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Introduction générale 

INTRODUCTION GENERALE 

Les travaux réalisés au cours de cette thèse et présentés dans ce mémoire s'inscrivent dans la 

continuité de certains travaux menés au sein de l'équipe Electronique de Puissance du 

Laboratoire d'Electrotechnique de Grenoble. fis portent sur la conception de convertisseurs 

ACIDC à correction du facteur de puissance, que cela soit du point de vue "structure" ou bien 

"commande" . 

Le nombre de convertisseurs statiques raccordés aux réseaux industriels ne cesse d'augmenter. 

Ces convertisseurs posent quelques problèmes aux réseaux car ils se comportent comme des 

charges non linéaires et absorbent, par conséquent, des courants non sinusoïdaux. En effet, 

l'obtention d'une tension continue à partir du réseau se fait généralement par une alimentation qui 

présente en amont, dans la plupart des cas, un condensateur de filtrage au travers d'un pont de 

diodes. La présence de ce condensateur à l'entrée du convertisseur impose à celui-ci de 

n'absorber du courant que lorsque la tension secteur est supérieure à celle du condensateur. fi en 

résulte que le facteur de puissance est médiocre et est réduit à des valeurs voisines de 0,5 à 0,6. 

L'ajout d'une inductance de lissage en sortie du pont de diodes améliore relativement le facteur de 

puissance mais le résultat demeure modeste et le poids et le volume ainsi que le coût augmentent 

notablement. Pour ces mêmes raisons l'utilisation de filtres passifs d'ordre supérieurs est aussi 

insatisfaisante. A l'opposé de ces solutions de filtrage passif, d'autre techniques ont été 

développées. Ces derniers consistent à intercaler entre la charge et le pont redresseur un 

convertisseur DCIDC qui permettra de prélever un courant sinusoïdal en phase avec la tension 

réseau. 

Au premier chapitre et après un bref rappel de quelques définitions, la norme en vigueur sera 

exposée brièvement. Le respect de cette norme montre le handicap que présente le filtrage 

classique de type L-C. Ensuite, une distinction entre la correction de facteur de puissance mono­

étage et à deux étages sera faite pour mieux situer le problème. 

Lors du deuxième chapitre, un survol des techniques de modélisation des convertisseurs sera 

fait. Dans ce chapitre, nous présenterons les problèmes auxquels nous étions confrontés pour 

faire des simulations numériques de convertisseurs fonctionnant en absorption sinusoïdale. En 

fonction du type de convertisseur, la méthode de modélisation la plus adaptée sera utilisée. Ainsi, 

pour les convertisseurs à résonance à commutateur de courant une modélisation exacte sera 
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Introduction générale 

nécessaire, alors que pour les convertisseurs à résonance à onduleur de tension une approche au 

premier harmonique reste satisfaisante. 

Le chapitre 3 est consacré à la conception d'alimentation ACIDC à correction de facteur de 

puissance mono-étage de faible puissance (300 W). Dans ce chapitre, le Flyback avec ses 

différentes variantes ainsi que la structure Sepic seront étudiés. 

Ces investigations on fait l'objet d'une collaboration entre France-Telecom et le Laboratoire 

d'Electrotechnique de Grenoble. Cette collaboration se poursuivra par un second contrat qui vise 

la réalisation d'un prototype industriel. 

Au chapitre 4, les convertisseurs à résonance alimentés par commutateur de courant seront 

étudiés. Ces convertisseurs sont destinés pour des applications de puissance moyenne ( 3 kW). 

Une synthèse de convertisseur sera présentée en vue d'une généralisation. L'étude est, toutefois, 

limitée aux convertisseurs à résonance à deux éléments de stockage. Les résultats expérimentaux 

d'une structure seront présentés pour valider les simulations. 

Au dernier chapitre, les convertisseurs à résonance alimentés par onduleur de tension seront 

présentés. Les convertisseurs à résonance série, série-parallèle et résonance mixte seront étudiés. 

Les mesures effectuées sur un prototype viennent valider les résultats de simulation. 
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Chapitre 1 : Introduction à l'absorption sinusoïdale 

INTRODUCTION A L'ABSORPTION SINUSOIDALE 

1 INTRODUCTION 

Usuellement, les alimentations à découpage prélèvent leur énergie à partir du secteur 

industriel à travers un redresseur à diodes en pont suivi d'un condensateur de filtrage. Ce dernier 

se charge à une tension continue proche de la valeur crête du réseau. La présence de ce 

condensateur à l'entrée du convertisseur impose à celui-ci de n'absorber du courant que lorsque 

la tension secteur est supérieure à celle du condensateur. Le courant à l'entrée est, alors, constitué 

par un large palier nul et une pointe étroite avec une valeur crête élevée. Ce courant d'entrée, 

impulsionnel et riche en harmoniques, impose un facteur de puissance médiocre, de l'ordre de 

0,6, et présente une valeur efficace élevée. C'est pourquoi des restrictions ont été définies et ont 

fait l'objet d'une norme traitant les valeurs limites d'harmoniques que peut avoir le courant 

d'entrée d'un appareil électrique. 

2 CARACTERISATION DES PERTURBATIONS 

Un convertisseur raccordé au secteur industriel est considéré par le distributeur d'électricité 

comme une charge perturbatrice s'il absorbe des courants non sinusoïdaux. Cette perturbation se 

traduit par l'absorption de courants harmoniques d'ordre supérieurs (généralement 3, 5 et 7 ... ) 

donc de la pollution de la tension secteur. Cette perturbation harmonique peut être caractérisée 

par le facteur de puissance Cos( <p). Elle peut également être caractérisée par le taux de distorsion 

harmonique (THD) défini pour la tension ou le courant. 

2.1 Facteur de puissance 

Rappelons qu'une grandeur périodique X(t) peut être décomposée en série de Fourier de la 

façon suivante: 

X (t) == X 0 + f fi· X n . sin(n. COL . t+ 'JI J 

Avec: 

n=l 

Xo : composante continue de la grandeur X(t), 

n : rang de l'harmonique, 

Xn : valeur efficace de l'harmonique de rang n, 

(1) 
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Chapitre 1 : Introduction à l'absorption sinusoïdale 

\jfn : phase de l 'harmonique de rang n, 

COL: pulsation fondamentale de la grandeur X(t). 

Dans le cas d'un convertisseur raccordé au réseau, les expressions instantanées du courant I(t) et 

de la tension V(t) à son entrée, en régime périodique peuvent s'écrire sous la forme: 

1 (t) = I.fi· ln . sin (n . û) L . t + \jf J (2) 
n=l 

V(t) = I.fi· Vn . sin(n· û)L . t+ eJ (3) 
~--~----

n:;:;:l 

Où In et Vn sont les valeurs efficaces de la nème harmonique du courant et de la tension 

respectivement. 

Les valeurs efficaces de courant et tension sont données par: 

I~ff = ~~In2 

veff = ~~Vn2 
Dans le cas d'un réseau monophasé, la puissance apparente S est définie par: 

La puissance active P étant définie comme suit : 

p = Il n . Vn . cos(<pJ avec <Pn = en - \jf n 
n:::::l 

(4) 

(5) 

(6) 

(7) 

Le facteur de puissance est défini comme étant le rapport de la puissance active P par la 

puissance apparente S, soit: 

Iln ·Vn .cos(<\lJ 
F = !.. = -"n.;::=I==----==== 

SW·jfv: 
(8) 

Dans le cas où la tension d'alimentation est sinusoïdale ce facteur de puissance devient: 

F := IJ . cos (<PI ) 

W (9) 

D'après cette expression, il est évident que le facteur de puissance dépend non seulement du 

déphasage entre les grandeurs fondamentales du courant et de la tension, mais aussi de la 

présence des harmoniques. 
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Chapitre 1 .' Introduction à ['absorption sinusoïdale 

2.2 Taux de distorsion harmonique 

La décomposition en série de Fourier du courant I(t) que prélève un convertisseur statique, 

raccordé au secteur industriel, est donnée par: 

I(t) =..fi. Il . sin (COL . t + \jfJ+ f..fi· In . sin(n· COL' t+ \jf J 

Avec: 

n:;2 

Il : valeur efficace du courant fondamental, 

\If 1 : déphasage du courant fondamental, 

n : rang de l'harmonique, 

In : valeur efficace du courant harmonique de rang n, 

\!fn : déphasage du courant harmonique de rang n, 

COL : pulsation fondamentale du secteur. 

(10) 

Le taux de distorsion harmonique (THD) est un paramètre qui donne une idée de la déformation 

du courant. li est défini de la façon suivante: 

(11) 

Une autre expression du taux de distorsion harmoniqùe peut être rencontrée dans la littérature: 

(12) 

3 REGLEMENTATION: NORME EUROPEENNE EN 61000-3-2 

Le niveau des perturbations électriques engendrées par les appareils électriques sur le réseau 

basse tension peut être quantifié à l'aide du facteur de puissance, du spectre du courant absorbé, 

et du spectre des ondes électromagnétiques rayonnées. Le facteur de puissance permet d'estimer 

la puissance apparente transitée par l'appareil, qui peut être plus grande que la puissance 

consommée en sortie. Une partie de la puissance transitée est non utilisée, mais son transit se 

traduit par une circulation de courant plus importante ce qui est défavorable pour le 

dimensionnement. 

