transformateurs dégrade la qualité du montage cascade symétrique. Le montage cas-cade cyclique en alimentation permutée est le plus intéressant : nous avons vu qu’avec lapermutation, l’ondulation du courant de phase diminue par rapport à la solution standardet donc le courant efficace diminue à son tour. En plus, dans le montage cascade cycliqueil y a moins de transformateurs que dans le cas de montage cascade symétrique.
 Nous remarquons, pour ce cahier des charges, que les pertes cuivre dans les compo-sants magnétiques sont plus importantes que les pertes fer d’où l’intérêt de les réduire enchoisissant la bonne topologie.
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Fig. 3.26 – Evolution des pertes cuivre pour les différents montages, Ve = 12V , Vs = 6V ,Is = 100A, fsw = 500kHz
 3.4.2.2 Calcul de pertes dans les condensateurs
 Les pertes dans les condensateurs d’entrée et de sortie peuvent être estimées en multi-pliant le courant efficace du condensateur, ICRMS
 , par la résistance série du condensateur,ESR (Equivalent Series Resistance). Cette approche reste valable si tout le courant effi-cace passe entièrement dans le condensateur. En pratique, dans les convertisseurs, si onconsidère par exemple le bus d’entrée, la capacité d’entrée est constituée par la combi-naison de différents condensateurs : 1 ou 2 condensateurs électrolytiques en aluminium et4 condensateurs céramiques de découplage. Ces derniers sont placés le plus près possiblede la cellule de commutation de chaque phase. Ces condensateurs sont distribués sur lePCB (Printed Circuit Board). Cette distribution spatiale implique la présence d’impé-dances entre les différents condensateurs ce qui redistribue le courant circulant dans cescondensateurs. Pour des raisons de simplification dans le cadre de cette étude compara-tive, nous supposons que quel que soit la topologie d’entrelacement, nous considérons unseul condensateur à l’entrée et à la sortie du convertisseur (Fig.3.6).Pour estimer les pertes dans les deux condensateurs, nous avons calculé le courant efficacedans ces condensateurs en fonction de nombre de phases et des paramètres imposés parle cahier des charges
 •Courant efficace dans le condensateur d’entréeLe calcul détaillé du courant efficace dans le condensateur d’entrée se trouve dans l’annexeE. Ce courant s’exprime en fonction du nombre de phases, du point de fonctionnement etdes spécifications du cahier des charges comme suit :
 ICeRMS=
 √I2s (D − (k − 1)
 q)(
 k
 q−D) +
 ∆2Iph
 D2
 q
 12[k2(D − (k − 1)
 q)3 + (k − 1)2(
 k
 q−D)3]
 (3.48)Avec
 – ICeRMS: courant efficace dans le condensateur d’entrée
 – ∆Iph : ondulation du courant de phases– k : un entier k ∈ [1, q] tel que k−1
 q< D ≤ k
 q[20]
 Le courant efficace dans Ce est constitué de deux termes : le premier est fonction ducourant de charge, Is, ce qui implique que pour des applications fort courant, le courantICeRMS
 sera très élevée. Le deuxième terme est fonction de l’ondulation du courant de
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phases. Cela veut dire que pour le montage qui présente une faible ondulation, le courantICeRMS
 correspondant va être faible et donc on obtiendra moins de pertes ohmiques dansCe.Sur la figure 3.27, nous montrons l’évolution du courant efficace dans le condensateurd’entrée, en fonction de nombre de phases, pour les différentes topologies.
 Fig. 3.27 – Courant efficace dans le condensateur d’entrée pour les différents montages, Ve =12V , Vs = 6V , Is = 100A, fsw = 500kHz
 Pour le même courant Is, nous pouvons tirer les conclusions suivantes :- Le courant efficace dans le condensateur d’entrée est très élevé dans les inductances à
 cause de la forte ondulation du courant de phase ∆Iph.- L’alimentation permutée a permis de réduire le courant efficace dans le montage cascade
 cyclique- Les montages cascade cyclique permuté et cascade symétrique permettent de réduire le
 courant efficace dans le condensateur d’entrée Ce
 •Courant efficace dans le condensateur de sortieLe calcul détaillé du courant efficace dans le condensateur de sortie se trouve dans l’annexeE. Ce courant s’exprime en fonction du nombre de phases, du point de fonctionnement etdes spécifications du cahier des charges comme suit :
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 [qD − (k − 1)][k
 q−D] (3.49)
 avec– ICsRMS
 : courant efficace dans le condensateur de sortie– k : un entier k ∈ [1, q] tel que k−1
 q< D ≤ k
 q
 – Leq : inductance qui conditionnant l’ondulation du courant de sortie. Cette induc-tance dépend du type du montage.
 Sur la figure 3.28, nous montrons l’évolution du courant efficace dans le condensateurde sortie pour les différentes topologies. Le courant efficace dans Cs est constant quel quesoit le nombre de cellules en parallèle et il est le même pour toutes les structures étudiées.Ceci s’explique par le fait que l’on impose le même cahier des charges pour toutes lestopologies, c’est à dire le même courant de sortie et la même ondulation ∆Is quel que soitle nombre de cellules.
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Fig. 3.28 – Courant efficace dans le condensateur de sortie pour les différents montages, Ve =12V , Vs = 6V , Is = 100A, fsw = 500kHz
 Les pertes dans les condensateurs d’entrée, Ce et de sortie Cs s’expriment respective-ment par les relations suivantes :
 PCe = ESR_Ce .I2CeRMS
 (3.50)
 PCs = ESR_Cs .I2CsRMS
 (3.51)
 Avec :– ESR_Ce : résistance série du condensateur d’entrée– ESR_Cs : résistance série du condensateur de sortie
 Nous avons considéré deux hypothèses : d’abord, les valeurs de ESR sont constantes enfonction de la fréquence sur la plage de fonctionnement de notre convertisseur. Ensuite, onsuppose que les résistances ESR croissent lorsque la capacité diminue au fur et à mesurequ’on augmente le nombre de phases en parallèle. En effet, dans l’annexe D, nous avonsmontré que dans les convertisseurs entrelacés parallèles, quand on augmente le nombre dephases, les capacités d’entrée et de sortie diminuent.
 En considérant la même technologie, les ESR augmentent. En considérant toujoursle simple Buck comme référence, la valeur de ESR dans les condensateurs d’entrée et desortie pour un nombre quelconque q de phases se déduisent de celles du Buck classiquecomme suit :
 – ESR_qBucks(Ce)= q.ESR_1Buck(Ce)
 – ESR_qBucks(Cs)= q.ESR_1Buck(Cs)
 Avec :– ESR_1Buck(Ce)
 et ESR_1Buck(Cs)sont respectivement les résistances série dans les
 deux condensateurs d’entrée et de sortie dans un simple Buck.– ESR_qBucks(Ce)
 et ESR_qBucks(Cs)sont respectivement les résistances série dans les
 deux condensateurs d’entrée et de sortie pour q Bucks entrelacés.
 Dans un but d’illustration nous avons choisi des valeurs typiques de ESR rencontréesdans les convertisseur de puissance à découpage. Dans nos routines de calcul, nous avonsconsidéré les valeurs suivantes :
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– ESR_1Buck(Ce)= 80mΩ
 – ESR_1Buck(Cs)= 10mΩ
 Sur les deux figures 3.29 et 3.30, on montre respectivement l’évolution des pertes dansCe et Cs. En ce qui concerne les pertes dans Cs, nous remarquons que nous avons lesmêmes pertes quel que soit le type de montage. Ceci est justifié par le fait qu’il n’y a pasde différences entre tous les montages d’un point de vue contraintes électriques au niveaude la sortie. Par contre, nous remarquons l’intérêt du couplage pour diminuer les pertesdans le condensateur d’entrée. Ceci est dû à la diminution du courant efficace (figure3.27). Le montage cascade cyclique permutée est le montage qui présente le minimum depertes.
 Fig. 3.29 – Evolution des pertes dans le condensateur d’entrée pour les différents montages,Ve = 12V , Vs = 6V , Is = 100A, fsw = 500kHz
 Fig. 3.30 – Evolution des pertes dans le condensateur de sortie pour les différents montages,Ve = 12V , Vs = 6V , Is = 100A, fsw = 500kHz
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3.4.3 Estimation des pertes globales pour les différentes topolo-gies
 Les figures 3.31 et 3.32 montrent respectivement les pertes globales dans le convertis-seur (en tenant compte des pertes dans les composants actifs et passifs) et le rendementpour les différentes topologies en fonction du nombre de bras. D’après ces deux dernièrescourbes, le montage à inductances indépendantes possède le maximum de pertes et doncle minimum de rendement : ce montage n’est pas adapté pour un parallélisme massif dansun contexte d’intégration de puissance. La permutation des phases dans le montage cas-cade cyclique a permis d’améliorer les caractéristiques de ce montage. Le montage cascadecyclique permuté conduit au maximum de rendement pour un nombre de phases égal à 5(82.4 %) pour ce cahier des charges.
 Fig. 3.31 – Evolution des pertes globales dans le convertisseur pour les différents montages,Ve = 12V , Vs = 6V , Is = 100A, fsw = 500kHz
 Fig. 3.32 – Rendement global dans le convertisseur pour les différents montages, Ve = 12V ,Vs = 6V , Is = 100A, fsw = 500kHz
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La figure 3.33 illustre la répartition des différentes pertes dans le montage cascadecyclique permuté pour différents nombre de phases. D’après cette dernière figure, nousremarquons que les pertes ohmiques (pertes en conduction dans les semi-conducteurs etpertes cuivre dans les enroulements) sont les plus élevées dans les applications fort courant.On obtient un minimum de pertes globales pour un nombre de phase q = 5.
 Fig. 3.33 – Répartition des pertes dans le montage cascade cyclique permuté en fonction dunombre de phases, V e = 12V , V s = 6V , Iout = 100A, fsw = 500kHz
 3.5 Conclusion
 Dans ce chapitre, une méthode de dimensionnement de Transformateurs Inter-phasesa été présentée dans un premier temps. Cette méthode a été employée pour une étudecomparative de différentes configurations d’entrelacement dans deux modes d’alimenta-tion, d’un point de vue compacité et pour un nombre quelconque de phases en parallèle.L’avantage de l’utilisation des transformateurs, pour réduire le volume occupé par lescomposants magnétiques et pour augmenter la densité de puissance, par rapport à unesolution classique utilisant des inductances indépendantes a été démontré.
 Dans un deuxième temps, ce chapitre fournit une étude comparative des pertes etde rendement pour les différentes configurations d’entrelacement. La première étape aconsisté à établir des expressions génériques pour calculer les pertes dans les semi-conducteurset dans les éléments passifs de filtrage en fonction de nombre de phases parallèles. Ensuite,nous avons exposé et analysé les pertes et le rendement pour les différentes structures :inductances séparées, cascade cyclique et cascade symétrique. Cette étude a été réaliséepour les deux modes d’alimentations : standard et permuté.
 Cette étude est très intéressante car elle nous a permis de trouver le montage le plusavantageux pour des applications fort courant/basse tension dans un contexte d’intégra-tion de puissance. Le montage cascade cyclique, dans le mode d’alimentation permutée,s’avère être la structure la plus performante et la plus rentable pour les applications fortcourant/basse tension. Cette conclusion a motivé la mise en place d’un banc d’essais pour
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valider les performances de cette structure. Il s’agit d’un régulateur chargé d’alimenterles microprocessors (Voltage Regulator Module (VRM)) (100A/1.2V ) à 5 phases magné-tiquement couplées. Les résultats expérimentaux font l’objet du chapitre suivant.
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Chapitre 4
 Expérimentation
 Sommaire4.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 794.2 Réalisation du VRM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 80
 4.2.1 Choix de la cellule de commutation . . . . . . . . . . . . . . . . 814.2.2 Choix du circuit de commande . . . . . . . . . . . . . . . . . . 824.2.3 Choix de la méthode d’asservissement de la tension de sortie . 864.2.4 Dimensionnement du Transformateur Inter-phases . . . . . . . 904.2.5 Dimensionnement de la capacité de sortie . . . . . . . . . . . . 934.2.6 Choix du type du circuit imprimé . . . . . . . . . . . . . . . . . 934.2.7 Réalisation pratique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
 4.3 Résultats expérimentaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 974.3.1 Caractéristiques statiques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 984.3.2 Caractéristiques dynamiques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
 4.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
 4.1 Introduction
 L’intérêt du couplage magnétique des phases des convertisseurs parallèles entrelacésest indiscutable. D’après les deux derniers chapitres, la topologie cascade cyclique avecle procédé d’alimentation permutée est la plus prometteuse en termes de fonctionnalité,de compacité et de rendement. L’objectif de ce chapitre expérimental est la réalisationd’un VRM le plus compact et le plus modulaire possible dont les phases sont entrelacéeset magnétiquement couplées via des Transformateurs Inter-phases selon la configurationcascade cyclique en alimentation permutée.
 Ce VRM doit assurer une ondulation du courant de phase relativement faible pouraméliorer le rendement. Le dimensionnement des Transformateurs Inter-phases est lié àdes contraintes sur l’ondulation du courant de sortie.
 De plus, le VRM doit répondre rapidement suite à une variation brusque de chargetout en maintenant la tension de sortie dans une plage de variation bien définie et enassurant un équilibrage dynamique des courants de phase.
 Les mesures envisagées sur le prototype sont dans un premier temps des mesures enstatique pour montrer l’intérêt de la solution de couplage avec des Transformateurs Inter-phases par rapport à la solution utilisant des coupleurs monolithiques. Dans un deuxièmetemps, des essais en dynamiques permettent d’étudier les caractéristiques dynamiques duprototype.
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4.2 Réalisation du VRMLa figure 4.1 montre le schéma de principe du montage expérimental du VRM que
 nous avons réalisé. Il s’agit d’un convertisseur DC-DC multiphasé composé de cinq mo-dules identiques. Chaque module comporte des capacités de filtrage d’entrée, une cellulede commutation et un filtre de sortie composé d’un Transformateur Inter-phases et descondensateurs. Les cinq cellules parallèles sont entrelacées et couplées magnétiquementdeux à deux via des Transformateurs Inter-phases selon la configuration cascade cyclique.L’alimentation optimale c’est à dire l’alimentation permutée est adoptée pour commanderles cinq cellules de commutation. Les 5 tensions à la sortie des cellules de commutationsont déphasées régulièrement deux à deux de 4π/5. Les spécifications du prototype réalisésont les suivantes :
 – Tension d’entrée, Ve = 12V– Tension de sortie, Vs = 1.2V– Rapport cyclique, D = 10%– Courant de sortie, Is = 100A– Nombre de phases, q = 5– Fréquence de découpage, fsw = 500kHz– Ondulation crête à crête du courant de sortie, ∆Is = 20%Is
 – Ondulation de la tension de sortie, ∆Vs = 5%Vs
 – Dépassement de la tension de sortie en régime transitoire, ∆Vs_t = 100mV
 Fig. 4.1 – Principe du montage expérimental
 Pour réaliser ce prototype compact et pour répondre au cahier des charges ci-dessus,un choix judicieux des cellules de commutations, du circuit de commande, des élémentsde filtrage et du PCB est effectué.