Depuis le 5 août 1995, La norme européenne EN 61000-3-2, qui traite de la limitation des 

courants harmoniques injectés dans le secteur par les appareils électriques, est entrée en vigueur. 
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Chapitre 1 : Introduction à l'absorption sinusoïdale 

Elle définit les limites des harmoniques du courant d'entrée qui peuvent être produits par ces 

appareils. Cette limitation a introduit une classification des appareils de la manière suivante: 

Classe A : Appareil triphasé équilibré et tout autre appareil à l'exception de ceux qui sont 

indiqués dans l'une des classes suivantes. 

Classe B : Outils portatifs (outils électriques tenus à la main pendant leur fonctionnement 

normal et utilisés pendant une courte période uniquement ). 

Classe C : Appareil d'éclairage y compris dispositifs variateurs geJumièré:----------- . 

Classe D : Appareil ayant un courant d'entrée à "forme d'onde spéciale" défini par une 

enveloppe comme présentée sur la Fig. 1 ci-dessous et dont la puissance active d'entrée, est 

P::;; 600W. 

n/3 n/3 n/3 

0.35r------' 

rc/2 rc 

Fig. 1 : Enveloppe limitant la forme d'onde de la classe D 

Un appareil fera partie de la classe D si la forme du courant d'entrée, de chaque demi-période, 

normalisée par sa valeur crête est comprise dans cette enveloppe pendant au moins 95% de la 

durée de chaque demi-période. La ligne médiane qui passe par rrJ2 doit coïncider avec la valeur 

crête du courant d'entrée. 

Dans notre cas et vu la puissance pour laquelle le convertisseur sera dimensionné ceux sont 

les classes A ou D qui spécifieront la limitation des courant harmoniques et dont nous 

récapitulons ci-dessous les limites. 

Les valeurs limites pour les appareils de la classe A sont données par le tableau suivant: 
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Chapitre 1 : Introduction à l'absorption sinusoïdale 

Rang harmonique 
n 

Courant harmonique maximal autorisé 
A (eff) 

Harmoniques impairs 
3 2.30 

-------------------------------------------------------------- ----------------------------------------------------------
5 1.14 
7 0.77 

-------------------------------------------------------------- ------------------------------------------------------ - -
9 0.40 
11 0.33 
13 0.21 

15:S;n:S;39 0.15* 15/n 
Harmoniques pairs 

2 1.08 
4 0.43 

-------------------------------------------------------------- ----------------------------------------------------------
6 0.30 

O.23*8/n 

Les valeurs limites pour les appareils de la classe D sont données par le tableau suivant: 

Rang harmonique 
n 

Courant harmonique maximal 
autorisé par watt 

rnAIW 
3 3.4 

---------------------------------------------- ---------------------------------------
5 1.9 
7 
9 
11 

13:S;n:S;39 
( harmoniques impairs 

uniquement) 

4 REDRESSEMENT CLASSIQUE 

1.0 
0.5 

0.35 

3.85/n 

Courant harmonique 
maximal autorisé 

A 

Contrairement au filtrage capacitif, le filtre de type LC présenté sur la Fig. 2 permet de 

maintenir le courant non nul sur un intervalle plus important, ce qui aurait pour conséquences de 

réduire les harmoniques. Suivant les valeurs des paramètres du filtre, le courant Ig à l'entrée peut 

être continu sur toute la période réseau ou bien continu sur une fraction de celle-ci : ces deux cas 

de figure sont désignés respectivement par la conduction continue et la conduction discontinue. 
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L 

Eg 

c R 

Fig. 2 : Redressement classique avec filtre de type Le 

Nous nous intéressons au fonctionnement en conduction continue qui est caractérisé par un 

courant d'entrée dont le spectre serait moins pollué. En considérant que les composants passifs 

ainsi que les diodes du redresseur sont parfaits, le fonctionnement de ce redresseur peut être 

décrit par deux équations différentielles élémentaires, soient: 

{ 

dIg 
L·-=Eg-Vo 

dt 

C. dVo = Ig _ Vo 
dt R 

Avec Eg = Em.!sin(coL .t~ 

(13) 

(14) 

Le système d'équations différentielles (13) peut être ramené à l'équation différentielle du second 

ordre avec second membre suivante: 

d 2Vo 1 dVo Vo Em .!sin(coL . t l 
--+_._+-=---'-----'-
dt 2 Re dt Le Le. 

(15) 

La solution générale de cette équation peut être déterminée en considérant séparément les 

intervalles [O,n] et [n,2.n]. Cette solution n'est autre que la somme de la solution de l'équation 

homogène associée et d'une solution particulière. Les constantes d'intégration peuvent être 

déterminées en considérant la périodicité en régime établi. L'équation (15) est résolue 

analytiquement en utilisant un logiciel de calcul formel [Mac-96]. 

Toutefois, la complexité de la solution obtenue ne permet pas de déduire la limite de la 

conduction continue pour que cette étude soit valide, ce qui constitue un handicap de cette 

démarche. En conséquence, le fonctionnement du circuit est simulé en utilisant le logiciel 

"Gentiane" pour différentes valeurs de condensateurs [Ger-96]. Les allures de courant d'entrée et 

de la tension de sortie sont présentées sur les figures ci-dessous: 
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Fig. 3 : Allure du courant d'entrée avec une inductance de 
30 mH, une charge de 45 Q et un condensateur de l mF sous 

une tension réseau de 230V eff / 50 Hz. 

240 

235 

~ 230 

= .S 
<Il 

= 225 Oj 

E-< 

220 

0.005 0.01 

Temps (s) 

0.015 0.02 

Fig. 4 : Allure de la tension de sortie avec une inductance 
30 rnH, une charge de 45 Q et un condensateur de l mF sous 

une tension réseau de 230V eff / 50 Hz. 

En faisant varier la valeur de l'inductance, nous pouvons évaluer la puissance maximale transitée 

pour laquelle la norme sera respectée. Nous examinons uniquement le cas où la puissance est 

supérieure à 600 W, ce qui permet de situer l'application en classe A. Quant à la classe D, l'étude 

est plus complexe puisque il faut s'assurer de la symétrie et de la forme d'onde qui doit être 

incluse dans le gabarit donné par la Fig. 1. Les résultats obtenus pour un condensateur de valeur 

1 mF sont donnés par les figures ci-dessous. La puissance maximale qui peut transiter avec un 

condensateur de filtrage de 1 mF est de 1,16 kW pour une inductance de 30 mH. Le facteur de 

puissance maximal est de 0,77. 

f$ 
..>: 

Oj 
0.9 u = o:! 

<Il 

·S 0.8 
~ 

0.7 

0.6 
10 20 30 40 50 60 70 

Inductance (mH) 

Fig. 5 : Courbe limite donnant la puissance maximale transitée 
en fonction de l'inductance d'entrée pour un condensateur de 

l mF et sous une tension réseau de 230V eff / 50 Hz. 

0.775 

0.77 

Oj 
u 0.765 
§ 
<Il 
<Il 0.76 13 
~ 
Oj 0.755 

'" .. 
:: 0.75 .., .... 
u 
o:! 

0.745 r... 

0.74 

0.735 
10 20 30 40 50 60 70 

Inductance (mH) 

Fig. 6 : Evolution du facteur de puissance dans le cas d'un 
condensateur de l mF, sous une tension réseau de 

230V eff /50 Hz. 
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5 CORRECTION DU FACTEUR DE PUISSANCE 

Pour remédier à la dégradation de la qualité du réseau engendrée par les appareils électriques, 

différentes techniques ont été développées afin d'améliorer le facteur de puissance et réduire le 

taux de distorsion du courant absorbé. Ces techniques peuvent être classées en deux catégories, à 

savoir les techniques dites passives et celles dites actives. 

Les techniques passives consistent à l'emploi de filtre passif en cascade avec le redresseur pour 

piéger les harmoniques principalement d'ordre 3,5 et 7. Cette technique présente peu d'intérêt du 

fait de la limitation de la puissance transitée et de l'emploi de composants réactifs basse 

fréquence très volumineux (dimensionnés pour la basse fréquence: 50 Hz). 

5.1 Correction du facteur de puissance à deux étages 

A l'opposé des techniques passives, des solutions mettant en œuvre des convertisseurs ont été 

élaborées pour améliorer le facteur de puissance et respecter la norme. Elles consistent à utiliser 

un premier convertisseur comme prérégulateur ayant comme fonction d'asservir le courant 

d'entrée pour le faire suivre une consigne sinusoïdale en phase avec la tension du secteur et un 

second convertisseur DC/DC pour réguler la tension de sortie (voir Fig. 7). Un stockage 

intermédiaire est alors nécessaire entre les deux convertisseurs. Cette correction du facteur de 

puissance est connue sous l'appellation d'absorption sinusoïdale en deux étages. 

Dans les sous-paragraphes qui suivent seront présentées succinctement les différentes structures 

élémentaires et distinguées celles qui peuvent remplir la fonction prérégulateur, autrement dit qui 

peuvent être utilisées en aval de pont redresseur non commandé pour effectuer le prélèvement 

d'un courant sinusoïdal à l'entrée [Liu-88], [Fer-94], [Moh-95]. 

f.' .. ' .'-" 
~ Stockage 

,-----, Intennédiaire 

Réseau Prérégulateur DC/DC Charge 

Fig. 7 : Principe de l'absorption sinusoïdale en deux étages 

5.1.1 Hacheur parallèle (BOaST) 

Cette structure, appelée aussi hacheur élévateur, est présentée sur la Fig. 8. Elle est la plus 

répandue dans les applications à prélèvement sinusoïdal. Cette structure présente l'avantage de ne 

pas découper le courant d'entrée. Cela permet un contrôle aisé du courant par l'interrupteur et 

facilite le filtrage HF du courant d'entrée. En revanche, le Boost présente la caractéristique 
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d'avoir une tension de sortie doit être supérieure à la tension instantanée maximale d'entrée (pour 

une tension efficace d'entrée de 265 V, la tension de sortie doit être supérieure 375 V). D'autre 

part, il ne présente pas de protection contre les court-circuits ou les surcharges, du fait que 

l'interrupteur n'est pas placé entre l'entrée et la sortie. De plus, il présente l'inconvénient de ne 

pouvoir démarrer sans circuit auxiliaire. 

Fig. 8 : Hacheur parallèle (Boost) 

Cette structure ne permet pas de réaliser directement l'isolation galvanique. Elle est utilisée 

comme prérégulateur et nécessite un second convertisseur permettant l'adaptation de tension et 

l'isolation. Elle peut fonctionner en conduction continue ou discontinue. Dans ce dernier cas, la 

fermeture de l'interrupteur se produit à zéro de courant, ce qui permet de réduire les pertes par 

commutation. En revanche, l'absorption sinusoïdale n'est pas naturelle en conduction 

discontinue. En conduction continue, l'absorption sinusoïdale peut être assurée par différentes 

lois de commande: commande en mode auto-oscillant, commande par hystérésis [Dix-89a], 

[Dix-89b] [And-92], [Aim-94], [And-95]. D'autres lois de commande utilisant des porteuses non 

linéaire sont introduites récemment pour simplifier les boucles de régulation classiques [Mak-

96],[Raj-97], ce qui permet de prévoir des boucles d'asservissement plus simples et efficaces. 

D'autres variantes introduisant la quasi-résonance et la multirésonance peuvent être rencontrées 

dans la littérature [Moo-96], elles permettent d'adoucir les commutations et par conséquent 

augmenter la fréquence de découpage. 

5.1.2 Hacheur série (BUCK) 

Cette structure, appelée aussi hacheur abaisseur, est présentée sur la Fig. 9. Le courant d'entrée Ig 

ne peut être prélevé de la source que si la tension d'entrée Eg est supérieure à la tension de sortie 

Vo. En conséquence le courant d'entrée prélevé aura de fortes composantes harmoniques de bas 

rang. De plus, le courant à l'entrée est haché et l'utilisation d'un filtre est nécessaire. Si on désire 

un fonctionnement continu tout au long de la période réseau, alors ce convertisseur se trouve 

écarté. 
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19 Lo 

Ecrt" ~v, 
Fig. 9 : Hacheur série (Buck) 

5.1.3 Hacheur à accumulation inductive (BUCK-BOaST) 

Le hacheur à accumulation inductive est présenté sur la Fig. 10. Cette structure permet de 

s'affranchir des deux inconvénients du Boost. En effet, le courant de surcharge ou de court-circuit 

peut être contrôlé grâce à l'emplacement de l'interrupteur entre l'entrée et la sortie. De plus la 

tension de sortie peut être indifféremment supérieure ou inférieure à la tension d'alimentation. En 

revanche, ce convertisseur a quelques inconvénients. En effet, le découpage du courant d'entrée 

nécessite un filtre pour éliminer les harmoniques HF de courant qu'il génère. L'interrupteur doit 

également supporter une tension à l'état bloqué (Eg,nax+ Vo) supérieure à celle que présente 

l'interrupteur du Boost (Vo). il faut noter aussi que la polarité de la tension de sortie est inverse 

de celle de l'entrée, mais ce problème peut être supprimé en introduisant l'isolation galvanique 

dans cette structure (Flyback). 

Fig. 10: Hacheur à accumulation inductive(Buck-Boost) 

Les fonctionnement en modes de conduction continue ou discontinue sont possibles. Dans ce 

dernier cas, la fermeture de l'interrupteur se produit à zéro de courant, ce qui permet de réduire 

les pertes par commutation. De plus, l'absorption sinusoïdale est obtenue naturellement en 

conduction discontinue en commandant l'interrupteur à fréquence et rapport cyclique constants. 

En conduction continue, l'absorption sinusoïdale peut être assurée à fréquence variable [Tou-94], 

[Zan-96]. 

5.1.4 Hacheur à accumulation capacitive (CUK) 

Le hacheur à accumulation capacitive est présenté sur la Fig. Il. Cette structure permet aussi 

d'avoir une tension de sortie supérieure ou inférieure à la tension d'entrée. Mais l'inconvénient 

majeur qu'elle présente reste l'emploi de composants passifs supplémentaires par rapport à la 

structure Boost, ce qui entraîne une augmentation des pertes, donc une diminution du rendement. 
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Elle présente aussi une tension de sortie de polarité inverse. L'isolation galvanique peut être 

réalisée en divisant le condensateur C en deux parties, ce qui augmentera encore le nombre de 

composants. L'isolation galvanique remédiera au problème de l'inversion de signe de la tension 

de sortie. 

Fig. Il : Hacheur à accumulation capacitive (euk) 

Elle peut assurer l'absorption d'un courant sinusoïdal à l'entrée dans les deux modes de 

conduction ( continue et discontinue ). Dans le dernier cas, nous pouvons distinguer deux modes 

de conduction discontinue à savoir la discontinuité du courant d'entrée Ig et la discontinuité de la 

tension aux bornes du condensateur. Dans ces deux modes de fonctionnement l'absorption 

sinusoïdale est naturelle [Sim-92], [Zan-96], [Lin-97]. 

5.2 Correction dn facteur de puissance mono-étage 

La correction de facteur de puissance décrite précédemment utilise deux convertisseurs en 

cascade, elle met donc en œuvre un nombre important de composants semi-conducteurs ce qui se 

répercute sur le coût et le rendement. Une autre solution consiste à regrouper les deux 

fonctionnalités, à savoir asservissement du courant d'entrée et régulation de la tension de sortie, 

dans un même convertisseur (voir Fig. 12). Cette dernière technique est connue sous 

l'appellation correction de facteur de puissance mono-étage. 

Convertisseur De/De à 
stockage intermédiaire 

ou à résonance 

lift) JYYY'L 1 W(') ~i 
-1~ 

Filtre 
passe~bas 

-1~ 
Pi(t) POet) 

Fig. 12 : Principe de l'absorption sinusoïdale mono-étage 

Le prélèvement d'un courant sinusoïdal à l'entrée impose une puissance instantanée PoCt) en 

sin2 à la sortie du convertisseur comme présenté sur la Fig. 13. C'est pourquoi un filtre basse 

fréquence de forte de valeur de sortie est inévitable. 
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Fig. 13 : Allure de la puissance disponible à la sortie du convertisseur DC/DC 

Deux type de convertisseurs, assurant l'absorption sinusoïdale mono-étage, peuvent être 

distingués : les convertisseurs à stockage intermédiaire non résonants et les convertisseurs à 

résonance. Dans la première catégorie, les interrupteurs sont commandables à la fermeture et à 

l'ouverture et le fonctionnement du convertisseur peut être envisageable à fréquence fixe ou à 

fréquence variable (Flyback, Sepic). Quant à la seconde catégorie, le blocage ou l'amorçage des 

interrupteurs est spontané et seul le fonctionnement à fréquence variable peut être envisagé 

(convertisseurs à résonance à commutateur de courant ou à onduleur de tension). 

Les convertisseurs à stockage intermédiaire non résonants seront traités dans le chapitre 3, alors 

que les convertisseurs à résonance feront l'objet des chapitres 4 et 5. 
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Chapitre 2 : Modélisation et simulations numériques 

MODELISATION ET SIMULATIONS NUMERIQUES 

1 INTRODUCTION 

Un convertisseur statique prend plusieurs configurations électriques distinctes pendant une 

période de découpage. Ce changement de configurations du circuit est dû aux différentes 

combinaisons d'interrupteurs semi-conducteurs. Celui-ci peut être provoqué par un système 

extérieur au convertisseur (c'est le cas de circuit de commande), ou dû à l'évolution des 

variables d'état du système lui même (cas de commutations spontanées ). Les lois de commande 

permettant l'asservissement ou la régulation de certaines grandeurs agissent sur 1 '"enchaînement 

de ces configurations et sur leurs durées respectives. 