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4.2.1 Choix de la cellule de commutation
 D’après le cahier des charges, chaque cellule de commutation doit passer un courantmoyen de 20A. Afin d’augmenter la densité de puissance, nous avons choisi 5 modulesintelligents (les semiconducteurs, le driver et les protections sont dans le même boîtier) depuissance "IP2002" fabriqués par l’entreprise International Rectifier. Chaque module estcapable de passer un courant moyen de 30A et fonctionner à une fréquence de découpageallant jusqu’à 1MHz avec une température de boîtier et de PCB ne dépassant pas 90 C[51]. Le IP2002 présente une solution très compact puisque dans le même boîtier onintègre le circuit driver, la cellule de commutation et même une capacité céramique dedécouplage au niveau du bus d’entrée (Fig. 4.2). Cette solution intégrée permet de réduireles inductances parasites, le temps de conception et le coût.
 Fig. 4.2 – structure interne du bloc IP2002 [51]
 La figure 4.2 montre le boîtier du composant ainsi que la structure interne de cemodule. Il s’agit d’une cellule de commutation d’un convertisseur DC-DC abaisseur àredresseur synchrone. Cette topologie est dédiée à des applications à fort courant et bassetension. La cellule de commutation est composée de deux transistors MOSFETs (M1
 et M2) et d’une diode Schottky en parallèle au MOSFET M2. Cette diode permet dediminuer les pertes en conduction pendant le temps mort [4, 52]. D’après la figure 4.2nous remarquons que la puce de transistor M2 est plus large que celle de M1 ce qui estpratique pour diminuer la résistance à l’état passant du M2 et donc diminuer les pertesen conduction puisque, dans le cas des applications à faible rapport cyclique, le transistorM2 conduit pendant (1 − D)Tsw et M1 conduit seulement pendant DTsw (Tsw : périodede découpage).
 Le signal PWM est généré par un circuit de commande externe qui précise la fréquencede découpage et le rapport cyclique.
 Le boîtier IP2002 est un boîtier BGA (Ball Grid Array). Ce type de boîtier a l’avan-tage d’être compact et de haute densité. Il a une bonne jonction thermique avec le circuitimprimé PCB (Print Circuit Board) car il présente une faible résistance thermique etprésente de meilleures caractéristiques électriques qu’un composant à pattes (faibles in-ductances notamment). La figure 4.3 montre une vue de profil du boîtier BGA. Un BGAnécessite également des machines spécifiques pour le montage (machine de pose, four) etla vérification du brasage (Rayons X, contrôle optique).
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Fig. 4.3 – Vue de profil du boîtier IP2002
 4.2.2 Choix du circuit de commande
 Du fait de l’intérêt des convertisseurs multicellulaires parallèles dans les applicationsbasse tension fort courant, plusieurs entreprises (National Semiconductor, Semtech, In-tersil, Maxim, Linear Technology, Analog Device, Fairchild Semiconductor, Texas Ins-truments et STMicroelectronics) ont développé des circuits intégrés de commande pourfaciliter l’approche multiphasée. Ces circuits sont assez similaires. La figure 4.4 montrequelques exemples de circuit de commande.
 Fig. 4.4 – Exemples de circuits de commandes multiphasées
 Dans notre application, nous avons adopté le circuit intégré (CI) "ISL6307" fabriquépar Intersil. Ce circuit intègre plusieurs fonctions telles que la protection contre les sur-intensités, la surveillance thermique des composants semi-conducteurs en assurant unecompensation programmable de la température. Les figures 4.5 et 4.6 montrent respec-tivement une photo et le schéma de principe de ce circuit de commande. Ce circuit estreconfigurable et permet de commander de deux à six cellules de commutations déphaséesrégulièrement de 2π/q (avec q = 2,3,4,5 et 6). Par exemple, dans le cas de notre proto-type VRM, pour commander les 5 cellules de commutation, il suffit de connecter la pattePWM6 à Vcc (avec Vcc étant la tension d’alimentation du circuit intégré (Fig. 4.6)) d’oùon obtient 5 ordres de commande de même rapport cyclique et déphasées de 2π/5.La fréquence de découpage est choisie par l’utilisateur en connectant une résistance RT à lapatte FS de ce circuit (Fig. 4.6). D’après la datasheet du composant [53], cette résistanceest calculée selon l’équation suivante :
 RT =2.5 ∗ 1010
 fsw
 − 600 (4.1)
 Pour fsw = 500kHz, nous avons choisi RT = 50kΩ.Ce circuit permet de mesurer les courants des 5 phases afin d’équilibrer les courants entreles phases. De plus, il permet d’asservir la tension de sortie du VRM pour la maintenir
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dans une fourchette de variation bien définie pour garantir un bon fonctionnement dumicroprocesseur.
 Fig. 4.5 – Circuit intégré de commande (ISL6307) [53]
 Fig. 4.6 – Schéma interne du circuit intégré de commande ISL6307 [53]
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4.2.2.1 Choix de la méthode de mesure du courant de phases
 Il existe de nombreuses méthodes pour mesurer le courant de phases [54]. Les troisméthodes les plus employées sont les suivantes :
 1. Mesure du courant à travers la résistance parasite DCR (Direct CurrentResistance) de l’enroulementLe principe de cette méthode est illustré sur la figure 4.7 dans le cas d’inductancesindépendantes. Cette technique utilise un filtre passe bas RC pour extraire la tensionaux bornes de la résistance DCR. La relation entre la tension Vc aux bornes de lacapacité du filtre et le courant de phase IL s’exprime à travers la transformée de laLAPLACE comme suit :
 Vc
 IL
 = DCR.1 + L
 DCR.p
 1 + R.C.p(4.2)
 Avec cette technique, les valeurs de l’inductance L et de la résistance DCR doiventêtre connues pour déduire celles du filtre. Si la constante de temps du filtre RC(=R*C) est supérieure à la constante de temps de l’inductance (=L/DCR), on nepeut extraire que la valeur moyenne du courant IL. Si la constante de temps du filtreRC (=R*C) est égale à la constante de temps de l’inductance (=L/DCR), la tensionVc est dans ce cas égale à la tension aux bornes du DCR et donc proportionnelle aucourant de phases IL (composantes continue et alternative). L’amplificateur sur lafigure 4.7 envoie un courant Isen image du courant de phase à travers la résistanceRisen. L’expression 4.3 montre la relation entre le courant Isen et le courant de phaseIL.
 Isen =DCR
 Risen
 .IL (4.3)
 Cette méthode est précise mais nécessite un nombre important de composants dis-crets ce qui n’est pas intéressant si on cherche à augmenter la densité de puissance.
 Fig. 4.7 – Principe de mesure du courant à travers la résistance de l’enroulement [53]
 Avec cette méthode, il n’est pas évident de déterminer la valeur de l’inductancepuisque avec le Transformateur Inter-phases l’ondulation du courant de phases est
 84

Page 103
                        

conditionnée en même temps par l’inductance de fuite (composante à q.fsw) et l’in-ductance magnétisante (composante à fsw). De plus, dans le cas de phases couplées,la tension Vc est à la fréquence fsw et non à q.fsw
 2. Mesure du courant à travers une résistance mise en série avec l’enroule-mentCette méthode est très classique pour mesurer le courant de phase. Elle consistetout simplement à insérer une résistance Rsense en série avec l’enroulement de chaquephase. La figure 4.8 montre le principe de cette méthode. Si la valeur de la résistanceest connue, le courant de phase est déterminé en mesurant la tension aux bornes decette résistance. La relation 4.4 montre le rapport entre le courant Isen et le courantde phases IL
 Isen =Rsense
 Risen
 .IL (4.4)
 Fig. 4.8 – Principe de mesure du courant à travers la résistance Rsense [53]
 Cette méthode peut être utilisée pour mesurer avec précision le courant de phasedans le cas de phases couplées mais elle engendre des pertes ohmiques très impor-tantes et donc dégrade le rendement du convertisseur.
 3. Mesure du courant à travers la résistance RDSON du MOSFET
 Il est possible de mesurer le courant de phase en mesurant la tension aux bornesdu MOSFET M2 puisque le MOSFET à l’état passant se comporte comme unerésistance, RDSON , dans la partie ohmique de la caractéristique (IDS,VDS) (IDS :courant drain-source, VDS : tension drain-source). Le principe de cette méthode estillustré sur la figure 4.9. La relation 4.5 montre le rapport entre le courant Isen et lecourant de phases IL
 Isen =RDSON
 Risen
 .IL (4.5)
 Dans le cadre de cette thèse, nous avons adopté cette méthode puisqu’on ne ra-joute aucun composant discret pour mesurer le courant. En outre, cette méthoden’engendre pas de pertes.
 Dans la présentation des différentes méthodes de mesure de courant de phase, nousavons présenté le principe de chaque méthode pour une seule phase. Il est important de
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Fig. 4.9 – Principe de mesure du courant à travers RDSON [53]
 noter qu’avec le circuit ISL6307 la même méthode est appliquée à toutes les phases actives,soit les 5 phases dans notre cas. Les 5 courants mesurés Isen sont ensuite sommés et diviséspar le nombre de phases pour donner un courant moyen de phase IAV G. L’équilibrage ducourant est réalisé en comparant chaque courant Isen au courant moyen IAV G pour ajusterl’image de rapport cyclique Vcomp généré par la boucle en tension. Le principe de cetteopération d’équilibrage est illustré sur la figure 4.10 pour le courant de la première phase.Le même principe est appliqué à tous les autres courants.
 Fig. 4.10 – Principe d’équilibrage du courant dans ISL6307 [53]
 4.2.3 Choix de la méthode d’asservissement de la tension de sor-tie
 En régime dynamique et suite à une variation très rapide du courant de charge, leVRM doit maintenir la tension de sortie dans une fourchette bien définie pour assurer lebon fonctionnement du microprocesseur. Au début de l’émergence des VRMs, le circuitd’asservissement permettait de maintenir la tension de sortie constante quel que soit leniveau de charge. Dans ce cas, la variation maximale de la tension de sortie suite à unimpact de charge est égale à la moitié de la plage de tolérance (Fig. 4.11 .a) [55].
 Une deuxième solution consiste à augmenter la plage de fluctuation de la tension desortie suite à impact de charge. Il s’agit d’une sorte de contrôle de la tension de sortieen fonction du courant de charge. Ce mode de contrôle est connu dans la littérature sousle nom de "Adaptative Voltage Position"(AVP)[55, 56, 57]. D’après la figure (4.11 .b),L’AVP permet de maintenir la tension de sortie du VRM, Vs, proche de Vmax quand lecourant de sortie Is est faible. Lorsque Is croît brusquement, l’AVP provoque la chutede tension de Vs et la maintenient faible sans dépasser la limite inférieur Vmin. Quand Is
 décroît tout d’un coup, l’AVP dans ce cas provoque une augmentation de la tension de
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sortie et la maintenient élevée sans dépasser Vmax. Comme nous pouvons le remarquer, encomparant les figures (4.11 .a) et (4.11 .b), avec l’AVP la plage de variation de la tensionde sortie Vs est deux fois plus élevée que dans le cas conventionnel de contrôle (sans AVP)Bien que les deux solutions ont les mêmes limitations Vmin et Vmax.
 Si on revient aux contraintes de dimensionnement des capacités de sortie en régimetransitoire (Eq. 1.6 ou Eq. 1.13 ou bien Eq.1.15), nous pouvons remarquer que l’AVPpermet en augmentant la plage de variation de la tension de sortie, ∆Vs_t, de réduire lacapacité de sortie d’où la réduction du coût et l’augmentation de la densité de puissance.
 Fig. 4.11 – Réponse en régime transitoire dans les deux modes d’asservissement [55]
 La figure 4.12 montre la caractéristique statique (Vs,Is), en mode AVP, pour différentspoint de fonctionnement. La tension de sortie, Vs, est maintenue, en fonction du courantde charge, dans une fenêtre comprise entre la tension maximale Vmax et la tension mini-male Vmin. En positionnant la tension du microprocesseur proche de Vmin, sa puissanceconsommée est réduite puisque la puissance consommée par le microprocesseur est égaleapproximativement à (k.C.V 2
 s .f) [58] avec C, Vs, f et k étant respectivement la capacitééquivalente du µp, la tension d’alimentation du µp, la fréquence de l’horloge et k étantle facteur d’utilisation des MOSFETs puisque dans une période de l’horloge, on ne com-mande pas tous les transistors. Une tension Vs plus faible permet de diminuer la puissanceconsommée par le microprocesseur suite à un niveau de charge élevée permettant ainsiune bonne gestion thermique. Dans [59], on montre que la hausse du courant consommédu µp suivie d’une baisse de la tension d’alimentation a aboutit à une baisse de puissancedissipée égale à 25W . Dans le cadre de cette thèse, nous choisissons ce deuxième moded’asservissement.
 Fig. 4.12 – Caractéristiques statiques dans les deux modes d’asservissement : sans AVP et avecAVP
 La figure 4.13 résume le principe de ce type de régulation. Comme nous pouvons leremarquer, pour simplifier l’étude, le système multiphasé est réduit à un simple Buck avecles différents paramètres équivalents montrés dans le chapitre 1 qu’on rappelle ici :
 – un rapport cyclique équivalent, Deq = q.D (avec D = 10%)– une fréquence équivalente, fsweq = q.fsw
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Fig. 4.13 – Principe de compensation de la tension de sortie [53]
 – une tension d’entrée équivalente,V eeq = Ve/q– une inductance de filtrage équivalente, Lfeq = 2Lf/5
 Avec 2Lf est l’inductance de fuites totales par phase dans le cas du montage cascadecyclique et Lf est l’inductance de fuites par enroulement du transformateur.
 Pour simplifier la modélisation, nous supposons que toutes les phases ont le mêmecourant. Dans le cas où toutes les chaînes actives possèdent le même Risen, le courantIAV G, image du courant moyen de sortie, s’exprime par :
 IAV G =RDSON
 Risen
 .IL
 q= α.IL (4.6)
 α : facteur d’atténuation tel que α = RDSON
 Risen.1q
 et IL : courant moyen de sortie du modèleéquivalent simple Buck.
 La figure 4.15 montre le schéma interne du circuit de commande ainsi que les compo-sants externes nécessaires pour réaliser le filtre de compensation. Comme le montre cettedernière figure, la patte IDROOP est connectée à la patte FB de façon que le courant IAV G
 circule dans la résistance RFB pour créer, en régime permanent, une chute de tensionVDROOP à travers la résistance RFB tel que :
 VDROOP = RFB.IAV G (4.7)
 La tension VDROOP s’exprime alors en fonction du courant moyen de sortie IL commesuit :
 VDROOP = RFB.RDSON
 Risen
 .IL
 q= rs.IL (4.8)
 avec rs = RFB.RDSON
 Risen.1q
 = RFB.α.
 La tension de sortie, Vs s’exprime à partir des équations précédentes comme suit :
 Vs = Vref − VDROOP = Vref −RFB.IAV G = Vref −RFB.RDSON
 Risen
 .IL
 q(4.9)
 avec Vref : tension de sortie de référence.La figure 4.14 montre la caractéristique statique (Vs,Is) en tenant compte de Vref et
 de VDROOP ainsi que le schéma équivalent du VRM.
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Fig. 4.14 – Schéma équivalent du VRM en tenant compte de VDroop
 La tension, V comp, à la sortie de l’amplificateur opérationnel (Fig. 4.13 et Fig. 4.15)est une image du rapport cyclique D. Cette tension V comp s’exprime comme suit :
 Vcomp = (1 +Z2
 Z1
 )Vref −Z2
 Z1
 Vs − Z2IAV G (4.10)
 avecZ2(p) = Rc +
 1
 Ccpet Z1(p) = RFB
 D’après la relation 4.10, la tension Vcomp est fonction de la tension Vs et du courantIAV G (en régime petit signal, Vref est nulle). L’AVP implique ainsi la mise en oeuvreimplicite d’une boucle en courant. Etant donné que IAV G est la réprésentation à un facteurd’échelle près du courant moyen de sortie, le rapport cyclique D sera donc sensible à toutevariation de ce courant.Note : On voit bien apparaître un signe moins (-) dans la relation 4.10 qui est réprésentatifd’une contre réaction : si IAV G augmente, le rapport cyclique D diminue et inversement.