Durant chaque phase de fonctionnement associée à une configuration propre du convertisseur, le 

convertisseur peut être décrit par un système d'équations linéaires simple à résoudre. Mais ce 

système d'équations linéaires diffère d'une phase à l'autre. D'où la difficulté pour modéliser ce 

type de systèmes qui vient du fait qu'un convertisseur statique a une structure linéaire par 

morceaux, mais son comportement global est non linéaire. A cette non linéarité s'ajoute une 

autre difficulté, à savoir la transition d'une phase à une autre qui dépend du régime de 

fonctionnement (commutations commandées ou spontanées, conductions continue ou 

discontinue, etc ... ) et ne peut être prévue que dans certains cas ( convertisseurs à modulation de 

largeur d'impulsion par exemple ). 

2 LES METHODES DE MODELISATION DES CONVERTISSEURS 

STATIQUES 

Dans cette section, nous passons en revue les différentes méthodes de modélisation des 

convertisseurs statiques en rappelant leurs principes mathématiques et domaine d'application 

pour choisir la ou les méthodes les mieux adaptées pour modéliser les convertisseurs qui seront 

présentés plus loin. 

2.1 Modèle exact 

Le modèle exact, dit aussi modèle de connaIssance, décrit avec précision les différentes 

configurations que peut prendre le circuit de puissance et les conditions de transition entre ces 

différentes configurations. Dans un premier temps et pour chaque configuration, un système 
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d'équations différentielles qui régissent le fonctionnement du convertisseur lors de cette 

configuration doit être établi. A cette fin une représentation d'état peut être utilisée. Ensuite 

toutes les règles de transition entre différentes configurations doivent être définies. En 

modélisation exacte, deux familles de modèles sont proposés dans la littérature: 

2.1.1 Modèles à topologie fixe (résistance binaire) 

Dans ce cas les interrupteurs sont modélisés par des résistances dont les valeurs sont 

variables: les interrupteurs à l'état passant sont représentés par une petite résistance et les 

interrupteurs à l'état bloqué sont remplacés par des résistances de forte valeur. Dans ce type de 

modélisation, le convertisseur est présenté par un seul système d'équations différentielles 

linéaires et la transition d'une configuration à une autre se fait par la modification des valeurs de 

résistances représentant les interrupteurs. Toutefois pour des raisons de convergences, le rapport 

entre la résistance à l'état bloqué et l'état passant d'un interrupteur est suggeré être inférieur à 

106. 

2.1.2 Modèles à topologie variable 

La modélisation à topologie variable la plus utilisée consiste à considérer des interrupteurs 

parfaits. Ces derniers sont remplacés par un circuit ouvert à l'état bloqué et par un court-circuit à 

l'état passant. Dans chaque configuration, le convertisseur peut être décrit par un système 

d'équations différentielles linéaires. Ce type de modélisation permet d'éviter les "fausses 

constantes de temps" introduite par le modèle à topologie fixe et assure des simulations plus 

rapides et très fiables en fonctionnement macroscopique. 

Les modèles à topologie variable peuvent aussi introduire des modèles plus complexes aux 

deux états des interrupteurs pour une représentation plus fine. Ainsi, un interrupteur à l'état 

passant peut être représenté, par exemple, comme une mise en série d'une source de tension et 

une résistance pour modéliser la chute de tension et les pertes par conduction. De même, à l'état 

bloqué on peut introduire des schémas équivalents. Néanmoins, de telles représentations 

complexes peuvent se faire au détriment du temps de calcul. 

2.2 Modèle moyen 

2.2.1 Modèle moyen de base 

Le modèle moyen de base introduit par [Mid-76] consiste à remplacer le système réel à 

configurations multiples par un seul circuit équivalent dont les équations d'état décrivent 

l'évolution moyenne des variables d'état du système réel. Cette moyenne temporelle consiste à 
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mettre sous forme de système d'équations d'état toutes les configurations du convertisseur et 

procéder à l'intégration de ces équations différentielles en utilisant les exponentielles de matrice 

[Fer-94]. Les différentes constantes sont déterminées en égalant les conditions initiales de chaque 

configuration aux conditions finales de la configuration qui la précède. Dans l'hypothèse où la 

période de découpage est petite devant les constantes de temps du système, les exponentielles de 

matrices peuvent être remplacées par les premiers termes de leurs développements limités. Si 

seuls les termes du premier ordre sont conservés, alors la solution est identique au résultat obtenu 

en développant au premier ordre la solution d'un système d'équations d'état dont les matrices 

sont les moyennes temporelles de toutes les configurations. Autrement dit, si ~ X = Ak . X + Bk . U 
dt 

représente le système d'équations d'état de la kème configuration (où X et U désignent 

respectivement le vecteur d'état et l'entrée du convertisseur) et llk -Ts étant la durée de cette 

configuration (Ts désigne la période de découpage), alors le modèle moyen est donné par le 

développement au premier ordre de la résolution du système d'équations d'état suivant: 

(1) 

la condition de validité de ce modèle approché repose sur l 'hypothèse que la période de 

découpage Ts est faible devant les constantes de temps du système. TI n'en demeure pas moins 

que cette hypothèse est insuffisante dans certain cas (résonance, quasi-résonance, conduction 

discontinue , ... ). Par conséquent d'autres variantes ont été élaborées pour s'appliquer à la 

conduction discontinue et à la résonance avec une certaine approximation [Cuk-77] et [Fer-84]. 

D'autres techniques, regroupés sous le nom de modèle moyen généralisé, sont aussi développées. 

2.2.2 Modèle moyen généralisé 

Modèle basé sur une série de puissance 

Le modèle présenté en [Kre-90] est basé sur une approximation asymptotique sous forme de 

série de puissances d'un petit paramètre qui n'est autre que le rapport de la période de découpage 

sur la plus petite constante du temps du système. Toutefois cette méthode ne s'applique pas aux 

convertisseurs avec des variables d'états oscillantes à valeur moyenne nulle. 

Modèle basé sur un développement en série de Fourier 

Contrairement au modèle basé sur une série de pUIssance qUI ne peut s'appliquer aux 
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montages symétriques, ce modèle est plus adapté du fait que les variables internes du 

convertisseur sont périodiques et par conséquent le théorème de développement en série de 

Fourier peut leur être appliqué. Certaines variables sont approximativement sinusoïdales 

( présence de circuit résonant, filtre) et le transfert de puissance dans l'étage alternatif se fait en 

majeur partie par l'intermédiaire du fondamental correspondant à la fréquence de découpage. Si 

on néglige la contribution des autres harmoniques, on obtient ainsi un modèle statique du premier 

harmonique. 

2.3 Approche harmonique 

Nous rappelons l'approche harmonique introduite par [San-90] et utilisée par [Bac-93] dans sa 

thèse pour la modélisation des convertisseurs. Celle-ci est basée sur l'évolution des coefficients 

de Fourier en fonction du temps. Cette décomposition, pour être valable, est subordonnée à deux 

conditions à savoir la conduction continue et les formes des variables alternatives doivent être 

proches de la sinusoïde. La décomposition en séries de Fourier d'un signal x(t) supposé 

périodique dans une fenêtre glissante de largeur Ts est donnée par: 

( ) ( T. ) "" ( ) () J··k·{j) .(t-Ts+s) xv' S = Xv - s + s = L..J X k V . e ; . 
k 

r.] 2·n avec S E lÜ, Ts et Cûs = Ts (2) 

où Ts est la période de découpage 

Les termes (X)k(t) désignent les coefficients de Fourier complexes. Ces coefficients dépendent du 

temps et sont donnés par: 

T.I' 

( ) ( ) - 1 f (. T. ) -j.k'{j);.(t-T.v+s)d X t -_. xt- s+s·e s 
k T. s 0 

(3) 

Les propriétés fondamentales de cette transformation, qu'on utilisera, sont la linéarité, la 

différentiation par rapport au temps et la convolution. Elles sont données par les équations (4), 

(5) et (6) respectivement. 

(4) 

(5) 

(x . y) k = L ( x ) k-i . (y) i 
i 

(6) 

La relation donnant la dérivée dans le temps des coefficients de Fourier n'est valable que dans le 

cas où la période Ts est constante ou varie très faiblement dans le temps. Dans le cas contraire, 

cette relation est donnée par: 
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:, (x), (t)= x(tH -7,),;'°,,-,,) Ol,{t-T,)t,+(~ X), (t)+(( ~: -pm, H, (t) (7) 

Avec es = fCOs(t)dt 

Si le développement est arrêté au premier harmonique l'approximation suivante donnant x(t) 

peut être faite: 

x(t)= (x/o (t)+ 2· (Re((x/ j (t). cos(cos . t))- Im((x/ j (t). sin(cos . t))) (8) 

Cette approximation est justifiée pour les convertisseurs à découpage à étage intermédiaire 

alternatif. En effet, dans ce cas, les courants et tensions dans cet étage sont relativement peu 

chargé en harmoniques et la puissance est quasiment transmise par le fondamental. 

Toutefois rappelons que, dans le cas des convertisseurs à résonance, la validité de cette méthode 

de modélisation est conditionnée par le fonctionnement en mode de conduction continue. Par 

conséquent cette modélisation ne peut être appliquée aux convertisseurs à résonance utilisant un 

commutateur de courant (Chapitre 4) et la modélisation exacte doit être alors appliquée. 

2.4 Choix de modèle 

En raison des convertisseurs qui seront traités et le nombre de ceux-ci, la modélisation exacte 

est adoptée pour sa fiabilité, sa généralisation et son application sans contraintes à tous types de 

convertisseurs. 

3 OUTILS DE SIMULATIONS 

Les outils de simulation, présentés ci-dessous, sont les outils utilisés ou développés pour faire 

des simulations de convertisseurs statique fonctionnant en absorption sinusoïdale. Du fait des 

problèmes auxquels nous étions confrontés dans l'élaboration de simulations "correctes" 

plusieurs outils ont été testés. Ces derniers sont présentés dans l'ordre chronologique de leur 

utilisation. 

3.1 Logiciel CIRCUIT 

Le logiciel CIRCUIT développé au LEG1 [Bol-88], [Enj-89] permet à l'utilisateur de disposer 

d'un environnement convivial pour effectuer des simulations en électronique de puissance. 

L'atout principal de ce logiciel réside dans sa modularité et sa flexibilité. En effet, CIRCUIT est 

l'association de trois modules: un premier module de description et traitement qui permet à 

l'utilisateur de décrire interactivement son application et prépare les données pour la suite. Le 

j Laboratoire dElectrotechnique de Grenoble 
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second module de simulation permet d'initialiser le circuit à partir d'un point de fonctionnement 

et démarre la simulation en calculant les courants et tensions relatives aux différents composants 

constituant le circuit préalablement défini. Enfin, l'exploitation des résultats fournis par la partie 

calcul est gérée par un dernier module. 

Concernant la simulation, CIRCUIT utilise la modélisation à topologie fixe. N'importe quel 

type de circuit est mis sous forme d'un système d'équations d'état dont le vecteur d'état est 

constitué par les courants dans les inductances et les tensions aux bornes des condensateurs. 

Quant au vecteur de sortie, il caractérise les tensions aux bornes des semi-conducteurs et des 

résistances pures. L'intégration numérique des équations est assurée, après discretisation, par 

approximation en utilisant l'exponentielle de matrices. La détection de changement de 

configuration est testée à chaque pas de calcul. En conséquence les commutations spontanées 

d'amorçage ou de blocage sont gérées par le module de simulation. Néanmoins, les instants de 

commande de blocage ou d'amorçage sont supposés connus puisqu'ils sont introduits lors de la 

phase de description. 

La connaissance prévisionnelle des instants de commande constitue alors un point faible du 

logiciel CIRCUIT. Pour y remédier, la notion de régulation a été implantée dans le module de 

calcul qui permet, à partir de sources liées introduites pour cet effet, de bloquer ou amorcer des 

interrupteurs bi-commandables et ce au détriment de la détection de commutation spontanée. 

De ce fait, l'implantation de boucles d'asservissement et de régulation demeure quasiment 

impossible. 

3.2 Logiciel MA TRIXx 

Cet outil de calcul mathématique, développé par la société ISI (Integrated Systems Inc), 

construit autour d'un noyau dédié au calcul matriciel, est particulièrement adapté à la simulation 

des systèmes dynamiques complexes [Mat-96]. Son module d'édition graphique "SystemBuild" 

permet de représenter les systèmes à simuler sous une forme modulaire appelée bloc. 

L'utilisateur dispose d'une bibliothèque de blocs qu'il peut paramètrer et adapter à son 

application. En plus des blocs prédéfinis qui sont bien adaptés pour l'implantation des boucles de 

régulation et d'asservissement, des blocs utilisateurs destinés à la programmation sont aussi 

prévus dans le logiciel. Ces derniers peuvent utiliser le langage propre à MATRIXx ou le langage 

C avec une interface imposée et bien spécifique. Différents blocs peuvent être regroupés de façon 

hiérarchique. 

Pour la modélisation de convertisseurs, l'utilisation de blocs utilisateurs reste la mieux 

adaptée. Dans ce cas, le convertisseur peut être représenté par un ou plusieurs systèmes 
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d'équations différentielles. 

La possibilité de compilation et l'édition de lien du langage C assurée par le logiciel peut 

apporter un gain en temps de simulation. Toutefois, à cause de l'interface spécifique à ce type de 

blocs, des problèmes de gestion de variables rendent l'emploi de ceux-ci quasi impossible. En 

conséquence, les blocs utilisant le langage interprété de MATRIXx deviennent incontournables. 

Notons que, pour ce type de blocs ( "BlockScript" ), le code reste limité à deux cent lignes ce qui 

peut être insuffisant pour les modèles à topologie variable. 

Par ailleurs MATRIXx présente l'avantage d'utiliser différentes méthodes d'intégration 

d'équations différentielles parmi lesquelles on peut distinguer celles à pas fixe et celles à pas 

variables. La variation du pas de calcul repose sur la comparaison d'un terme d'estimation de 

l'erreur au pas de calcul séparant les instants k et (k + 1). 

Dans la modélisation de convertisseurs à résonance, la gestion de la transition entre deux 

configurations reste un point très délicat. En effet, plusieurs phases de fonctionnement 

s'enchaînent et certaines d'entre elles sont de très courte durée comparées à la période de 

résonance ou de découpage. Dans certains cas, et indépendamment de l'évolution des variables 

d'état (dérivée raide ou faible), ces phases particulières deviennent de plus en plus courtes 

quand la tension d'alimentation est voisine de zéro, ce qui est le cas de fonctionnement en 

absorption sinusoïdale. En conséquence la détection de commutation nécessite des pas de calcul 

énormément faibles. 

En conclusion, la modélisation de convertisseur à résonance eXIge des temps de calcul 

énormes du fait de la gestion des commutations et du langage de MATRIXx utilisé qui reste un 

langage interprété. 

Toutefois, les modèles moyen et au premier harmonique peuvent éventuellement être traités avec 

MATRIXx. 

3.3 Développement en Fortran 

Afin de remédier le problème du gestion du pas de calcul posé par MATRIXx, nous étions 

obligés de développer des programmes de simulation spécifiques à nos applications. Ces 

programmes nécessitent une phase préparatoire qui consiste à faire une étude analytique de la 

structure en question pour ressortir les différentes configurations électriquement possibles et qui 

tiennent compte de la loi de commande. Cette étape suppose une bonne connaissance de la 

structure à étudier. Ensuite, pour chaque configuration, le convertisseur est décrit par un système 

d'équations d'état et les grandeurs relatives aux composants sont évaluées. Ces systèmes 

d'équations peuvent faire l'objet d'un schéma "case" ou être regroupés en utilisant des fonctions 
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de forme. 

L'intégration numérique des équations différentielles utilise un sous-programme de la 

bibliothèque Harwell [Har-95] qui est basé sur la méthode de Runge-Kutta d'ordre quatre 

améliorée. Cette dernière rend un terme d'estimation de l'erreur qui, par le biais d'un algorithme 

suggéré par [Har-95], permet d'adapter le pas de calcul séparant les instants k et (k+ 1) à 

l'évolution des dérivées des variables d'état. Cet algorithme d'adaptation du pas de calcul est 

combiné avec un autre algorithme pour mieux gérer les instants de commutations. 

Toutefois, ce travail de développement reste une tâche fastidieuse du fait qu'il faut traiter 

manuellement toutes les configurations électriquement viables et les transitions entre celles-ci. 

En plus, cette tâche peut s'accompagner de risques d'erreurs éventuelles (telle une mauvaise 

gestion de configurations ou un oubli de configuration). 

Notons aussi que ce travail est à reprendre pour chaque structure ce qui rend cette façon de faire 

très laborieuse. Ces problèmes nous ont amenés à abandonner cette méthode au profit d'un outil 

en cours de développement par l'équipe CDI2 du laboratoire: GENTIANE 

3.4 Méthodologie GENTIANE 

L'approche GENTIANE est spécialement développée pour la modélisation des entraînements 

électrodynamiques [Ger-96]. Dans notre cas, nous nous intéresserons uniquement à la 

modélisation de convertisseurs statiques. Cette approche se caractérise par une décomposition 

modulaire et fonctionnelle de l'application en plusieurs blocs. Chaque bloc, comme présenté sur 

la Fig. 1, décrit une partie de l'application en spécifiant: 

• les entrées et sorties, 

• les paramètres, 

• l'algorithme de calcul et/ou un système d'équations, 

+ d'autres variables spécifiques au blocs. 

Paramètres 

Eutrées 

Bloc 

Algorithme de calcul 
eU ou 

système d'équations 

Variables spécifiques 

Sorties 

Fig. l : Description générale d'un bloc 

Comme présenté sur le schéma synoptique de la Fig. 2, cette méthodologie consiste à une 

génération de code en C++ dédié à une famille d'applications. La génération de code et des 

2 Conception et Diagnostic Intégrés 
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modèles se fait en deux étapes: GENTIANE-MEIGE et GENTIANE-ARMOISE, et le traitement 

se fait avec le moteur de résolution GENTIANE-ORO. 

3.4.1 GENTIANE-MEIGE [Ger-977 

Dans cette première étape, l'utilisateur commencera tout d'abord par décrire le convertisseur. 