 D’après le guide de l’utilisateur [53], pour indiquer au circuit de commande une tensionde référence, Vref , égale à 1.2V , il suffit de programmer les 8 bits VID (Voltage Identi-fication Digital) : VID7, VID6, VID5, VID4, VID3, VID2, VID1 et VID0 de la façonsuivante :
 VID7 VID6 VID5 VID4 VID3 VID2 VID1 VID00 1 0 0 0 0 1 0
 Tab. 4.1 – Identification de la tension de sortie de référence
 Avec ce circuit, il est possible d’avoir une tension de référence allant de 0.5V jusqu’à1.6V. Un convertisseur numérique/analogique DAC (Digital to Analog Converter) permetde convertir cette donnée numérique en une tension analogique VDAC . Cette tension seracomparée avec la tension présente au niveau de la patte FB (Fig. 4.15). La sortie del’amplificateur, Vcomp, est ensuite comparée avec une dent de scie pour générer les signauxPWM.
 Dans l’annexe F, nous avons expliqué la démarche nécessaire pour déterminer leséléments du filtre de compensation pour ce type d’asservissement. En imposant RFB etla fréquence de coupure du filtre fc, nous obtenons les expressions suivantes des élémentsdu filtre de compensation :
 Cc =V eeq
 V p.ESR
 RFB
 .
 √Cs
 Lfeq
 .1
 2πfc
 (4.11)
 Rc = RFB.2.π.fc.V p.Lfeq
 V eeq.ESR(4.12)
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Fig. 4.15 – Principe de compensation de la tension de sortie [53]
 avec V p : valeur crête-à-crête de la dent de scie et ESR : la résistance série équivalentede la capacité de sortie Cs.
 D’après le guide d’utilisateur [53], le circuit de commande ISL6307 a un maximumde rapport cyclique égal à 3/4. En tenant compte de cette contrainte, les expressions(Eq.4.11) et (Eq.4.12) deviennent égales à :
 Cc =V eeq.(0.75)
 V p.ESR
 RFB
 .
 √Cs
 Lfeq
 .1
 2πfc
 (4.13)
 Rc = RFB.2.π.fc.V p.Lfeq
 (0.75).V eeq.ESR(4.14)
 Pour fc = fsw/5, RFB = 1kΩ, Lfeq = (2 ∗ 76nH)/5, Cs = 1.5mF et ESR = 2mΩ, onobtient : Cc = 4.7nF et Rc = 1.5kΩ
 4.2.4 Dimensionnement du Transformateur Inter-phases
 Le dimensionnement du Transformateur Inter-phases est lié aux contraintes d’ondu-lation du courant de sortie. Pour simplifier le dimensionnement des TIs, le système à 5phases parallèles est ramené à un seul convertisseur équivalent montré par la figure 4.13.L’expression de l’ondulation crête à crête du courant de sortie dans le cas de l’associationcascade cyclique s’exprime en fonction des inductances de fuites équivalentes Lfeq commesuit :
 ∆Is =V eeqDeq(1−Deq)
 Lfeqfsweq
 =VeD1(1− qD1)
 2Lf .fsw
 (4.15)
 L’inductance de fuite Lf par enroulement est alors égale à :
 Lf =1
 2
 1
 ∆Is
 VeD1(1− qD1)
 fsw
 (4.16)
 D’après le cahier des charges que nous avons fixé et pour q = 5, pour avoir une ondu-lation maximale crête à crête du courant de sortie ∆Is = 20%Is, il faut une inductance
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minimale Lf = 30nH. En imposant un coefficient de couplage minimale kc = 0.9. Sa-chant que Lm = (kc/(1− kc)).Lf , l’inductance magnétisante Lm minimale est alors égaleà 270nH.
 Fig. 4.16 – Schéma du Transformateur Inter-phases
 La figure 4.16 montre le schéma d’un seul Transformateur Inter-phases. Le circuit ma-gnétique correspondant est basé sur deux noyaux en forme de U . Le choix de ce circuitmagnétique a été déjà expliqué dans le troisième chapitre. En effet, suite à la compensa-tion des ampères-tours due aux polarités opposées, tout en ayant la même composantedu courant continu, les fuites dans l’air sont suffisantes pour ne pas saturer le noyau ma-gnétique. Chaque enroulement comporte une seule spire.En supposant une répartition uniforme du champ magnétique, d’après les paramètres géo-métriques du circuit magnétique illustré par la figure 4.16, les inductances de fuite parenroulement et l’inductance magnétisante s’expriment par :
 Lf = N2.µ0.(B − 4
 3F ).C
 4E(4.17)
 Lm = N2.µ0.µr.C.(D − E)
 A + B + 2D + 2E(4.18)
 avec µ0 : perméabilité de l’air, µr : perméabilité relative du matériau magnétique et N :nombre de spire par enroulement.
 Du fait de la faible valeur de l’inductance magnétisante, nous avons intérêt de choisirdes noyaux magnétiques de petite géométrie. La figure 4.17 résume quatre circuits ma-gnétiques envisageables pour réaliser les TIs. Il s’agit de ferrites de type NiZn (µi = 800)de chez FAIR-RITE [60].
 En utilisant les deux relations (Eq.4.17) et (Eq.4.18), on déduit les inductances dechacun de ces circuits magnétiques. Les paramètres géométriques et les paramètres élec-triques de ces différents noyaux sont donnés dans le tableau de la figure 4.17. Nous avonsintéret de choisir un circuit magnétique avec un taux de fuites suffisant pour répondre aucahier des charges tout un gardant un bon coefficient de couplage. D’après les donnéesprésentées dans le tableau de la figure 4.17, nous remarquons que le noyau magnétique’Figure 3’ (Fig. 4.17) présente le taux de fuites le plus proche pour répondre au cahier descharges avec un meilleur coefficient de couplage : kc = 0.96.
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Fig. 4.17 – Différents noyaux magnétiques pour réaliser un Transformateur Inter-phases
 4.2.4.1 Spécification du Transformateur Inter-phases
 La figure 4.18 montre une photo du Transformateur Inter-phases ainsi que les dimen-sions du circuit magnétique en mm. Les bobinages sont dimensionnés pour le passaged’un courant continu de 20A. Chaque bobinage comporte une spire. Les caractéristiquesmesurées du transformateur sont résumées dans le tableau 4.2.
 Fig. 4.18 – photo d’un Transformateur Inter-phases
 Nous remarquons que l’inductance de fuite mesurée est supérieure de l’inductancede fuite retrouvée analytiquement. Cette différence est due au fait qu’en pratique la ré-partition du champ magnétique est non uniforme du fait que les conducteurs utilisés neremplissent pas toute la hauteur de la fenêtre bobinable, modifiant ainsi la répartition duflux de fuite.
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Forme du conducteur rectangulaireLargeur des pistes conductrices 4mmEpaisseur des pistes conductrices 0.3mmNombre de spires/bobine 1Nombre de couches 1Résistance DCR/ enroulement 2mΩDistance entre deux enroulement 4mmInductance de fuites mesurée 76nHInductance propre mesurée 680nHInduction de saturation, Bsat 0.3TCoefficient du couplage, kc 0.9
 Tab. 4.2 – Caractéristiques du Transformateur Inter-phases
 4.2.5 Dimensionnement de la capacité de sortie
 En régime permanent, la capacité de sortie minimale Cs(min) est déterminée en fonc-tion de l’ondulation maximale de la tension de sortie ∆Vs et de l’ondulation du courantdu sortie ∆Is :
 Cs(min) =∆Is
 8∆Vsqfsw
 =20
 8 ∗ 60 ∗ 10−3 ∗ 5 ∗ 500 ∗ 103= 6.58 ∗ 10−6F (4.19)
 Comme nous l’avons déjà expliqué dans le premier chapitre, le dimensionnement de lacapacité de sortie est plutôt détérminé par les contraintes en régime transitoire dans lesapplications VRM. En considérant le pire des cas, c’est à dire le passage d’un régime decalcul élevé à un régime de calcul nul. Pour notre application, cela correspond au passaged’un courant de 100A à 0A. Pour un dépassement maximum de 100mV , la capacitéminimale nécessaire est alors égale à :
 Cs(min) =1
 2.I2s
 Vs
 .Lfeq
 ∆Vs_t
 =1
 2.1002
 1.2.(2 ∗ 76 ∗ 10−9)/5
 100 ∗ 10−3= 1.3 ∗ 10−3F (4.20)
 Nous avons choisi 25 condensateurs céramiques de valeur totale égale à 1500mF ré-partis d’une manière symétrique au niveau de la sortie des cinq modules.
 4.2.6 Choix du type du circuit imprimé
 Le PCB (Printed Circuit Board) intègre les pistes conductrices et assure une isolationélectrique entre les différents éléments et le support sur lequel le VRM est fixé. Dansles applications fort courant (> 100A), le PCB doit être choisi de façon à maximiser laconductivité thermique surtout au niveau des modules IP2002 pour favoriser l’extractiondes calories des puces. Afin d’optimiser le design du PCB pour assurer le bon fonctionne-ment des modules de puissance IP2002, nous avons suivi les recommandations de la noted’application [61] publiée par International Rectifier. Pour garantir de bonnes propriétésélectriques, thermiques et mécaniques, il est recommandé de tenir compte des empreintespropres à chaque IP2002 sur le PCB. Ces empreintes sont fournies par la datasheet ducomposant [51] et sont montrées par la figure 4.19.
 Ces modules de puissance dissipent la majorité du flux de chaleur par la face arrièrevia le PCB. Une très faible quantité est dissipée par la face supérieure du composant.Pour garantir une bonne répartition thermique, nous avons choisi un PCB à 5 couches
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Fig. 4.19 – Empreintes du module IP2002 [51]
 d’épaisseur chacune de 70µm dont 4 couches de puissance et un plan de masse pour éviterles contraintes CEM.
 Pour faire circuler le courant entre les différentes couches, on a mis en place des viasmétallisés qui relient les différentes couches. Il est recommandé de mettre un nombreélevé de via pour assurer une bonne répartition thermique de flux de chaleur entre lesdifférentes couches. Il est conseillé de placer un via entre deux BGAs. La figure 4.20montre à gauche une répartition optimisée des vias sur une couche de PCB. A droite,on montre la répartition du flux thermique à travers les vias. La chaleur générée par leIP2002 sera conduite vers les BGAs et répartie ensuite vers les différentes couches de PCBà travers les vias. On obtient donc une bonne gestion du flux thermique par le PCB (PCBcooling).
 Fig. 4.20 – Répartition du flux thermique à travers les vias [51]
 La figure 4.21 montre une vue éclatée d’une réalisation de PCB à 3 couches dédiée aubloc de puissance IP2002.
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Fig. 4.21 – Exemple de réalisation d’un PCB à 3 couches pour un bloc IP2002 [51]
 4.2.7 Réalisation pratique
 Maintenant nous arrivons à la réalisation pratique du VRM en se basant sur les choixtechnologiques décrits auparavant. Le but est de réaliser un VRM symétrique à 5 mo-dules identiques. Traditionellement, un VRM a une forme rectangulaire. La figure 4.22montre un exemple de rélaisation du VRM à 5 phases couplées deux à deux avec destransformateurs séparés sur un circuit imprimé de forme rectangulaire.
 Fig. 4.22 – Exemple de réalisation du VRM sur un circuit imprimé de forme rectangulaire
 D’après la figure 4.22, nous remarquons que la piste qui couple la première phase avec lacinquième phase est plus longue que les autres phases ce qui va provoquer un déséquilibreen courant. Pour éviter ce problème, nous avons choisi d’utiliser un circuit imprimé deforme circulaire pour garantir la symétrie de la structure. La figure 4.23 illustre le schéma
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de principe du VRM circulaire. Il s’agit d’une carte symétrique composée de 5 modulesidentiques.
 Fig. 4.23 – Avantage de la réalisation du VRM sur un circuit imprimé de forme circulaire
 La figure 4.24 montre la photo d’un module élémentaire réalisé. Ce module a la formed’un pétale et contient :
 – Un bus d’entrée– Un condensateur éléctrolytique et quatre condensateurs céramiques de découplage
 à l’entrée de chaque module IP2002– Un module IP2002 ainsi que son alimentation– Un Transformateur Inter-phases– Cinq condensateurs céramiques de filtrage au niveau de la sortie– Un bus de sortie
 Fig. 4.24 – Photo du module élémentaire du VRM réalisé
 Pour obtenir le VRM complet, il suffit de multiplier le module élémentaire de la figure4.24 par 5. La figure 4.25 montre le prototype VRM réalisé. Il s’agit d’un convertisseur
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de forme circulaire de diamètre 160mm.
 Fig. 4.25 – Présentation du prototype VRM
 4.3 Résultats expérimentauxLe banc d’essai est montré par la figure 4.26. Il comporte une source de tension continue
 (20V/20A), le prototype VRM et une charge électronique (EL 9080-200) (80V, 200A).
 Fig. 4.26 – Vue de l’ensemble du banc d’essai
 Les essais expérimentaux ont porté sur deux phénomènes bien distincts :– Le premier concerne le régime permanent.– Le second correspond quant à lui au comportement dynamique du convertisseur
 suite à des impacts de charges.
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4.3.1 Caractéristiques statiques
 4.3.1.1 Fonctionnement du convertisseur : essai à vide
 Les figures 4.27 et 4.28 montrent respectivement les 5 signaux PWM générés par lecircuit de commande et les cinq tensions VSW au point milieu de chaque cellule de com-mutation du module IP2002. Les signaux PWM sont déphasées de 2π/5 mais le routagesur le circuit imprimé est fait de façon que les tensions VSW soient déphasées de 4π/5pour se mettre dans le mode d’alimentation permutée.
 Fig. 4.27 – Signaux PWM générés par le circuit de commande déphasés de 2π/5
 Fig. 4.28 – Tensions VSW du point milieu de chaque cellule de commutation déphasés de 4π/5
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Sur la figure 4.29 sont présentés en mode permuté : la tension VSW1 à la sortie de lapremière cellule de commutation, la moitié du courant de phase de la première cellule 1
 2I1
 et la tension de sortie Vs. Ces formes d’ondes ont été relevées à vide avec Ve = 12V etfsw = 500kHz. Nous obtenons la tension de sortie désirée Vs = 1.2V . Le rapport cycliquedans ce cas est égal à 10%. Sur la forme d’ondes du courant de phase, on peut constaterune augmentation de la fréquence apparente : 2.5MHz (ce qui correspond bien à un fonc-tionnement avec Transformateurs Inter-phases et nous remarquons que la composante ducourant de phase à fsw est bien atténuée suite à la permutation des PWM ce que nousavons déjà montré auparavant dans le chapitre 2. Sur la figure 4.30 sont présentés simulta-
 Fig. 4.29 – Tension de sortie, fonctionnement à vide
 nément les courants des 5 phases en mode permuté dans un essai à vide. Il est importantde noter que sur la figure 4.30 on mesure seulement la moitié du courant de chaque phase(ceci est dû au design du VRM : au niveau de chaque bus de sortie, le courant de chaquephase est divisé sur deux fils électriques) donc l’ondulation crête-crête du courant de phaseest égale à 3A. Nous remarquons que tous les courants de phases sont symétriques et ontla même ondulation crête-crête.