Cette description se fait au moyen d'un fichier texte contenant, principalement, la liste exhaustive 

et la nature des composants constituant le convertisseur, la définition des entrées et sorties, une 

mise en équation du convertisseur et des instructions. La mise en équation consiste à écrire les 

équations de nœuds à chaque connexion entre composants. Le traitement de ce fichier avec le 

module GENTIANE-MEIGE (Modélisation Elaborée Informatiquement et Génériquement pour 

l'Electronique de Puissance). Cet outil, programmé avec le langage formel MACSYMA [Mac-

96], permet de générer des fichiers contenant les équations d'état de chaque configuration ainsi 

que la gestion des configurations. Ces fichiers sont destinés à être traités par le second module. 

3.4.2 

Créatio n des 
modèles 

des composants 

Construction 
des classes de 

blocs 

Gentiane·Armoise 

Elaboration de blocs nJE Elaboration de blocs A 
(Algorithme en C) 

Description de l'application à l'aide de blocs,' 
Connexions entre les blocs, 

Enchaînement de la résolution des blocs, 
Affectation des paramètres de l'application et de simulation 

Exécution du 
moteur de 
résolution 

Moteur de résolution (C++) 

Construction des objets blocs 
Elaboration dynamique de la simulation 

Simulation 

Fig. 2 : Approche Gentiane 

GENTIANE-ARMOISE [Ger-927 

Les fichiers générés par le précédent module sont traités par l'outil GENTIANE-ARMOISE 

(Analyse et Réorganisation de Modèles en Objets Informatiques pour la Simulation en 

Electrotechnique). Dans cette étape, les systèmes d'équations différentielles de chaque 
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configuration sont réduits et réorganisés. Le module permet d'une part de traduire les fichiers, 

précédemment obtenus, en classes C++. D'autre part, il permet aussi de construire tout autre 

modèle ( commande, post-processeur d'analyse, ... ) nécessaire à l'étude. Les fichiers de code 

C++ obtenus sont, maintenant, susceptibles d'être utilisés par n'importe quel compilateur 

standard. 

3.4.3 GENTIANE-ORO fNor-941 

La simulation est assurée par le module GENTIANE-ORO (Organisation et Retraitement 

d'Objets). Ce noyau de résolution et de supervision permet, via un fichier de description, la 

construction dynamique de l'application et sa simulation. Le fichier de description contiennent 

les informations suivantes: 

• Affectation de noms aux blocs et instanciation de classe, 

• Affectation des paramètres de chaque blocs, 

• Les connexions entre différents blocs, 

• Eventuellement les conditions initiales des variables d'état, 

+ Pas de calcul par défaut. 

3.4.4 Elaboration de la simulation 

Le traitement du circuit de l'application par les deux modules de GENTIANE permet deux 

blocs qui décrivent le circuit de puissance et la gestion des configurations du convertisseur. TI 

reste, alors, à la charge de l'utilisateur de définir les autres blocs qui permettront d'aboutir à la 

modélisation du convertisseur. De façon générale, pour modéliser un convertisseur fonctionnant 

en absorption sinusoïdale, les blocs suivants sont à créer (cf. Fig. 3) : 

.. La tension d'alimentation qui est, dans notre cas, représenté par la tension du secteur 

redressée, 

.. Signaux de référence, 

.. Le traitement des résultats qui consiste à évaluer les différentes grandeurs utiles telles : 

les harmoniques, les grandeurs crêtes; moyennes et efficaces, les ondulations, ... 

.. L'asservissement du courant d'entrée, 

+ La régulation de la tension de sortie 

.. Enfin, la sauvegarde des résultats pour toute exploitation graphique. 
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Connexion entre 
blocs 

Gestion de bloc 

Fig. 3 : Approche d'un modèle de convertisseur fonctionnant en absorption 
sinusoïdale 

Une fois tous ces blocs élaborés, la compilation des différents modules et l'édition de liens en 

utilisant les bibliothèques GENTIANE-ORO permettent d'obtenir un exécutable assurant la 

simulation du convertisseur et de sa commande, ainsi que l'analyse des données. 

3.4.5 Avantages et inconvénients de la méthode 

Parmi les avantages de la méthodologie Gentiane on peut citer: 

• La possibilité de modéliser les convertisseurs par des modèles à topologie fixe ou variable. 

• Différents types d'interrupteurs disponibles dans la bibliothèque GENTIANE-MEIGE. 

• La génération automatique des équations différentielles pour chaque configuration du 

convertisseur et la gestion de transition entre celles-ci. 

+ La variation du pas de calcul et son adaptation pour la détection des instants de commutation, 

de façon prédictive, par l'introduction des PDI (Prochaine Date Importante) [Nor-92]. Ainsi, 

les instants d'annulation des courants et tensions aux bornes des interrupteurs sont estimés. 

Ces PDI permettent aussi de caler la simulation sur tout événement important. 

+ Les temps d'exécution sont plus courts. 

+ L'ouverture en terme de programmation du module GENTIANE-ORO, permet de faire des 

traitements spécifiques au cours de simulation (par exemple : possibilité de modification 

dynamique de paramètres de différents blocs, enchaînement dynamique de différentes 

simulations ... ). 

En revanche, cette méthode présente quelques inconvénients: 

La génération de code qui se fait à l'aide du logiciel Macsyma, demande beaucoup de temps. 
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A titre indicatif: pour générer les blocs de puissance et de configuration d'un convertisseur à 

résonance en pont complet avec un redresseur de sortie en pont nécessite environ dix heures 

sur une machine 200 MHz - 64 MO de RAM. 

Comme le type d'interrupteurs est défini dans le fichier de description, alors le changement 

d'un mode de fonctionnement à un autre (par exemple : mode de commutation à zéro de 

courant au mode de commutation à zéro de tension) requière la régénération du bloc de 

gestion de configurations. 

• La modification du circuit de puissance ne peut se faire que par une nouvelle génération du 

code. 

4 CONCLUSION 

La présentation "linéaire" de ces moyens de simulations met en évidence les caractéristiques 

propres à chacun d'eux. Chronologiquement, les simulations ont débuté en utilisant Matrixx puis 

en Fortran, état de fait essentiellement lié aux limites de CIRCUIT. Le développement de 

GENTIANE, en parallèle de ces travaux de thèse permet de conclure que cette méthodologie 

demeure la plus adaptée pour faire des simulations de convertisseurs statiques mettant en œuvre 

des boucles d'asservissement et de régulation en égard aux contraintes qu'impose l'absorption 

sinusoïdale. 
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Chapitre 3: Absorption sinusoidale dans les convertisseurs asymétriques mono-étage 

ABSORPTION SINUSOÏDALE DANS LES 

CONVERTISSEURS ASYMETRIQUES MONO=ETAGE 

1 INTRODUCTION 

Dans le cadre des structures mono-étages définies au chapitre 1, ce chapitre est consacré à 

l'examen de la faisabilité d'absorption sinusoïdale sur des structures simples. L'objectif poursuivi 

ici est d'employer les alimentations à découpages asymétriques afin de préserver les aspects coût 

et volume qu'apportent ces structures. L'incontournable Flyback a déjà été abordé dans la 

littérature, en particulier par Toussaint [Tou-94] et Andrieu [And-95] et sera repris ici. Ces 

convertisseurs sont par essence réservés aux faibles puissances. Nous les étudierons sur la base 

d'un cahier des charges issu d'un contrat de collaboration en cours avec France-Telecom. TI peut 

se résumer dans les points suivants: 

.. Tension d'entrée: 185 V - 265 V à 50 Hz. 

.. Facteur de puissance supérieur à 0,95. 

.. Limitation du courant d'appel à 4 A. 

.. Tension de sortie nominale 54 V ±0,5 v. 

.. Courant de sortie 6 A. 

.. Ondulation résiduelle 100 Hz à 1 V (crête à crête). 

.. Respect de la norme EN 61000-3-2. 

.. Isolation galvanique. 

.. Rendement supérieur à 92%. 

Les structures qui seront examinées sont directement dérivées des structures de base, à savoir les 

convertisseurs Buck, Boost et le Buck-Boost, et dans lesquels un transformateur est inséré pour 

assurer l'isolation galvanique. En conséquence, les convertisseurs Flyback et Sepic isolés seront 

étudiés dans ce chapitre. Par ailleurs, la structure du Forward issue du convertisseur Buck ne sera 

pas traitée. En effet, cette structure ne prélève pas de courant à l'entrée quand la tension 

d'alimentation est inférieure à la tension de sortie vue du primaire ce qui engendre un facteur de 

puissance moins bon que les autres convertisseurs. De plus, elle présente à sa sortie une 

inductance dimensionnée pour une fréquence de 100 Hz qui est nécessairement volumineuse en 

comparaison avec un condensateur. 
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2 FLYBACK 

Le schéma de principe d'une structure Flyback est présenté sur la Fig. 1. Elle peut 

éventuellement répondre aux critères du cahier de charges car elle présente les avantages d'être 

une structure mono-interrupteur très simple (un seul interrupteur à commander ), isolée 

galvaniquement, comprenant peu de composants et pilotable au moyen d'une commande 

classique. Cette structure est une variante du hacheur à accumulation inductive dont l'inductance 

a été remplacée par deux inductances couplées magnétiquement pour assurer l'isolation 

galvanique. Le transfert de puissance est indirect. En effet le courant est nul au secondaire du 

transformateur lorsque le courant circule au primaire et vice versa, autrement dit pendant la 

fermeture de l'interrupteur T, l'énergie est stockée dans l'inductance LI et pendant l'ouverture de 

celui-ci, cette énergie est restituée à la sortie du fait du couplage des inductances LI et L2. 