 Fig. 4.30 – Formes d’ondes alternatives du courant de chaque phase
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Il nous paraît intéressant à ce stade de comparer la structure de couplage à trans-formateurs séparés avec la solution de couplage monolithique. La figure 4.31 montre leprototype proposé par Volterra [23, 33]. Il s’agit d’une structure en échelle qui contient 4circuits magnétiques identiques . Sur la même figure, nous montrons la cellule élémentaireen forme de H. Cette structure de couplage est reconfigurable pour un nombre différent de4 phases en ajoutant des cellules élémentaires. Sur la figure 4.32, on montre l’ondulationdes courants de ces 4 phases couplées. Nous remarquons que ces courants sont dissymé-triques. Ceci est dû à la dissymétrie de chemin magnétique de cette structure monolithiqueen échelle. De ce point de vue, le couplage via des transformateurs séparés est avantageux.
 Fig. 4.31 – Coupleur monolithique à 4 phases couplées proposé par Volterra [23]
 Fig. 4.32 – Ondulation du courant de phase dans la structure proposée par Volterra [23]
 4.3.1.2 Fonctionnement du convertisseur : essai en charge nominale
 Sur la figure 4.33 sont présentés les courants des 5 phases en mode permuté. Ces formesd’ondes ont été relevées pour le point de fonctionnement suivant : Ve = 12V, Is = 100Aet fsw = 500kHz. Un léger déséquilibre des valeurs moyennes des courants de phasesest constaté (d’environ 5%). La différence entre les composantes alternatives de chaquecourant est due à la superposition des courants magnétisants qui sont très faibles dansnotre application.
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Fig. 4.33 – Courants de phases, fonctionnement en charge nominale
 4.3.2 Caractéristiques dynamiques
 Pour la mesure des caractéristiques dynamiques du montage, nous avons utilisé unecharge électronique programmable. Avec cette charge, il est possible de programmer descréneaux de courants de charge, programmer la fréquence de ces créneaux et les temps demontée et de descente. Ces temps sont égaux et varient entre 30µs et 200ms.
 Fig. 4.34 – Impact de la variation du courant de charge de 0A à 25A
 Dans cette partie, nous avons effectué une série d’essais pour différents steps du courantde charge. Dans un premier temps, on impose des créneaux du courant de charge entre 0Aet 25A. Ces créneaux ont une fréquence égale à 100Hz. On choisi le temps minimum demontée, soit 30µs. La figure 4.34 montre la tension de la première cellule de commutationVSW1 , la tension de sortie Vs, le courant de sortie Is et le courant de la première phase.Quand le courant de sortie passe de 0 à 25A, la tension de sortie chute de ∆Vs = 40mV :en régime permanent cette tension passe de 1.2V à 1.16V. Cette variation de tension estplus visible pour des courants plus importants.
 Les figures 4.35 et 4.36 montrent un zoom de la montée et de la descente du courantde sortie et on vérifie que les temps de montée et de descente sont égaux à 30µs. Cette
 101

Page 120
                        

valeur correspond bien à la consigne. La boucle de régulation du VRM réagit rapidementpour répondre à la consigne.
 Fig. 4.35 – Zoom de la montée du courant de charge de 0A à 25A
 Fig. 4.36 – Zoom de la descente du courant de charge de 25A à 0A
 La figure 4.37 illustre la réponse du système suite à une variation plus importante ducourant : de 0A à 75A pour un temps de montée et un temps de descente correspondantsà 30µs. La figure 4.37 montre la tension de la première cellule de commutation VSW1,la tension de sortie Vs, le courant de sortie Is et le courant de la première phase. Nousobservons une variation de la tension de sortie sous forme de créneaux ayant la mêmefréquence que ceux du courant de sortie. Lorsque le courant de sortie passe de 0 à 75A, laboucle de tension réagit et la tension chute de 100mV : en régime permanent elle passede 1.2V à 1.12V et vis versa.
 Un zoom de la montée du courant de sortie (Fig. 4.39) montre qu’ il y a apparitiond’oscillations du courant Is avant d’atteindre le régime permanent. Ces oscillations sontdues à l’excitation des éléments inductifs et capacitifs présents dans les différents élémentsdu circuit électrique. La figure 4.38 montre le schéma équivalent simplifié de ce circuit.
 Pour un échelon du courant de 0A à 75A, le coefficient d’amortissement a diminué etles oscillations sont moins amortis en comparaison avec un step plus faible (par exemplede 0A à 25A). Ces oscillations s’amplifient lorsque le courant devient plus important suite
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Fig. 4.37 – Impact de la variation du courant de charge de 0A à 75A
 Fig. 4.38 – Schéma électrique équivalent du banc d’essai
 à la décroissance du coefficient d’amortissement. On retrouve aussi ces oscillations auniveau de la tension de sortie et au niveau du courant de phase (Fig. 4.39). Ce phéno-mène d’oscillation est absent à la descente du courant (fig. 4.40). En présence de fortesoscillations du courant, le circuit de commande ISL6307 se met en défaut.
 On s’est intéressé aussi à observer les courants des 5 phases suites à un step en cou-rant de charge entre 0A et 75A. La figure 4.41 montre qu’en régime permanent il y a undéséquilibre entre les courants. La méthode de mesure de courant que nous avons utilisétrouve là ses limites. Ceci s’explique par le désappairage entre les différentes resistancesRDSON des MOSFETs. Pour supprimer ce déséquilibre en courant, il fallait réajuster uneou plusieurs résistances de mesure du courant, Risen. On parvient ainsi à un fonctionne-ment correcte du superviseur. Cette mesure reste délicate et nécessite un ajustement deRisen pour des niveaux de courant élevés.
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Fig. 4.39 – Zoom de la montée du courant de charge de 0A à 75A
 Fig. 4.40 – Zoom de la descente du courant de charge de 75A à 0A
 Pour éviter ces oscillations et la mise en défaut du circuit de commande, il faut ce-pendant choisir un temps de montée plus long pour réaliser un step de courant de 0Aà 100A et mesurer la variation de tension de sortie correspondante. Ce temps est choisiégal à 3ms. Donc aucune mesure de réponse dynamique est possible à cause de ces fortesoscillations.
 La figure 4.42 montre la tension de la première cellule de commutation VSW1, la tensionde sortie Vs, le courant de sortie et le courant de la première phase pour un step du courantentre 0A et 100A. Pour cette variation du courant de charge, la tension de sortie Vs passede 1.2V à 1.06V soit une variation de 140mV.
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Fig. 4.41 – Courants de phases pour un step de courant de charge de 0A à 75A
 Fig. 4.42 – Impact de la variation du courant de charge de 0A à 100A
 La figure 4.43 montre la caractéristique de la variation de la tension de sortie Vs pourdifférentes valeurs mesurées du courant de charge Is. A partir de cette courbe, on peutdéterminer la valeur de la résistance rs du modèle de VRM (Fig. 4.14) en tenant comptede l’AVP : rs = 1.3mΩ. Sachant que rs = RFB.α, donc pour RFB = 1kΩ, on déduit lavaleur du facteur d’atténuation du courant moyen de sortie : α = 1.3e−6.
 La caractéristique expérimentale (Vs,Is) de la figure 4.43 montre l’intérêt de l’AVP pourréduire la puissance consommée par le microprocesseur. En effet, avec l’AVP la puissanceconsommée pour Is = 100A est égale à 106W tandis que sans AVP cette puissance seraitégale à 120W.
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Fig. 4.43 – Variation de la tension de sortie en fonction du courant de charge
 L’étape suivante consiste à mesurer le rendement du prototype. La figure 4.44 résumeles conditions de mesure du rendement : comme le montre le modèle équivalent simpleBuck, le rendement du VRM est mesuré entre le bus d’entrée et le bus de sortie. Ons’intéresse ici au rendement global du convertisseur en tenant compte de toutes les pertesdes éléments présents dans le convertisseur (semi-conducteurs, transformateur, condensa-teur,...)
 Fig. 4.44 – Conditions de mesure de rendement du VRM
 La figure 4.45 montre la courbe du rendement tracé pour différents points de fonction-nement. Nous obtenons un optimum de rendement égal à 85% pour un courant de sortieIs = 55A. D’après les études faites précédemment dans le troisième chapitre, les pertesdominantes dans ce type d’applications sont les pertes ohmiques (pertes par conductiondans les semi-conducteurs, pertes cuivre dans les enroulements des TIs, pertes dans lescondensateurs d’entrée et de sortie,...).
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Fig. 4.45 – Rendement du VRM en fonction du courant de sortie pour Ve = 12V
 4.4 ConclusionCette partie expérimentale de notre travail peut être scindée en deux, puisque nous
 avons abordé d’une part, la conception et la réalisation du VRM et d’autre part, lavalidation expérimentale du fonctionnement du prototype.
 Nous avons réalisé un hacheur multicellulaire à 5 phases parallèles couplées à l’aide deTransformateurs Inter-phases. Ce convertisseur est composé de 5 modules identiques. Nousavons choisi d’utiliser des modules de puissance intelligents pour augmenter la densité depuissance et diminuer l’inductance parasite. Un choix judicieux du circuit imprimé a étéréalisé pour assurer la liaison électriques des différents éléments du convertisseur et larépartition du flux thermique pour éviter l’échauffement des composants de puissance.Concernant le fonctionnement du VRM, les résultats obtenus sont satisfaisants :
 – Le couplage magnétique de phases a permis d’augmenter la fréquence apparentedes courants. De plus, avec le mode d’alimentation permutée, la composante fonda-mentale du courant de phase a été réduite d’une façon drastique. Ces deux pointsconduisent à la réduction des pertes dans le convertisseur.
 – L’utilisation des Transformateurs Inter-phases permet d’obtenir des courants dephases symétriques au contraire de l’utilisation des coupleurs monolithiques.
 – Le choix de mode d’asservissement AVP a permis de réduire la puissance consomméepar la charge à fur et à mesure qu’on augmente le courant. Le mode AVP estavantageux dans des applications à fort courant.
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Conclusion générale
 Dans ce mémoire, nous avons vu, autour d’applications liées aux VRM (Voltage Regu-lator Module), que les convertisseurs multicellulaires parallèles et magnétiquement coupléssont bien adaptés à l’intégration hybride de puissance. Ils permettent en effet, en jouantsur la modularité, de s’adapter à un cahier des charges, d’améliorer la qualité spectraledes formes d’ondes électriques, d’en faciliter le filtrage et de mieux gérer les pertes et leséchanges thermiques.
 Par l’utilisation d’un modèle harmonique adapté, nous avons montré que le couplagemagnétique des phases permet d’améliorer sensiblement les performances et la compa-cité des dispositifs, en comparaison à une solution classique non couplée. Pour cela, nousavons défini trois critères objectifs de comparaison qui ont permis, sur le plan fonctionnel,de faire ressortir, deux topologies particulières de couplage, dite "cascade symétrique"et "cascade cyclique". Une permutation judicieuse de l’ordre d’alimentation des phasesnous a cette fois conduit à mettre en évidence les qualités particulièrement intéressantesde la structure "cascade cyclique permutée" qui satisfait l’ensemble des trois critères re-tenus : le critère "p" indiquant le nombre de Transformateurs Inter-phases, qui traduitla complexité de mise en œuvre ; le critère "Lq/L" indiquant l’aptitude de la structure àconditionner les ondulations de courant ce qui influence directement le dimensionnementdes composants, notamment celui des filtres d’entrée-sortie ; le critère "Lq/L1" caractéri-sant l’effet coupleur, c’est-à-dire l’aptitude de la structure à filtrer les courants de modesdifférentiels et à favoriser les courants de modes commun recherchés, ce qui influence aussile dimensionnement des composants.
 Pour compléter ces résultats, nous avons approfondi notre étude en analysant l’impactde la multiplication du nombre de phases à paralléliser, sur le volume global et les pertesdans ces dispositifs. Là encore, la structure "cascade cyclique permutée" se distingue parses performances intéressantes. Il apparaît que la solution d’entrelacement classique descellules, sans couplage magnétique, n’est intéressante, par rapport à une solution mono-phasée, que pour un nombre très limité de phase en parallèle (deux, trois, quatre phasesmaximum). Par contre, le couplage magnétique permet d’aller plus loin dans le parallé-lisme. La structure "cascade cyclique permutée" offre un bon contrôle des performances,du volume et des pertes sur une plage étendue du nombre de phases.
 Enfin, fort de ces résultats théoriques, nous avons entrepris la réalisation d’un proto-type d’alimentation "cascade cyclique permutée pentaphasée" avec un cahier des chargesde type VRM, soit : une tension de sortie de 1,2V, un courant de sortie de 100A, unefréquence de commutation de 500kHz, une tension d’entrée de 12V. Cette réalisation aété faite avec des composants adaptés à ce type d’application, utilisant des techniques dereport particulières des composants de puissance sur circuits imprimés (boîtier BGA), cequi permet de transférer le flux de chaleur du composant de puissance au circuit impriméqui va jouer le rôle de drain thermique et de radiateur (PCB Cooling). Ainsi, en utilisantdes circuits imprimés de puissance multi-couches, on peut se passer de radiateurs, ce qui
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va dans le sens de la compacité. Les Transformateurs Inter-phases ont été dimensionnéset réalisés pour ce cahier des charges. Pour la commande, nous avons également utiliséun composant dédié, prévu pour prendre en charge la génération des cinq ordres de com-mande et l’équilibrage dynamique des courants de phase. Un soin particulier a été portésur le routage de la carte de circuit imprimé afin d’offrir une symétrie maximale à la struc-ture et par voie de conséquence minimiser les problèmes de déséquilibre des courants dephase. Les essais effectués à différents niveaux de charge ont permis de valider le dimen-sionnement électro-thermique statique nominal. Cependant, nous avons été confrontés àdes problèmes de déséquilibrage variables des courants de phase en fonction du point defonctionnement. La technique de mesure des courants de phase par l’utilisation de la résis-tance dynamique Rdson des transistors inférieurs de chaque cellule de commutation sembleêtre à l’origine de ce défaut. Si ces problèmes ont pu être corrigés de façon indépendantepour chaque point de fonctionnement, cela n’autorise cependant pas un fonctionnementà charge variable satisfaisant. Sur le plan dynamique, l’étude des temps de réponse del’alimentation soumise à des impacts de charge (cas typique du fonctionnement cycliqued’un microprocesseur) a permis de démontré l’intérêt de la parallélisation. Seul le tempsde commutation de la charge programmable elle-même (30µs minimum pour commuterd’un état de faible charge à un état de pleine charge et inversement) a été limitant.
 Pour conclure, ce travail de thèse nous a permis d’aborder dans sa globalité, les diffé-rents aspects liés à l’étude et la mise en œuvre d’un convertisseur multicellulaire parallé-lisé et magnétiquement couplé de faible puissance, en technologie circuit imprimé multi-couches. Nous avons identifié quelques points critiques, principalement lié à la mesure descourants de phase et leur équilibrage, qui doivent être résolu rapidement pour démon-trer pleinement l’intérêt de ces structures. Un axe de progrès important et assez simple àmettre en œuvre, serait d’utiliser des Transformateurs Inter-phases dont les enroulementsseraient directement réalisés dans le circuit imprimé, assurant ainsi une plus grande symé-trie en évitant notamment les problèmes de disparité des résistances de contact. Enfin, defaçon plus générale, nous pensons que ce travail peut servir de base de réflexion à la miseen œuvre de convertisseur modulaire utilisant, en fonction du cahier des charges, tout oupartie d’un certain nombre de module de conversion élémentaire générique.
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Annexe A
 Expressions des inductancessymétriques pour les quatre montagesde couplage à TransformateursInter-phases
 A.1 IntroductionLe but de cette annexe est de déterminer les inductances symétriques en fonction du
 rang harmonique h pour les quatre montages présentés dans le chapitre 2.
 A.2 Association cascade symétriqueD’après la figure 2.6, la tension VAS s’écrit en fonction des courants comme suit (on
 néglige la résistance RL des enroulements) :
 VAS = (4LdiAdt
 −MdiBdt
 −MdiCdt
 −MdiDdt
 −MdiEdt
 ) (A.1)
 Pour l’ordre harmonique h = 1, la relation (A.1) devient :
 V AS1= jw.(4L + M)iA1
 (A.2)
 L’inductance symétrique L1 est alors égale à :
 L1 = 4.L + M (A.3)
 Pour l’ordre harmonique h = 2, la relation (A.1) devient :
 V AS2= j2w.(4L + M)iA2
 (A.4)
 L’inductance symétrique L2 est alors égale à :
 L2 = 4.L + M (A.5)
 Pour l’ordre harmonique h = 3, la relation (A.1) devient :
 V AS3= j3w.(4L + M)iA3
 (A.6)
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L’inductance symétrique L3 est alors égale à :
 L3 = 4.L + M (A.7)
 Pour l’ordre harmonique h = 4, la relation (A.1) devient :
 V AS4= j4w.(4L + M)iA4
 (A.8)
 L’inductance symétrique L4 est alors égale à :
 L4 = 4.L + M (A.9)
 Pour l’ordre harmonique h = 5, la relation (A.1) devient :
 V AS5= j5w.4(L−M)iA5
 (A.10)
 L’inductance symétrique L5 est alors égale à :
 L5 = 4.(L−M) (A.11)
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln = (q − 1).L + M (A.12)
 Pour h = α.q
 Lq = (q − 1).(L−M) (A.13)
 A.2.1 Association parallèle symétrique
 D’après la figure 2.7, les courants dans les enroulements des 4 premiers transformateurss’expriment en fonction des tensions par :
 dj1dt
 dj2dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VAS
 VBS
 )
 dj3dt
 dj4dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VAS
 VCS
 )
 dj5dt
 dj6dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VAS
 VDS
 )
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dj7dt
 dj8dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VAS
 VES
 )
 D’après la loi des nœuds, on peut recalculer les courants de phases pour différentsrangs harmoniques. Dans cette étude, nous considérons la première phase de la figure 2.7.
 Pour l’ordre harmonique h = 1
 iA1=
 V AS1
 jw (L2−M2)4L−M
 (A.14)
 L’inductance symétrique L1 est alors égale à :
 L1 =L2 −M2
 4L−M(A.15)
 Pour l’ordre harmonique h = 2
 iA2=
 V AS2
 j2w (L2−M2)4L−M
 (A.16)
 L’inductance symétrique L2 est alors égale à :
 L2 =L2 −M2
 4L−M(A.17)
 Pour l’ordre harmonique h = 3, la relation (A.1) devient :
 iA3=
 V AS3
 j3w (L2−M2)4L−M
 (A.18)
 L’inductance symétrique L3 est alors égale à :
 L3 =L2 −M2
 4L−M(A.19)
 Pour l’ordre harmonique h = 4, la relation (A.1) devient :
 iA4=
 V AS4
 j4w (L2−M2)4L−M
 (A.20)
 L’inductance symétrique L4 est alors égale à :
 L4 =L2 −M2
 4L−M(A.21)
 Pour l’ordre harmonique h = 5, la relation (A.1) devient :
 iA5=
 V AS5
 j5w (L2−M2)4L−M
 (A.22)
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L’inductance symétrique L5 est alors égale à :
 L5 =L2 −M2
 4(L + M)(A.23)
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln =L2 −M2
 (q − 1)L−M(A.24)
 Pour h = α.q
 Lq =L2 −M2
 (q − 1)(L + M)(A.25)
 A.2.2 Association cascade cyclique
 D’après la figure 2.8, la tension V AS s’écrit en fonction des courants comme suit :
 VAS = (2LdiAdt
 −MdiBdt
 −MdiEdt
 ) (A.26)
 Pour l’ordre harmonique h = 1, la relation (A.26) devient :
 V AS1= jw.(2(L−Mcos(
 2π
 5)))iA1
 (A.27)
 Avec :iB1
 + iE1= iA1
 2cos(2π
 5)
 L’inductance symétrique L1 est alors égale à :
 L1 = 2(L−Mcos(2π
 5)) (A.28)
 Pour l’ordre harmonique h = 2, la relation (A.26) devient :
 V AS2= j2w.(2(L−Mcos(
 2.2π
 5)))iA2
 (A.29)
 L’inductance symétrique L2 est alors égale à :
 L2 = 2(L−Mcos(2.2π
 5)) (A.30)
 Pour l’ordre harmonique h = 3, la relation (A.26) devient :
 V AS3= j3w.(2(L−Mcos(
 3.2π
 5)))iA3
 (A.31)
 L’inductance symétrique L3 est alors égale à :
 L3 = 2(L−Mcos(3.2π
 5)) (A.32)
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Pour l’ordre harmonique h = 4, la relation (A.26) devient :
 V AS4= j4w.(2(L−Mcos(
 4.2π
 5)))iA4
 (A.33)
 L’inductance symétrique L4 est alors égale à :
 L4 = 2(L−Mcos(4.2π
 5)) (A.34)
 Pour l’ordre harmonique h = 5, la relation (A.26) devient :
 V AS5= j5w.2(L−M)iA5
 (A.35)
 L’inductance symétrique L5 est alors égale à :
 L5 = 2.(L−M) (A.36)
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln = 2(L−Mcos(h.2π
 5)) (A.37)
 Pour h = α.q
 Lq = 2.(L−M) (A.38)
 A.2.3 Association parallèle cyclique
 D’après la figure 2.9, les courants dans les enroulements des transformateurs s’ex-priment en fonction des tensions par : dj1
 dt
 dj2dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VAS
 VBS
 ) dj3
 dt
 dj4dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VBS
 VCS
 ) dj5
 dt
 dj6dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VCS
 VDS
 ) dj7
 dt
 dj8dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VDS
 VES
 )
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dj9dt
 dj10dt
 =1
 (L2 −M2)
 (L MM L
 ) (VES
 VAS
 )D’après la loi des nœuds, on peut recalculer les courants de phases pour différents
 rangs harmoniques. Dans cette étude, nous considérons la première phase de la figure 2.9.Pour l’ordre harmonique h = 1
 iA1=
 V AS1
 jw L2−M2
 2(L+Mcos( 2π5
 ))
 (A.39)
 L’inductance symétrique L1 est alors égale à :
 L1 =L2 −M2
 2(L + Mcos(2π5
 ))(A.40)
 Pour l’ordre harmonique h = 2
 iA2=
 V AS2
 j2w L2−M2
 2(L+Mcos( 2.2π5
 ))
 (A.41)
 L’inductance symétrique L2 est alors égale à :
 L2 =L2 −M2
 2(L + Mcos(2.2π5
 ))(A.42)
 Pour l’ordre harmonique h = 3, la relation (A.1) devient :
 iA3=
 V AS3
 j3w L2−M2
 2(L+Mcos( 3.2π5
 ))
 (A.43)
 L’inductance symétrique L3 est alors égale à :
 L3 =L2 −M2
 2(L + Mcos(3.2π5
 ))(A.44)
 Pour l’ordre harmonique h = 4, la relation (A.1) devient :
 iA4=
 V AS4
 j4w L2−M2
 2(L+Mcos( 3.2π5
 ))
 (A.45)
 L’inductance symétrique L4 est alors égale à :
 L4 =L2 −M2
 2(L + Mcos(3.2π5
 ))(A.46)
 Pour l’ordre harmonique h = 5, la relation (A.1) devient :
 iA5=
 V AS5
 j5w L2−M2
 2(L+M)
 (A.47)
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L’inductance symétrique L5 est alors égale à :
 L5 =L2 −M2
 2(L + M)(A.48)
 Pour un nombre quelconque ’q’ de phases, on obtient les inductances symétriques sui-vantes :
 Pour h = n 6= α.q
 Ln =L2 −M2
 2(L + Mcos(h.2πq
 ))(A.49)
 Pour h = α.q
 Lq =L2 −M2
 2(L + M)(A.50)
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Annexe B
 Dimensionnement des inductances pourcalculer le produit des aires
 B.1 Introduction
 Le but de cette annexe est de déterminer les inductances en fonction du nombre dephases q pour calculer le produit des aires des composants magnétiques dans les convertis-seurs multicellulaires parallèles. L’ondulation du courant de sortie, ∆Is, est à la fréquenceq.fsw ( fsw : fréquence de découpage). En se basant sur l’étude réalisée dans le chapitre 2,cette ondulation est conditionnée par l’inductance symétrique d’ordre q. Cette inductance,dépend du type de topologie d’entrelacement (inductances ou transformateurs intercel-lules).
 B.2 Montage à inductances indépendantes
 L’inductance symétrique d’ordre q, Lq, qui conditionne l’ondulation du courant dephases à q.fsw, dans le cas des inductances indépendantes correspond à l’inductance propreL :
 Lq = L (B.1)
 La réactance d’ordre q est alors égale à :
 Xq = Lq.(qw) = L.(qw) (B.2)
 avec w = 2πfsw : la pulsationL’amplitude de l’harmonique h d’un signal carré prenant la valeur 0 et Ve (Ve : tension debus d’entrée) et de rapport cyclique D est donné par :
 Vh =2Ve sin(πhD)
 hπ(B.3)
 pour h=q :
 Vq =2Ve sin(πqD)
 qπ(B.4)
 L’amplitude de l’harmonique d’ordre q du courant de phase se déduit à partir des équationsB.2 et B.4, tout en négligeant la résistance des enrouelements :
 Iq =Vq
 Xq
 =2Ve sin(πqD)
 qπLq.(qw)=
 2Ve sin(πqD)
 qπL(qw)(B.5)
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sachant que Iq =12(∆Is/q), l’inductance de chaque enroulement se calcule, en fonction
 de l’ondulation du courant de sortie et du nombre de phases q comme suit :
 L =2Ve sin(πqD)
 qπ(∆Is
 2q)(qw)
 =2Ve sin(πqD)
 qπ∆Is
 2(2πfsw)
 (B.6)
 B.3 Montage cascade cycliqueL’inductance symétrique d’ordre q, Lq, qui conditionne l’ondulation du courant de
 phases à q.fsw s’exprime par :
 Lq = 2(L−M) = 2Lf (B.7)
 avec L : l’inductance propre, M : l’inductance mutuelle et Lf : l’inductance de fuite.La réactance d’ordre q est égale à :
 Xq = Lq.(qw) = 2Lf .(qw) (B.8)
 avec w = 2πfsw : la pulsationL’amplitude de l’harmonique q du courant de phase se déduit à partir des équations B.8et B.4 :
 Iq =Vq
 Xq
 =2Ve sin(πqD)
 qπLq.(qw)=
 2Ve sin(πqD)
 qπ2Lf (qw)(B.9)
 de même, Iq =12(∆Is/q). D’après B.9, l’ondulation du courant à q.fsw dans le cas du mon-
 tage cascade cyclique est conditionnée par les fuites totales par phase : 2Lf . L’inductancede fuite par transformateur se calcule, en fonction de l’ondulation du courant de sortie etdu nombre de phases q comme suit :
 Lf =2Ve sin(πqD)
 qπ2(∆Is
 2q)(qw)
 =2Ve sin(πqD)
 qπ∆Is(2πfsw)(B.10)
 B.4 Montage cascade symétriquePour déterminer l’inductance symétrique d’ordre q, Lq, qui conditionne l’ondulation
 du courant de phases à q.fsw dans le cas du montage cascade symétrique, il suffit desuivre la même démarche que pour le montage cascade cyclique. En effet, l’inductancesymétrique d’ordre q dans ce montage s’exprime par :
 Lq = (q − 1)(L−M) = (q − 1)Lf (B.11)
 La réactance d’ordre q est égale à :
 Xq = Lq.(qw) = (q − 1)Lf (qw) (B.12)
 L’amplitude de l’harmonique q du courant de phase se déduit à partir des équations B.12et B.4 :
 Iq =Vq
 Xq
 =2Ve sin(πqD)
 qπLq.(qw)=
 2Ve sin(πqD)
 qπ(q − 1)Lf (qw)(B.13)
 or, Iq =12(∆Is/q). D’après B.13, l’ondulation du courant à q.fsw dans le cas du montage
 cascade symétrique est conditionnée par les fuites totales par phase : (q − 1)Lf (danschaque phase, il y a (q-1) Transformateurs Inter-phases dans le cas du montage cascadesymétrique). L’inductance de fuite par transformateur se calcule, en fonction de l’ondu-lation du courant de sortie comme suit :
 Lf =2Ve sin(πqD)
 qπ(q − 1)(∆Is
 2q)(qw)
 =2Ve sin(πqD)
 qπ(q − 1)∆Is
 2(2πfsw)
 (B.14)
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Annexe C
 Expressions analytiques de calcul despertes dans les convertisseursmulticellulaires parallèles
 C.1 IntroductionCette Annexe détaille les expressions générales utilisées pour le calcul des pertes dans
 les semi-conducteurs de puissance dans les convertisseurs entrelacés parallèles à base deMOSFETs et pour un nombre quelconque de phases. Nous commençons d’abord par ex-primer les pertes dans un simple Buck à redresseur synchrone puisque ont déjà été étudiéesdans la littérature, ensuite nous déduisons les pertes dans les convertisseurs multicellu-laires parallèles. La figure C.1 montre la structure du simple Buck à redresseur synchroneet sur la figure C.2 sont illustrées les signaux de commandes ainsi que les formes d’ondesdes grandeurs électriques dans ce convertisseur.
 Fig. C.1 – Simple Buck à redresseur synchrone
 C.2 Expressions analytiques des pertes dans les semi-conducteurs dans les convertisseurs multicellulairesparallèles
 Les principales pertes dans les deux MOSFETs M1 et M2 sont les suivantes :1. Pertes par commutation2. Pertes par conduction3. Pertes dans la diode
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Fig. C.2 – Signaux de commandes et formes d’ondes des grandeurs électriques dans un Buck àredresseur synchrone
 4. Pertes pour charger la grille
 C.2.1 Pertes par commutation
 C.2.1.1 Pertes par commutation dans un Buck à redresseur synchrone
 – Pertes par commutation du MOSFET M1
 Sur la figure C.3, sont illustrées les différentes formes d’ondes à la mise en conductionet la mise au blocage du MODFET M1.Les pertes par commutation dans le MOSFET M1 s’expriment d’après [4, 62, 63,64, 65] comme suit :
 Pcom(M1) =1
 2.fsw.V
 DS_M1.I
 DS_M1.(ton + toff ) '
 1
 2.fsw.Ve.IL.(ton + toff ) (C.1)
 avec– fsw : fréquence de découpage [kHz]– V
 DS_M1: tension drain-source du MOSFET M1 [V]
 – IDS_M1
 : courant drain-source du MOSFET M1[A]– Ve : tension du bus d’entrée [V]– IL : courant moyen dans l’inductance qu’on peut confondre avec le courant moyen
 de sortie Is [A]– ton et toff sont respectivement les temps de commutation de l’amorçage et du
 blocage du MOSFET [s]D’après la figure C.3 : ton = tim + tvd et toff = tvm + tid. Dans la phase de la mise enconduction, il est possible de négliger tim puisque le temps de commutation se passemajoritairement durant tvd [44] et on obtient ton = tvd. De même pour la phase deblocage, on néglige tid et on obtient toff = tvm .avec– tim et tvd sont les temps de montée et descente respectivement du courant et la
 tension durant la phase de la mise en conduction [s]
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Fig. C.3 – Forme d’ondes à la mise ON et la mise OFF du MOSFET M1
 – tid et tvm sont les temps de descente et de montée respectivement du courant etla tension durant la phase du blocage [s]
 Les intervalles de temps tvd et tvm doivent être déterminés et ne peuvent pas êtreutilisés directement de datasheet parce que les valeurs fournis par les fabriquantscorrespondent à des conditions de test bien spécifiées. En ce qui concerne le tempsnécessaire à la mise en conduction, d’après [66], l’intervalle ton est déterminé commesuit :
 ton = tvd =Qsw
 IG
 =QGD
 IG
 (C.2)
 avec– Qsw la quantité de charge dans la grille durant la phase de commutation [C]. Le
 nombre de fabriquants, qui fournissent Qsw dans leurs datasheets, est faible. Dansnotre étude, on suppose que Qsw = QGD.