L'inductance de fuite du transformateur constitue un inconvénient de cette structure du fait 

qu'elle induit des surtensions importantes sur l'interrupteur lors de son ouverture. Toutefois ce 

problème peut être détourné, par exemple, en utilisant un circuit écrêteur ou en introduisant la 

quasi-résonance pour adoucir les commutations et réduire les fortes surtensions aux bornes de 

l'interrupteur [Tou-94]. Néanmoins dans une première étape et pour faire une étude analytique, 

l'inductance de fuite du transformateur sera négligée. Une variante asymétrique du Flyback sera 

également présentée pour remédier le problème de l'inductance de fuite du transformateur. 

L'analyse de la structure Flyback peut se faire en trois modes de conduction. Ces trois modes 

sont les modes de conduction continue, discontinue et critique. Ce dernier régime critique 

constitue une frontière entre les deux modes de conductions continue et discontinue. 

Ig 

Eg 

Fig. 1 : Schéma de principe de la structure Flyback 

Le courant d'entrée Ig est découpé et l'insertion d'un filtre à l'entrée (non présenté sur cette 

figure pour ne pas encombrer le schéma) permettant d'éliminer la composante haute fréquence 

est nécessaire, ainsi, c'est la composante basse fréquence de ce courant qu'il faut asservir pour 

absorber un courant sinusoïdal en phase avec la tension du secteur. 
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2.1 Analyse de la structure en fonctionnement statique 

2.1.1 En conduction continue 

Si l'on suppose la fréquence de découpage largement supérieure à celle du réseau, la tension 

d'alimentation peut être considérée constante sur une période de découpage. Par conséquent on 

peut faire l'étude statique ci-dessous à l'échelle de la période haute fréquence alors que la tension 

d'alimentation qui varie dans le temps est une sinusoïde redressée. 

La structure fonctionne en conduction continue quand l'extinction de la diode Do se fait 

uniquement par amorçage de l'interrupteur T. Dans ce cas les courants dans les inductances 

primaire et secondaire ont l'allure de la figure suivante: 

IgM ._._._._._._._._._._._. 

19", ._.-. 

aT 
< ) 

._._._._._._._._._._._.". m.IL2 

Temps 

" " 19 .. . _.-\ 

1 
1 
( 

aT 
( 

Fig. 2 : Formes d'ondes en conduction continue 

!',~ 
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l " 
l " 
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Pendant le temps de fermeture de l'interrupteur T le courant dans l'inductance primaire croît 

linéairement avec le temps à partir d'une valeur initiale Igrnjusqu'à une valeur finale IgM obtenue 

à son ouverture. Pendant ce temps la diode Do est bloquée et on a : 

Ig(t) = Igm + Eg. t 
LI 

VDo(t) = -(In' Eg+ Va) 

avec Eg = Ein 'lsin(Cù L . t)1 

(1) 

(2) 

(3) 

Où m, Em et CùL sont respectivement le rapport de transformation, la valeur crête et la pulsation 

de la tension du réseau. 

Lors du blocage de l'interrupteur T, la diode Do s'amorce pour assurer la continuité du flux 

magnétique en conduisant un courant décroissant dans le temps à partir d'une valeur initiale 

IgM/m. Les expressions du courant au secondaire et de la tension aux bornes de l'interrupteur 

sont données par Cl' origine des temps est considérée nulle pour la seconde phase) : 

l (t)=IgM_Va. t 
Do L 

ln 2 

Va 
VT(t) = Eg+­

ln 

(4) 

(5) 
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A la fin de cette phase le courant dans la diode Do atteindra la valeur Igm/m. 

Le blocage de T provoque la décharge de l'inductance L2 dans la charge Ro. Cette décharge peut 

être totale ou partielle. Quand elle est partielle, la démagnétisation du transformateur est 

incomplète et le convertisseur travaille en conduction continue, dans le cas contraire, la 

démagnétisation du transformateur est complète et le convertisseur fonctionne en mode de 

conduction discontinue. 

A partir des équations ci-dessus on peut déduire les contraintes sur les composants ainsi que les 

différentes grandeurs récapitulées ci-après: 

G . . Vo a am en tenSIOn: --=-­
m·Eg 1-0. 

Ondulation du courant d'entrée: Mg:= ~. Eg 
Fs LI 

Courant moyen d'entrée: (Ig)BF :=~·m·lo 
1-0. 

Tension maximale aux bornes de l'interrupteur: VTmax = Eg + Vo 
m 

Tension maximale aux bornes de la diode: VDmax := Vo + m· Eg 

(6) 

(7) 

(8) 

(9) 

(l0) 

La valeur maximale de la contrainte en courant dans l'interrupteur dépend de la loi de commande 

mais son évolution sur une période réseau est: 

m·lo o.·Eg 
ITmax := IgM = --+--=---

1-0. 2· LI ·Fs 

Où a et Fs étant respectivement le rapport cyclique et la fréquence de commande. 

(11) 

D'après l'expression du gain en tension, la structure Flyback peut fonctionner en élévateur ou 

abaisseur selon que le rapport cyclique est supérieur ou inférieur à 0,5. 

2.1.2 En conduction discontinue: 

La conduction discontinue est obtenue quand la décharge de l'inductance L2 dans la charge Ro 

est totale sur toute la demi-période du réseau. La période de découpage peut être subdivisée en 

trois phases : une phase de croissance du courant dans LI, une seconde phase de décroissance du 

courant dans L2 jusqu'à annulation de celui-ci et une dernière phase de maintien de courant nul. 

Cette conduction discontinue peut être obtenue en fixant la fréquence de commande Fs et le 

rapport cyclique à des valeurs bien déterminées. Avec ce type de commande le palier de courant 

nul est d'autant plus important que la tension instantanée réseau est faible. 
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Fig. 3 : Formes d'ondes en conduction discontinue 
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La valeur crête du courant au primaire du transformateur en fonction du temps peut être exprimée 

comme suit: 

(X·Eg 
(IL1)MaX = L -Fs 

1 

(X2 . Eg 
(Ig)BF = 2.L .PS 

1 

(12) 

(13) 

Comme la fréquence de commande et le rapport cyclique sont constants, l'absorption sinusoïdale 

est obtenue naturellement par le biais de cette loi de commande sans mesure du courant d'entrée. 

En exprimant la valeur crête du courant au secondaire du transformateur, on peut déduire le 

temps de décroissance Td de celui-ci ainsi que la durée de palier TN où le courant magnétisant est 

nul, soient: 

Td = _m_·_(X_·_E~g 
Vo·Ps 

1 [ (m. Eg)) TN = Ps' l-(X· l+-y;-

(14) 

(15) 

L'existence de ce palier nul impose une condition sur le rapport cyclique a. Puisque ce palier est 

d'autant moins important que la tension instantanée est élevée, on déduit que le rapport cyclique 

admet une valeur limite assurant la conduction discontinue sur toute la période réseau. Par 

conséquent l'absorption sinusoïdale, à fréquence de commande et rapport cyclique constants, 

sera garantie. Cette valeur limite est obtenue au sommet de la sinusoïde et pour une durée nulle 

de l'intervalle TN , soit: 

Vo 
(XUmite = 11 + E 

yO m· m 
(16) 

Le rapport cyclique limite dépend non seulement du rapport des tensions mais aussi du rapport de 

transformation. En conduction discontinue, le transfert d'énergie est maximal pour ce rapport 

cyclique limite. 

Par conséquent déterminons les expressions des courants et tensions maximaux pour cette valeur 

limite du rapport cyclique, d'où: 
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I Tmax =-_. 1+--4·P ( m.Em) 
Em Vo (17) 

4·P (1 Em) 1 =-_. -+-
Do max E TT 

m m vo 
(18) 

Où P est la puissance moyenne donnée par: 

(19) 

Les tension maximales aux bornes de l'interrupteur et de la diode de sortie restent identiques à 

celles obtenues en conduction continue. 

2.1.3 En conduction critique: 

Le mode de conduction critique est la limite entre les conductions continue et discontinue, il 

est obtenu par amorçage de l'interrupteur dès que le courant dans l'inductance L2 s'annule. Deux 

types de commandes différentes peuvent être envisagées : L'une à fréquence fixe et rapport 

cyclique variable, l'autre à temps de conduction constant et fréquence de commande variable. 

Dans ce qui suit on présentera uniquement la commande à temps de conduction constant. 

Ig ................................ _ ..... _ ...... 