 – IG : courant fourni par le driver pour charger la grille durant la phase de commu-tation [A]
 Pour limiter le courant dans la grille IG et donc la rapidité de commutation, unerésistance série RG est placée entre la commande et la grille. On peut ainsi contrôlerles dVDS/dt et dIDS/dt de la partie puissance ce qui est primordial pour des raisonsde compatibilités électromagnétiques (perturbations générées par mode commun etmode différentiel par les commutations). Pour ces raisons, dans le cadre de notreétude de pertes, on impose un (dVDS/dt)max à ne pas dépasser. Dans [66, 67], onpeut exprimer (dVDS/dt)max par :
 (dVDS/dt)max = IGmax/CGD =VG − Vp
 RG.CGD
 (C.3)
 avec– IGmax : courant maximum fourni par le circuit de commande de la grille [A]– VG : tension délivrée par le circuit de commande de la grille [V]– Vp : tension du plateau de la tension VGS. Cette tension est fournie dans les
 datasheets [V]– RG : résistance série de la grille [Ω]Dans notre étude, on suppose que les intervalles de temps tvm et tvd sont égaux etpar conséquence et d’après [68], on peut supposer que ton = toff
 Remarque : nous avons négligé, dans les pertes en commutation dans le MOSFET
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M1, l’influence du recouvrement inverse sur les pertes en commutation à la mise enconduction.
 – Pertes par commutation du MOSFET M2
 L’expression des pertes par commutation dans le MOSFET M2 se détermine de lamême façon que dans le MOSFET M1, par contre la tension V
 DS_M2est égal dans
 ce cas à la chute de tension directe VF aux bornes de la diode de roue libre D2 (voirfigure C.2).Les pertes par commutation dans le MOSFET M2 s’expriment comme suit :
 Pcom(M2) =1
 2.fsw.V
 DS_M2.I
 DS_M2.(ton + toff ) '
 1
 2.fsw.VF .IL.(ton + toff ) (C.4)
 avec– V
 DS_M2: tension drain-source du MOSFET M2 [V]
 – IDS_M2
 : courant drain-source du MOSFET M2 [A]– VF : chute de tension directe aux bornes de la diode de roue libre D2 [V]On peut bien remarquer que les pertes par commutation dans le MOSFET M2 sontnégligeables devant celles présentes dans l’interrupteur M1 puisque M2 commuteune tension VF faible à l’amorçage et au blocage. Dans notre étude, nous avons tenucompte de la contribution de ces pertes.
 C.2.1.2 Pertes par commutation dans les convertisseurs multicellulairesparallèles
 En se basant sur les équations que nous avons proposées pour un simple Buck, ilest possible de déduire les expressions des pertes par commutation pour un nombrequelconque ’q’ de Bucks en parallèle en considérant que tous les MOSFETs sont demême technologie et ont la même densité du courant. Dans ce cas, tous les MOSFETspassent un courant moyen égal à Is/q.En imposant toujours un (dVDS/dt)max à ne pas dépasser qu’on peut exprimer dansle cas de q convertisseurs parallèles comme suit :
 (dVDS/dt)max = IGmaxk/CGDk
 =VG − Vp
 RGk.CGDk
 (C.5)
 avec :– IGmaxk
 = IGmax/q ; IGmaxkétant le courant de ’driver’ pour chaque phase k (k=1,2,3,...,q),
 – CGDk= CGD/q ; CGDk
 étant la capacité grille-source de chaque MOSFET dechaque phase k,
 – RGk= q.RG ; RGk
 étant la résistance de grille dans chaque phase,Dans ces conditions les temps de mise en conduction et de mise au blocage resteinchangés par rapport au simple Buck. Les pertes par commutation s’expriment danschaque MOSFET high-side et de low-side de chaque phase d’ordre ’k’ respectivementcomme suit :
 Pcom(M1k) =
 1
 2.Ve.
 Is
 q.(ton + toff ) (C.6)
 Pcom(M2k) =
 1
 2.VF .
 Is
 q.(ton + toff ) (C.7)
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C.2.2 Pertes par conduction
 C.2.2.1 Pertes par conduction dans un Buck à redresseur synchrone
 Les pertes par conduction dans les deux MOSFETs M1 et M2 dépendent du courantefficace qui traverse chaque composant semi-conducteur et de la résistance RDSON ducomposant. Les pertes en conduction dans le MOSFET M1 s’exprime par :
 Pcond(M1) = I2Leff
 .RDSON1 .D (C.8)
 et les pertes en conduction dans le MOSFET M2 s’exprime par :
 Pcond(M2) = I2Leff
 .RDSON1 .(1−D) (C.9)
 avec :– D : le rapport cyclique– RDSON1 : résistance à l’état passant du composant semi-conducteur dans un simple
 Buck [Ω]– ILeff
 : courant efficace dans l’inductance qu’on peut confondre avec le courant effi-cace de sortie [A]
 C.2.2.2 Pertes par conduction dans des convertisseurs multicellulaires paral-lèles
 Les pertes en conduction dans les MOSFETs high-side dans les convertisseurs multi-cellulaires parallèles s’expriment par :
 Pcond(M1k) = I2
 (ph)eff.(q.RDSON1).D (C.10)
 Les pertes par conduction dans les MOSFETs low-side dans les convertisseurs multi-cellulaires parallèles s’expriment par :
 Pcond(M2k) = I2
 (ph)eff.(q.RDSON1).(1−D) (C.11)
 avec :– I(ph)eff
 : courant efficace de phase [A]– q.RDSON1 : résistance à l’état passant du composant semi-conducteur dans chaque
 phase [Ω]Selon le type du montage, le courant efficace par phase s’exprime comme suit :
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Simple Buck
 I(ph)eff= ILeff
 =
 √I2L +
 ∆I2L
 12(C.12)
 convertisseur multi-cellulaire parallèles à phases séparées (MCPS)
 I(ph)eff_sp=
 √(Is
 q)2 +
 ∆I2ph_sp
 12(C.13)
 avec :– I(ph)eff_sp
 : courant efficace de phase dans le cas de phases séparées [A]– Is
 q: courant moyen de phase [A]
 – ∆Iph_sp : ondulation du courant de phase dans le cas de phases séparées [A]convertisseur multi-cellulaire parallèles à phases couplées (MCPC)
 I(ph)eff_cp=
 √(Is
 q)2 +
 ∆I2ph_cp
 12(C.14)
 avec :– I(ph)eff_cp
 : courant efficace de phase dans le cas de phases couplées [A]– Is
 q: courant moyen de phase [A]
 – ∆Iph_cp : ondulation du courant de phase dans le cas de phases couplées [A]
 C.2.3 Pertes dans la diode
 C.2.3.1 Pertes dans la diode dans un Buck à redresseur synchrone
 La diode de roue libre D2 conduit pendant la phase de transition des deux MOSFETspour éviter qu’ils conduisent en même temps. Il existe deux types de pertes : les pertes enconduction dues au temps mort et des pertes dues au recouvrement inverse. Le recouvre-ment inverse apparaît seulement à la mise en conduction de MOSFET high-side M1 (cespertes n’ ont pas été pris en compte pour calculer les pertes dans ce dernier composant).Le recouvrement inverse n’appraît pas à la mise en conduction du MOSFET low-side M2
 car la tension aux bornes de la diode ne la force pas à se bloquer mais tout simplement lecourant circule dans la branche qui présente la plus faible chute en tension à savoir dansla résistance à l’état passant du MOSFET M2.
 – Pertes dues au temps mort
 Ptmort = tmort.VF .IL.fsw (C.15)
 avec tmort : temps mort [s]. Ce temps correspond au temps de conduction de ladiode de roue libre pendant que les deux MOSFETs sont bloqués. Ce temps estapproximativement fixé par le driver. Dans le cadre de ce travail, nous avons choisile driver ’FAN5069’ de chez ’FAIRCHILD ’. Le temps mort est égal à 35 ns
 – Pertes dues au recouvrement inverse
 PQrr = Ve.Qrr1 .fsw (C.16)
 avec Qrr1 : charge de recouvrement inverse fournie dans les datasheets du fabriquant.
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C.2.3.2 Pertes dans la diode dans les convertisseurs multicellulaires parallèles
 Les pertes par phase s’expriment par
 Ptmortk= tmort.VF .
 Is
 q.fsw (C.17)
 D’après la comparaison de plusieurs MOSFETs de chez Infineon : pour la même tech-nologie et pour les mêmes conditions d’essais, nous remarquons que la charge Qrr est pro-portionnelle au courant moyen. les pertes de recouvrement inverse par phase s’exprimentalors comme suit :
 PQrrk= Ve.
 Qrr1
 q.fsw (C.18)
 C.2.4 Pertes dans la grille
 C.2.4.1 Pertes dans la grille dans un Buck à redresseur synchrone
 Les pertes pour charger la grille sont déterminées à l’aide de la courbe de charges four-nit dans la datasheet du fabriquant. Les pertes pour charger la grille de chaque MOSFETs’expriment par :
 PG = VG.QG1 .fsw (C.19)
 avec :– QG1 : quantité de charge dans la grille pour VGS = VG
 Les pertes totales pour charger la grille est la somme des pertes des deux MOSFETs.
 C.2.4.2 Pertes dans la grille dans les convertisseurs multicellulaires parallèles
 Les pertes pour charger la grille de chaque MOSFET de chaque phase sont déduitesde la relation C.19 et s’expriment par :
 PG = VG.QG1
 q.fsw (C.20)
 Pour une même densité du courant et pour une même technologie, les quantités de chargesont proportionnelles au courant. Pour trouver les pertes totales pour charger la grille,il suffit de multiplier l’équation C.20 par le nombre de MOSFETs total pour un nombredonné de phases.
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Annexe D
 Dimensionnement des condensateursd’entrée et de sortie
 D.1 Introduction
 Dans cette annexe, on dimensionne les condensateurs au niveau des bus d’entrée et desortie (Fig. D.1) en fonction du nombre de phases parallèles pour un cahier des chargesdonné.
 Fig. D.1 – Convertisseur à q-phases entrelacées
 D.2 Dimensionnement du condensateur d’entrée
 Soit ∆Ve = 5%Ve = QCemax/Ce : ondulation maximale de la tension d’entrée.Avec :
 – Ve : tension d’entrée [V]– QCemax : quantité de charge maximale stockée dans le condensateur d’entrée [C]
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La valeur de la capacité d’entrée se déduit comme suit :
 Ce =QCemax
 ∆Ve
 (D.1)
 Pour déterminer la quantité de charges QCemax , nous considérons la forme d’ondes ducourant dans le condensateur Ce illustrée sur la figure D.2 pour un nombre quelconquede phases. Nous pouvons remarquer que la même forme d’onde se répète tous les Tsw
 q
 secondes et cette formes d’ondes est devisée en deux périodes linéaires :– Première période : de [0 ;(D − k−1
 q)Tsw]
 – Deuxième période : de [(D − k−1q
 )Tsw ;Tsw
 q]
 Avec :– q : nombre total de phases– D : rapport cyclique– Tsw : période de découpage [s]– k = 1 pour q = 1– k = 1,2 pour q = 2– k = 1,2,3 pour q = 3Dans [20], nous avons démontré que l’étude d’un convertisseur à q bras, pour un
 rapport cyclique quelconque, D, peut être ramené à une étude avec un rapport cycliqueD1 = (D − k−1
 q) ≤ 1
 q: les formes d’ondes alternatives sont équivalentes.
 Fig. D.2 – Formes d’ondes du courant dans le condensateur d’entrée pour un nombre quelconquede phases
 D.2.1 Calcul de QCemax
 Pour déterminer la quantité de charge QCemax pour un nombre quelconque de phases etpour un point de fonctionnement donné, les expressions générales du courant iCe(t), auxpoints A, B, C et D (Fig. D.2) doivent être déterminées. Les expressions de courant dansces 4 points sont calculées pour à un système à une seule phase, ensuite à deux phaseset finalement à trois phases. A partir de ces cas particuliers, nous pouvons déterminer lesexpressions généralisées.
 D.2.1.1 Système à 1 seule phase : Buck classique
 Le courant dans Ce peut être décrit pour un simple Buck comme suit :
 0 ≤ D ≤ 1, k = 1, q = 1iA(0) = Is(1−D)− 1
 2∆IL
 iB(DTsw) = Is(1−D) + 12∆IL
 iC(DTsw) = −Ie = −DIs
 iD(Tsw) = −Ie = −DIs
 Avec :
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– Is : courant de sortie [A]– ∆IL : ondulation crête-crête du courant dans l’inductance qu’on peut confondre avec
 l’ondulation du courant de sortie [A]
 D.2.1.2 Système à deux phases entrelacées
 Le courant dans Ce peut être décrit pour un système à deux phases comme suit0 ≤ D ≤ 1
 2, k = 1, q = 2 1
 2< D ≤ 1 , k = 2, q = 2
 iA(0) = Is(12−D)− 1
 2∆Iph iA(0) = Is(1−D)− 1
 D∆Iph(D − 1
 2)
 iB(DTsw) = Is(12−D) + 1
 2∆Iph iB((D − 1
 2)Tsw) = Is(1−D) + 1
 D∆Iph(D − 1
 2)
 iC(DTsw) = −Ie = −DIs iC((D − 12)Tsw) = Is(
 12−D)− 1
 2D∆Iph(1−D)
 iD(Tsw
 2) = −Ie = −DIs iD(Tsw
 2) = Is(
 12−D) + 1
 2D∆Iph(1−D)
 Avec :– ∆Iph : ondulation crête-crête du courant de phase
 D.2.1.3 Système à trois phases entrelacées
 Le courant dans Ce peut être décrit pour un système à trois phases comme suit :0 ≤ D ≤ 1
 3, k = 1, q = 3 1
 3< D ≤ 2
 3, k = 2, q = 3
 iA(0) = Is(13−D)− 1
 2∆Iph iA(0) = Is(
 23−D)− 1
 D∆Iph(D − 1
 3)
 iB(DTsw) = Is(13−D) + 1
 2∆Iph iB((D − 1
 3)Tsw) = Is(
 23−D) + 1
 D∆Iph(D − 1
 3)
 iC(DTsw) = −Ie = −DIs iC((D − 13)Tsw) = Is(
 13−D)− 1
 2D∆Iph(
 23−D)
 iD(Tsw
 3) = −Ie = −DIs iD(Tsw
 3) = Is(
 13−D) + 1
 2D∆Iph(
 23−D)
 23
 < D ≤ 1 , k = 3, q = 3iA(0) = Is(1−D)− 3
 21D
 ∆Iph(D − 23)
 iB((D − 23)Tsw) = Is(1−D) + 3
 21D
 ∆Iph(D − 23)
 iC((D − 23)Tsw) = Is(
 23−D)− 1
 D∆Iph(1−D)
 iD(Tsw
 3) = Is(
 23−D) + 1
 D∆Iph(1−D)
 Avec :– ∆Iph : ondulation crête-crête du courant de phase
 D.2.1.4 Système à q phases entrelacées
 Pour q phases quelconque, les 4 expressions du courant iCe(t) peuvent écrites commesuit :
 iA(0) = Is(k
 q−D)− k
 2
 1
 D∆Iph(D − k − 1
 q) (D.2)
 iB((D − k − 1
 q)Tsw) = Is(
 k
 q−D) +
 k
 2
 1
 D∆Iph(D − k − 1
 q) (D.3)
 iC((D − k − 1
 q)Tsw) = Is(
 k − 1
 q−D)− k − 1
 2D∆Iph(
 k
 q−D) (D.4)
 iD(Tsw
 q) = Is(
 k − 1
 q−D) +
 k − 1
 2D∆Iph(
 k
 q−D) (D.5)
 A partir de la figure D.2 et des équations D.2 à D.5, nous pouvons déduire la quantité decharge maximale stockée dans Ce pour un nombre q de phases. Sachant que la quantité de
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charge moyenne dans Ce est nulle sur période apparente Tsw/q, en considérant la quantitéde charge positive, nous retrouvons l’expression suivante :
 QCemax =
 (iA(0) +
 1
 2iB((D − k − 1
 q)Tsw − iA(0))
 ) ((D − k − 1
 q)Tsw
 )(D.6)
 En simplifiant D.6, on obtient :
 QCemax = Is.Tsw(k
 q−D)(D − k − 1
 q) (D.7)
 D’où la valeur de la capacité est égale à :
 Ce =Cemax
 ∆Ve
 =Is.Tsw(k
 q−D)(D − k−1
 q)
 ∆Ve
 (D.8)
 D’après la relation D.8, la capacité d’entrée Ce diminue à fur et à mesure qu’on aug-mente le nombre de phases q.
 D.3 Dimensionnement du condensateur de sortieLe calcul de la capacité de sortie se détermine de la même manière que pour la capacité
 d’entrée. Sur la figure D.3, on présente la forme d’onde du courant dans le condensateur desortie, Cs, pour un nombre quelconque de phases. La charge maximale que le condensateurde sortie Cs peut stocker peut être calculée en considérant la surface du triangle lorsquele courant dans le condensateur est positif sur la moitié de la période apparente Tsw/qpuisque le courant moyen dans Cs est nul. La charge maximale s’exprime de la manièresuivante :
 Fig. D.3 – Formes d’ondes du courant dans le condensateur de sortie pour un nombre quelconquede phases
 QCsmax =1
 2(1
 2∆Is)(
 1
 2
 Tsw
 q) =
 1
 8
 Tsw
 q∆Is (D.9)
 Avec :– ∆Is : ondulation crête-crête du courant de sortie
 Pour une ondulation de tension de sortie ∆Vs = 5%Vs, la capacité nécessaire pour cetteondulation de tension est égale à :
 Cs =QCsmax
 ∆Vs
 =1
 8
 Tsw
 q
 ∆Is
 ∆Vs
 (D.10)
 D’après la relation D.10, la capacité de sortie Cs diminue à fur et à mesure qu’onaugmente le nombre de phases q.
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Annexe E
 Calcul du courant efficace dans lescondensateurs d’entrée et de sortiedans les convertisseurs multicellulairesparallèles
 E.1 IntroductionDans cette annexe, le courant efficace dans les deux condensateurs d’entrée et de
 sortie est calculé en fonction du nombre quelconque de phases parallèles. On commencepar calculer le courant efficace pour un nombre de phases allant de 1 à 3, puis les équationsobtenues sont généralisées. Le calcul dans cette annexe est une suite de calcul effectuéedans D
 E.2 Courant efficace dans le condensateur d’entrée
 E.2.1 Buck classique : 1 seule phase
 La figure (E.1) montre le courant dans le condensateur d’entrée : ce courant a la mêmeallure que le courant dans le MOSFET M1 mais il a un offset de −Ie (Ie : courant moyend’entrée). Le courant efficace est calculé pour un rapport cyclique D allant de 0 à 1 et soit∆IL l’ondulation du courant définie par l’inductance L. Le courant dans le condensateurd’entrée Ce est défini sur deux intervalles comme suit :
 iCe(t) =
 Is + ∆IL
 DTsw(t− 1
 2DTsw) 0 < t ≤ DTsw
 −Ie DTsw < t ≤ Tsw
 (E.1)
 Avec– Tsw : période de découpage, D : rapport cyclique et Is : courant de sortie
 Le courant efficace dans Ce est calculé à partir de la relation suivante :
 I2CeRMS
 =1
 Tsw
 [∫ DTsw
 0
 (Is +
 ∆IL
 DTsw
 (t− 1
 2DTsw)
 )2
 dt +
 ∫ Tsw
 DTsw
 (− Ie
 )2
 dt
 ](E.2)
 Le courant efficace le condensateur est égale à :
 ICeRMS=
 √I2s D(1−D) +
 D
 12∆2IL 0 < D ≤ 1 (E.3)
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Fig. E.1 – Courant dans le MOSFET M1 et le courant résultant dans Ce pour un Buckclassique
 E.2.2 Deux phases parallèles
 Le courant efficace dans le condensateur d’entrée est calculé pour deux rapports cy-cliques différents car le courant dans le condensateur a différentes formes d’ondes selonque le rapport cyclique est inférieur ou supérieur à 50 %.
 E.2.2.1 Courant efficace du condensateur d’entrée pour D≤ 0.5
 La figure (E.2) montre le courant dans le MOSFET M1 de chacune des deux phasespour un rapport cyclique ≤ 0.5. De ces deux courants on peut déduire le courant dansCe. Le courant dans le condensateur d’entrée s’exprime de la façon suivante :
 iCe(t) =
 Is
 2(1− 2D) +
 ∆Iph
 DTsw(t− 1
 2DTsw) 0 < t ≤ DTsw
 −Ie DTsw < t ≤ Tsw
 2
 (E.4)
 Avec– ∆Iph : ondulation du courant de phaseLe courant efficace dans Ce est calculé à partir de la relation suivante :
 I2CeRMS
 =2
 Tsw
 [∫ DTsw
 0
 (Is
 2(1− 2D) +
 ∆Iph
 DTsw
 (t− 1
 2DTsw)
 )2
 dt +
 ∫ Tsw2
 DTsw
 (−DIs
 )2
 dt
 ](E.5)
 Le courant efficace dans le condensateur est égale à :
 ICeRMS=
 √I2s D(
 1
 2−D) +
 2D
 12∆2Iph 0 < D ≤ 1
 2(E.6)
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Fig. E.2 – Courant dans le MOEFET M1 des deux phases et le courant résultant dansCe pour D≤ 0.5
 E.2.2.2 Courant efficace des condensateurs d’entrée pour D> 0.5
 La figure (E.3) montre le courant dans le MOSFET M1 de chacune des deux phasespour un rapport cyclique > 0.5. Le courant dans Ce s’exprime de la façon suivante :
 ice(t) =
 Is(1−D) +
 ∆Iph
 DTsw(2t− (D − 1
 2)Tsw) 0 < t ≤ (D − 1
 2)Tsw
 Is(12−D) +
 ∆Iph
 DTsw
 ([t− (D − 1
 2)Tsw]− 1
 2(1−D)Tsw
 )(D − 1
 2)Tsw < t ≤ Tsw
 2
 (E.7)Le courant efficace dans Ce est calculé à partir de la relation suivante :
 I2CeRMS
 =2
 Tsw
 ∫ (D− 1
 2)Tsw
 0
 (Is(1−D) +
 ∆Iph
 DTsw(2t− (D − 1
 2)Tsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 2
 (D− 12)Tsw
 (Is(
 12−D) +
 ∆Iph
 DTsw
 ([t− (D − 1
 2)Tsw]− 1
 2(1−D)Tsw
 )2
 dt
 (E.8)
 Le courant efficace dans le condensateur est égale à :
 ICeRMS=
 √Is
 2(1−D)(D − 1
 2) +
 ∆2Iph
 D2
 2
 12[4(D − 1
 2)3 + (1−D)3]
 1
 2< D ≤ 1 (E.9)
 E.2.3 Trois phases parallèles
 Le courant efficace dans le condensateur d’entrée est calculé pour trois intervallesdifférents car le courant a différentes formes d’ondes pour 0 < D ≤ 1
 3, 1
 3< D ≤ 2
 3et
 13
 < D ≤ 23
 .
 E.2.3.1 Courant efficace des condensateurs d’entrée pour D ≤ 13
 La figure (E.4) montre le courant dans le MOSFET M1 de chacune des trois phasespour un rapport cyclique ≤ 1
 3et le courant dans le condensateur d’entrée.
 139

Page 158
                        

Fig. E.3 – Courant dans le MOSFET M1 des deux phases et le courant résultant dans Ce
 pour D> 0.5
 Le courant dans le condensateur d’entrée peut être décrit sur plusieurs intervallescomme suit :
 iCe(t) =
 Is
 3(1
 3−D) +
 ∆Iph
 DTsw(t− 1
 2DTsw) 0 < t ≤ DTsw
 −Ie DTsw < t ≤ Tsw
 3
 (E.10)
 Le courant efficace dans Ce est calculé à partir de la relation suivante :
 I2CeRMS
 =3
 Tsw
 ∫ DTsw
 0
 (Is
 3(1
 3−D) +
 ∆Iph
 DTsw(t− 1
 2DTsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 3
 DTsw
 (−DIs
 )2
 dt
 (E.11)
 Le courant efficace dans le condensateur est égale à :
 ICeRMS=
 √I2s D(
 1
 3−D) +
 3D
 12∆2Iph pour 0 < D ≤ 1
 3(E.12)
 E.2.3.2 Courant efficace des condensateurs d’entrée pour 13
 < D ≤ 23
 La figure (E.5) montre le courant dans le MOSFET M1 de chacune des trois phaseset le courant dans le condensateur d’entrée pour un rapport cyclique 1
 3< D ≤ 2
 3.
 Le courant dans le condensateur d’entrée peut être décrit sur plusieurs intervallescomme suit :
 iCe(t) =
 Is(
 23−D) +
 ∆Iph
 DTsw(2t− (1
 3−D)Tsw) 0 < t < (D − 1
 3)Tsw
 Is(13−D) +
 ∆Iph
 DTsw(1
 2(D − 2
 3)Tsw + (t− (D − 1
 3)Tsw)) (D − 1
 3)Tsw < t < Tsw
 3
 (E.13)
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Fig. E.4 – Courant dans le MOSFET M1 des trois phases et le courant résultant dans Ce
 pour D ≤ 13
 Le courant efficace dans Ce est calculé à partir de la relation suivante :
 I2CeRMS=
 3
 Tsw
 ∫ (D− 1
 3)Tsw
 0
 (Is(
 23−D) +
 ∆Iph
 DTsw(2t− (1
 3−D)Tsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 3
 (D− 13)Tsw
 (Is(
 13−D) +
 ∆Iph
 DTsw(1
 2(D − 2
 3)Tsw + (t− (D − 1
 3)Tsw))
 )2
 dt
 (E.14)
 Le courant efficace dans le condensateur est égale à :
 ICeRMS=
 √Is
 2(2
 3−D)(D − 1
 3) +
 ∆2Iph
 D2
 3
 12[(
 2
 3−D)3 + 4(D − 1
 3)3] pour
 1
 3< D ≤ 2
 3(E.15)
 Fig. E.5 – Courant dans le MOSFET M1 des trois phases et le courant résultant dans Ce
 pour 13
 < D ≤ 23
 141

Page 160
                        

E.2.3.3 Courant efficace des condensateurs d’entrée pour 23
 < D ≤ 1
 La figure (E.6) montre le courant dans le MOSFET M1 de chacune des trois phaseset le courant dans le condensateur d’entrée pour un rapport cyclique 2
 3< D ≤ 1.
 Le courant dans le condensateur d’entrée peut être décrit sur plusieurs intervallescomme suit :
 iCe(t) =
 Is(1−D) +
 ∆Iph
 DTsw(3t + 3
 2(2
 3−D)Tsw) 0 < t ≤ (D − 2
 3)Tsw
 Is(23−D) +
 ∆Iph
 DTsw((D − 1)Tsw + 2(t− (D − 2
 3)Tsw)) (D − 2
 3)Tsw < t ≤ Tsw
 3
 (E.16)Le courant efficace dans Ce est calculé à partir de la relation suivante :
 I2CeRMS=
 3
 Tsw
 ∫ (D− 2
 3)Tsw
 0
 (Is(1−D) +
 ∆Iph
 DTsw(3t + 3
 2(2
 3−D)Tsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 3
 (D− 23)Tsw
 (Is(
 23−D) +
 ∆Iph
 DTsw((D − 1)Tsw + 2(t− (D − 2
 3)Tsw))
 )2
 dt
 (E.17)
 Le courant efficace dans le condensateur est égale à :
 ICeRMS=
 √Is
 2(1−D)(D − 2
 3) +
 ∆2Iph
 D2
 3
 12[4(1−D)3 + 9(D − 2
 3)3] pour
 2
 3< D ≤ 1
 (E.18)
 Fig. E.6 – Courant dans le MOSFET M1 des trois phases et le courant résultant dans Ce
 pour 23
 < D ≤ 1
 E.2.4 ’q’ phases parallèles
 Pour déterminer le courant efficace du condensateur d’entrée Ce dans un convertisseurà q phases entrelacées, on réécrit le courant efficace pour un nombre de phase allant de 1à 3 et puis nous déduisons l’équation générale.
 Le courant efficace du condensateur d’entrée est réécrit pour q = 1, 2, 3 et k = 1, 2, ..., qavec k est définit dans [20] tel que D = D1 + k−1
 q, D1 : rapport cyclique équivalent tel
 que : D1 ≤ 1/q.
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– q = 1, k = 1
 ICeRMS=
 √I2s (D − 0)(1−D) +
 ∆2Iph
 D2
 1
 12[1(D − 0)3 + 02(1−D)3] pour 0 < D ≤ 1
 (E.19)– q = 2, k = 1
 ICeRMS=
 √I2s (D − 0)(
 1
 2−D) +
 ∆2Iph
 D2
 2
 12[12(D − 0)3 + 02(
 1
 2−D)3] pour 0 < D ≤ 1
 2(E.20)
 – q = 2, k = 2
 ICeRMS=
 √I2s (D − 1
 2)(
 2
 2−D) +
 ∆2Iph
 D2
 2
 12[22(D − 1
 2)3 + 12(
 2
 2−D)3] pour
 1
 2< D ≤ 1
 (E.21)– q = 3, k = 1
 ICeRMS=
 √I2s (D − 0)(
 1
 3−D) +
 ∆2Iph
 D2
 3
 12[12(D − 0
 3)3 + 02(
 1
 3−D)3] pour 0 < D ≤ 1
 3(E.22)
 – q = 3, k = 2
 ICeRMS=
 √(I2
 s (D − 1
 3)(
 2
 3−D) +
 ∆2Iph
 D2
 3
 12[22(D − 1
 3)3 + 12(
 2
 3−D)3] pour
 1
 3< D ≤ 2
 3(E.23)
 – q = 3, k = 3
 ICeRMS=
 √I2s (D − 2
 3)(
 3
 3−D) +
 ∆2Iph
 D2
 3
 12[32(D − 2
 3)3 + 22(
 3
 3−D)3] pour
 2
 3< D ≤ 1
 (E.24)En considérant les équations décrites ci-dessus et en les réécrivant en fonction de k et
 q, on déduit l’équation générique suivante :
 ICeRMS=
 √I2s (D − (k − 1)
 q)(
 k
 q−D) +
 ∆2Iph
 D2
 q
 12[k2(D − (k − 1)
 q)3 + (k − 1)2(
 k
 q−D)3]
 (E.25)Avec k−1
 q< D ≤ k
 q
 E.3 Courant efficace dans le condensateur de sortie
 Le courant efficace dans le condensateur de filtrage de sortie est calculé de la mêmefaçon que dans le condensateur d’entrée.
 E.3.1 Buck classique : 1 seule phase
 La figure (E.7) montre le courant du condensateur de sortie dans le cas d’un simpleBuck. Le courant efficace est calculé pour un rapport cyclique D allant de 0 à 1 et soit∆IL l’ondulation du courant définie par l’inductance L. Le courant dans le condensateurde sortie Cs est définit sur deux intervalles comme suit :
 iCs(t) =
 Ve(1−D)
 L(t− 1
 2DTsw) 0 < t ≤ DTsw
 Ve
 L(1
 2(1 + D)Tsw − t) DTsw < t ≤ Tsw
 (E.26)
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Le courant efficace peut être calculé en considérant la relation suivante :
 I2CsRMS=
 1
 Tsw
 [∫ DTsw
 0
 (Ve(1−D)
 L(t− 1
 2DTsw)
 )2
 dt +
 ∫ Tsw
 DTsw
 (Ve
 L(1
 2(1 + D)Tsw − t)
 )2
 dt
 ](E.27)
 Le courant efficace dans le condensateur est égale à :
 ICsRMS=
 Ve(1−D)DTsw√12L
 0 < D ≤ 1 (E.28)
 Fig. E.7 – Courant du condensateur de sortie pour un Buck classique
 E.3.2 Courant efficace pour deux phases
 Dans le cas où on dispose de plus qu’une phase opérationnel, les formes d’ondes chan-gement quand le rapport cyclique est inférieur ou supérieur à l’inverse du nombre dephases. Dans le cas de deux phases parallèles le courant dans le condensateur de sortie aaussi différentes formes d’ondes selon que le rapport cyclique est inférieur ou supérieur à50 %.
 E.3.2.1 Courant efficace dans le condensateur de sortie pour D≤ 0.5
 La figure (E.8) montre le courant dans le condensateur de sortie Cs le courant dephases, iphase1(t) et iphase2(t). Le courant dans le condensateur est égale à la somme ins-tantanée du courant dans les deux phases moins la valeur moyenne. De ce fait le courantdans le condensateur de sortie sont égal est égal à :
 iCs(t) =
 Ve(1−2D)
 Leq(t− 1
 2DTsw) 0 < t ≤ DTsw
 VeDLeq
 (−2t + (12
 + D)Tsw) DTsw < t ≤ Tsw
 2
 (E.29)
 Avec Leq l’inductance qui conditionne l’ondulation du courant de sortie qui peut êtreégale à l’inductance propre dans le cas des inductances indépendantes ou bien égale auxfuites totales par phase dans le cas de Transformateurs Inter-phases.
 Le courant efficace peut être calculé en considérant la relation suivante :
 I2CsRMS
 =2
 Tsw
 [∫ DTsw
 0
 (Ve(1− 2D)
 Leq
 (t− 1
 2DTsw)
 )2
 dt +
 ∫ Tsw2
 DTsw
 (Ve
 Leq
 (−2t + (1
 2+ D)Tsw)
 )2
 dt
 ](E.30)
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Le courant efficace dans le condensateur de sortie est égale à :
 ICsRMS=
 Ve(1− 2D)DTsw√12Leq
 0 < D ≤ 1
 2(E.31)
 Fig. E.8 – Courant dans le condensateur de sortie pour un système de deux phases pourD≤ 0.5
 E.3.2.2 Courant efficace dans le condensateur de sortie pour D> 0.5
 La figure (E.9) montre le courant dans le condensateur de sortie Cs ainsi que le courantde phases, iphase1(t) et iphase2(t) pour un rapport cyclique > 50%. Le courant dans lecondensateur de sortie est égale à :
 iCs(t) =
 Ve(1−D)
 Leq(2t + (1
 2−D)Tsw) 0 < t ≤ (D − 1
 2)Tsw
 Ve(1−2D)Leq
 (t− DTsw
 2) (D − 1
 2)Tsw < t ≤ Tsw
 2
 (E.32)
 Le courant efficace peut être calculé en considérant la relation suivante :
 I2CsRMS
 =2
 Tsw
 ∫ (D− 1
 2)Tsw
 0
 (Ve(1−D)
 Leq(2t + (1
 2−D)Tsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 2
 (D− 12)Tsw
 (Ve(1−2D)
 Leq(t− DTsw
 2)
 )2
 dt
 (E.33)
 Le courant efficace dans le condensateur de sortie est égale à :
 ICsRMS=
 Ve(1−D)(2D − 1)Tsw√12Leq
 1
 2< D ≤ 1 (E.34)
 145

Page 164
                        

Fig. E.9 – Courant dans le condensateur de sortie pour un système de deux phases pourD> 0.5
 E.3.3 Courant efficace pour trois phases
 Ce système à trois phases parallèles va être étudiés pour trois cas de rapport cycliques,0 < D ≤ 1
 3, 1
 3< D ≤ 2
 3et 2
 3< D ≤ 1. Pour chacun des rapports cycliques les formes
 d’ondes sont différentes et donc vont être étudiées séparément.
 E.3.3.1 Courant efficace dans le condensateur de sortie pour D ≤ 13
 Le courant dans le condensateur est la somme des trois courants de phases alternatifs.La figure (E.10) montre les différents courants correspondants pour D≤ 1
 3. Le courant
 dans le condensateur de sortie est décrit comme suit :
 iCs(t) =
 Ve(1−3D)
 Leq(t− 1
 2DTsw) 0 < t ≤ 1
 3Tsw
 VeDLeq
 (12(1− 3D)− 3(t−DTsw)) 1
 3Tsw < t ≤ Tsw
 3
 (E.35)
 Le courant efficace peut être calculé en considérant la relation suivante :
 I2CsRMS
 =3
 Tsw
 ∫ 1
 3Tsw
 0
 (Ve(1−3D)
 Leq(t− 1
 2DTsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 313Tsw
 (VeDLeq
 (12(1− 3D)− 3(t−DTsw))
 )2
 dt
 (E.36)
 Le courant efficace dans le condensateur de sortie est égale à :
 ICsRMS=
 Ve(1− 3D)DTsw√12Leq
 0 < D ≤ 1
 3(E.37)
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Fig. E.10 – Courant dans le condensateur de sortie pour un système de trois phases pourD≤ 1
 3
 E.3.3.2 Courant efficace dans le condensateur de sortie pour 13
 < D ≤ 23
 La figure (E.11) montre les différents courants correspondants pour 13
 < D ≤ 23. Le
 courant dans le condensateur est la somme des trois courants de phases alternatifs. Lecourant dans le condensateur de sortie est décrit comme suit :
 iCs(t) =
 Ve
 Leq(1− 3
 2D)(2t + 1
 3(1− 3D)Tsw) 0 < t ≤ (D − 1
 3)Tsw)
 Ve
 Leq(3
 2D − 1
 2)(1
 3(2− 3D)Tsw)− 2(t− (D − 1
 3)Tsw) (D − 1
 3)Tsw < t ≤ Tsw
 3
 (E.38)Le courant efficace peut être calculé en considérant la relation suivante :
 I2CsRMS
 =3
 Tsw
 ∫ (D− 1
 3)Tsw
 0
 (Ve
 Leq(1− 3
 2D)(2t + 1
 3(1− 3D)Tsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 3
 (D− 13)Tsw
 (Ve
 Leq(3
 2D − 1
 2)(1
 3(2− 3DTsw)− 2(t− (D − 1
 3)Tsw)
 )2
 dt
 (E.39)
 Le courant efficace dans le condensateur de sortie est égale à :
 ICCsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (3D − 1)(2
 3−D)
 1
 3< D ≤ 2
 3(E.40)
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Fig. E.11 – Courant dans le condensateur de sortie pour un système de trois phases pour13
 < D ≤ 23
 E.3.3.3 Courant efficace dans le condensateur de sortie pour 23
 < D ≤ 1
 La figure (E.12) montre les différents courants correspondants pour 23
 < D ≤ 1. Lecourant dans le condensateur de sortie est décrit comme suit :
 iCs(t) =
 Ve
 Leq3(1−D)(t + 1
 2(2
 3−D)Tsw) 0 < t ≤ (D − 2
 3)Tsw
 Ve
 Leq3(D − 2
 3)(1
 2(1−D)Tsw − (t− (D − 2
 3)Tsw) (D − 2
 3)Tsw < t ≤ Tsw
 3
 (E.41)Le courant efficace peut être calculé en considérant la relation suivante :
 I2CsRMS
 =3
 Tsw
 ∫ (D− 2
 3)Tsw
 0
 (Ve
 Leq3(1−D)(t + 1
 2(2
 3−D)Tsw)
 )2
 dt
 +∫ Tsw
 3
 (D− 23)Tsw
 (Ve
 Leq3(D − 2
 3)(1
 2(1−D)Tsw − (t− (D − 2
 3)Tsw)
 )2
 dt
 (E.42)
 Le courant efficace dans le condensateur de sortie est égale à :
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (D − 2
 3)(3− 3D)
 2
 3< D ≤ 1 (E.43)
 Fig. E.12 – Courant dans le condensateur de sortie pour un système de trois phases pour23
 < D ≤ 1
 148

Page 167
                        

E.3.4 ’q’ phases parallèles
 Pour déterminer le courant efficace dans le condensateur de filtrage de sortie Cs pourun nombre, q, quelconque de phases parallèles, on réécrit le courant efficace pour unnombre de phase allant de 1 à 3 et puis nous déduisons une équation générale.
 Le courant efficace dans le condensateur de sortie est réécrit pour q = 1, 2, 3 et k =1, 2, ..., q avec k est définit dans [20] tel que D = D1+
 k−1q
 , D1 : rapport cyclique équivalenttel que : D1 ≤ 1/q
 – q = 1, k = 1
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (D − 0)(1
 1−D) 0 < D ≤ 1 (E.44)
 – q = 2, k = 1
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (2D − 0)(1
 2−D) 0 < D ≤ 1
 2(E.45)
 – q = 2, k = 2
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (2D − 1)(2
 2−D)
 1
 2< D ≤ 1 (E.46)
 – q = 3, k = 1
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (3D − 0)(1
 3−D) 0 < D ≤ 1
 3(E.47)
 – q = 3, k = 2
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (3D − 1)(2
 3−D)
 1
 3< D ≤ 2
 3(E.48)
 – q = 3, k = 3
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 (3D − 2)(1−D)2
 3< D ≤ 1 (E.49)
 En considérant les équations décrites ci-dessus et en les réécrivant en fonction de k etq, on déduit une équation générique :
 ICsRMS=
 VeTsw√12Leq
 [qD − (k − 1)][k
 q−D]
 k − 1
 q< D ≤ k
 q(E.50)
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Annexe F
 Calcul des éléments du filtre decompensation
 Fig. F.1 – Principe de compensation de la tension de sortie
 A fin de déterminer les éléments du filtre de compensation, la figure 4.13 peut êtrepresentée par les fonctions de transfert du système. La figure F.1 montre le schéma blocen boucle fermée. Il existe deux boucles imbriquées. Une boucle interne en courant et uneboucle externe en tension. En tenant compte de la résistance série, ESR, de la capacitéde sortie Cs, la fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle en courant corrigéeHIBO s’exprime par :
 HIBO = α.CI(p).1
 Vp
 .HI(p) (F.1)
 avec
 HI(P ) =iL
 D=
 V eeq
 Rch
 .1 + (Rch + ESR).Csp
 1 + (ESR.Cs +Lfeq
 Rch)p + (1 + ESR
 Rch)LfeqCsp2
 Si Rch >> ESR
 HI(P ) ' V eeq
 Rch
 .1 + Rch.Csp
 1 + (ESR.Cs +Lfeq
 Rch)p + LfeqCsp2
 etCI(p) = Z2(p) =
 1 + RcCcp
 Ccp
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Le correcteur CI(p) est un proportionnel intégral choisi dans [53] tel que RcCc =√
 LfeqCs
 afin d’annuler l’erreur statique et garantir la stabilité.La fonction de transfert en boucle fermée de la boucle en courant corrigée s’exprime
 comme suit :
 HIBF =G(p)
 1 + αG(p)(F.2)
 avecG(p) = CI(p).
 1
 Vp
 .HI(p)
 La boucle en tension corrigée en boucle ouverte est égale à :
 HV BO = Cv(p).HIBF .vs
 iL(F.3)
 avec Cv(p) = 1RFB
 Puisque la boucle en courant est très rapide par rapport à la boucle en tension, ce typede commande revient en fait à réaliser un générateur du courant incluant l’inductance defuite équivalente Lfeq qui alimente l’ensemble Cs et Rch. Dans ce cas, la relation vs/iL estégale à :
 vs
 iL= Rch.
 1 + ESR.Cs.p
 1 + (Rch + ESR).Cs.p
 La fonction de transfert HV BO est alors égale à :
 HV BO =Rch
 RFB
 .1 + ESR.Cs.p
 1 + (Rch + ESR).Cs.p.HIBF (F.4)
 On distingue deux cas :
 - Cas 1 : RchCs >√
 LfeqCs
 La figure F.2 montre le diagramme de bode correspondant à la boucle en courant corrigéeen boucle fermée,HIBF .
 Fig. F.2 – Diagramme de bode de HIBF pour RchCs >√
 LfeqCs
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Le diagramme de bode de la boucle en tension corrigée en boucle ouverte HV BO sedéduit de la figure F.2. La figure F.3 montre le diagramme de bode correspondant :
 Fig. F.3 – Diagramme de bode de HV BO pour RchCs >√
 LfeqCs
 153

Page 172
                        

- Cas 2 : RchCs <√
 LfeqCs
 Dans ce cas, la figure F.4 montre le diagramme de bode correspondant à la boucle encourant corrigée en boucle fermée,HIBF . Le diagramme de bode de la boucle en tension
 Fig. F.4 – Diagramme de bode de HIBF pour RchCs <√
 LfeqCs
 corrigée en boucle ouverte HV BO se déduit de la figure F.4. La figure F.5 montre lediagramme de bode correspondant.
 Fig. F.5 – Diagramme de bode de HV BO pour RchCs <√
 LfeqCs
 Dans les deux cas, la pulsation de coupure wc de HV BO s’exprime comme suit.
 wc =V eeq
 V p.
 ESR
 RFBCc
 .
 √Cs
 Lfeq
 (F.5)
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D’après la relation F.5, en fixant la pulsation de coupure wc = 2πfc il est possible dedéduire les éléments du filtre de compensation (fc : fréquence de coupure) :
 Cc =V eeq
 V p.ESR
 RFB
 .
 √Cs
 Lfeq
 .1
 2πfc
 (F.6)
 Sachant que Rc.Cc est choisi égal à√
 LeqCs afin d’annuler l’erreur statique et garantirla stabilité. La résistance Rc est alors égale à :
 Rc = RFB.2.π.fc.V p.Lfeq
 V eeq.ESR(F.7)
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