\ IL] 
\ ~ 
\ 
\ 

\ 
\ 

\ m.IL2 

\~ 
\ 

\ 
\ 

\ 

) T 
) 

Temps 

Fig. 4 : Formes d'ondes en conduction critique 

La valeur crête du courant au primaire du transformateur en fonction du temps est toujours 

donnée par la relation (17). En utilisant l'expression de la valeur crête du courant au secondaire, 

on peut déduire le temps d'ouverture de l'interrupteur ainsi que la composante basse fréquence 

du courant d'entrée: 

m·Eg 
TOFF =--·Ton 

Vo 

) Vo Ton 
(Jg = ·--·Eg 

HF VO + m . Eg 2· L] 

(20) 

(21) 

La caractéristique du contrôle du Flyback est présentée sur la Fig. 5 où le rapport cyclique de 

commande est tracé en fonction du courant de sortie pour différentes valeurs du gain en tension. 

Le courant de sortie est réduit par rapport ;0 (L étant l'inductance magnétisante). En 
2'm ·L· Fs 

conduction continue, le fonctionnement du convertisseur en source de tension parfaite se fait à 
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rapport cyclique fixe. 

On montre aussi qu'en conduction discontinue, le Flyback fonctionne à puissance de sortie 

constante pour un rapport cyclique donné. 

0.8 
Conduction continue! 

... ,._ ...... - .. ~ ... . 

~. k~ __ ~ __ ~ ____ ~ __ ~G~ain~=~2.;O~~ 
~ 0.6 -_ ..... ' ........ .; ...... . 

t:oG- ,.i ~Gain = 1io 
;Gain = 0:75 

o 0.2 0.4 0.6 0.8 1.2 1.4 

Courant réduit 

Fig. 5 : Caractéristique de contrôle de la structure Flyback 

La séparation entre les deux modes de fonctionnement est déterminée en se plaçant à la limite de 

la conduction continue (ce qui correspond à l'annulation du courant magnétisant) et en évaluant 

la valeur moyenne du courant de sortie ( la valeur moyenne du courant dans le condensateur de 

filtrage étant nulle). Le courant limite est donné par l'expression suivante: 

Vo (' )2 JO lim = 2 . l-a 
2'm ·L· Ps 

(22) 

Toutefois, l'expression (16) du rapport cyclique fixant la limite entre les deux modes de 

fonctionnement ne prend pas en compte les différents paramètres du convertisseur (on suppose la 

tension de sortie comme une source parfaite). En conduction discontinue, la valeur moyenne de 

la tension de sortie peut être déduite en calculant le courant moyen dans la diode de sortie à partir 

des équations (12) et (14). D'où l'expression du gain en tension: 

(VO)BF a 2·L,Ps 
Eg-= .JK avec K = r (23) 

Vo Où r est la résistance de charge vue par le convertisseur avant filtrage soit -,--_____ -
(J Do )BF 

La limite entre les deux modes est obtenue en égalant les expressions du gain en tension dans les 

deux cas, ce qui correspond à la valeur critique du paramètre K : 

K _ (l-aY 
Cri! - m 2 

(24) 

Si K> KCrit alors le convertisseur fonctionne en conduction continue. Dans le cas contraire, il 

fonctionne en condition discontinue. 
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2.2 Fonctionnement de la structure Flyback en absorption sinusoïdale 

En absorption sinusoïdale la tension d'alimentation est une sinusoïde redressée, soit : 

Eg(t) = Em 'Isin( co L . t)1 

En notant par G le gain statique, le gain en tension durant la période réseau devient: 

G Va 
g(t) = 1 . ( )1 avec G = -

sm COL . t Em ( 25) 

Tout d'abord commençons par déterminer la limite, dans le cas de fonctionnement en absorption 

sinusoïdale, entre les deux modes de conduction, à savoir la conduction continue et la conduction 

discontinue. 

2.2.1 LÙnite entre les deux modes de conduction dans le cas de fonctionnement en absorption 

sinusoïdale 

En absorption sinusoïdale, le gain en tension donné par ( 25), varie d'une valeur minimale G 

quand la tension d'alimentation est à sa valeur crête à des valeurs infinies quand cette tension 

tend vers zéro. Comme on désire avoir une tension constante à la sortie du convertisseur (le 

condensateur Co est dimensionné à cet effet) alors, sous l'hypothèse de l'absorption sinusoïdale et 

d'un rendement unitaire, l'évolution du courant de sortie est: 

( ) Em . lm . 2 ( ) 
1 Do If = . sm "COL' t 

Va 
(26) 

En conséquence, la résistance de charge vue par le convertisseur variera au cours de la période 

réseau et aura pour expression: 

rV)= ~a 
2· sin (COL' t) 

Le paramètre K donné par l'équation (23) devient alors: 

KV)= 4·L-Fs.sin 2 (co L ·t) 
Ra 

(27) 

(28) 

En conduction continue, du fait de la variation du gain en tension donné par ( 25), le rapport 

cyclique évolue sur la période réseau et a pour expression: 

(29) 

L'évolution du paramètre Kerit au cours d'une période réseau, sous l'hypothèse d'absorption 

sinusoïdale, est donnée par: 

K . V) = sin 2 (COL' t) 
Cm (G + ln 'lsin(coL . t 1) (30) 
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En conclusion, pour que le convertisseur fonctionne en conduction continue sur toute la période 

réseau et prenant en considération l'équation (24), la condition suivante doit être satisfaite: 

4· L· Fs 1 
--->-

Ra C 2 
(31) 

Le fonctionnement en conduction discontinue sera assuré sur toute la période réseau SI la 

condition suivante est vérifiée: 

4·L·Fs 1 
--- < -,-----:-:-

Ra (C+m? (32) 

Les condition limites données par (31) et (32) sont présentées sur la Fig. 6 et la Fig. 7 où 

l'inductance limite (minimale ou maximale), à respecter dans les deux modes de conduction, est 

tracée en fonction de la fréquence de commande. En cas de conduction discontinue cette valeur 

limite est tracée pour différentes valeurs du rapport de transformation. 

110.3 

o 10" '------~---'---'-~~--'---'-~-' 
10' 

Fréquence (Hz) 

Fig. 6 : Valeur IIÙnimale de l'inductance permettant d'assurer la 
conduction continue sur toute la période réseau 

Fréquence (Hz) 

Fig. 7 : Valeur maximale de l'inductance assurant la conduction 
discontinue sur toute la période réseau pour différentes valeurs 

du rapport de transformation: 0.3,0.4,0.5,0.6,0.7 et 0.8 

Comme nous pouvons le constater, l'inductance nécessaire pour assurer la conduction continue 

sur toute la période réseau est très élevée par rapport à celle nécessaire en conduction 

discontinue. Une loi de commande, associant les deux modes de conduction, sera examinée afin 

de bénéficier des avantages des deux modes et de remédier leurs inconvénients. Pour combiner 

les deux modes de conduction sur une même période réseau, on peut déduire à partir des 

équations (31) et (32) que les paramètres du convertisseur doivent vérifier la condition suivante: 

1 4· L· Fs 1 
---< <-
(C+m? Ra C2 

(33) 
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2.2.2 En conduction continue 

D'après la caractéristique de contrôle du Flyback (Fig. 5), l'absorption sinusoïdale ne peut être 

assurée sur toute la période réseau sans qu'il y ait une certaine distorsion (même faible) du 

courant d'entrée ou qu'il y ait passage en conduction discontinue. En effet, pour les faibles 

valeurs de la tension d'alimentation (au voisinage de zéro), le gain en tension doit être élevé pour 

assurer en sortie la tension Vo. Pendant cet intervalle de temps et dans l'hypothèse du 

prélèvement sinusoïdal, le courant de sortie supposé en sin2 doit être quasiment nul. Cette 

situation correspond à placer un point de fonctionnement sur l'axe des ordonnées, ce qui demeure 

impossible car le gain en tension ne peut être infini (a=l). En conséquence la transition en mode 

de conduction discontinue (ou bien la distorsion du courant d'entrée) ne peut être évitée. 

Toutefois examinons la commande du convertisseur en conduction continue en se basant sur les 

expressions établies précédemment. 

En conduction continue, les expressions des composantes basses fréquences décrivant le 

fonctionnement statique reposent sur certaines hypothèses. En fonctionnement en absorption 

sinusoïdale et suivant les hypothèses effectuées, différentes lois de commande sont 

envisageables. 

Loi de commande basée sur l'expression du gain en tension 

D'après l'expression du gain en tension donnée par (6), on peut déduire l'évolution du rapport 

cyclique sur une période de découpage comme suit : 

Va ex = ----,-----,---,,--
m . Em .!sin (û) L . t ~ + Va 

(34) 

Ce rapport cyclique a varie entre 1 et une valeur minimale ex = Vo (L'ondulation de la 
m·Em+Vo 

tension de sortie n'a pas été prise en compte ). 

Cette loi de commande ne permet pas le prélèvement d'un courant sinusoïdal à l'entrée comme on 

peut le voir d'après les résultats de simulations ci-dessous (Fig. 8 à Fig. 11). Toutefois, 

l'ondulation de la tension de sortie est faible du fait que cette loi est déduite de 1'expression du 

gain en tension qui ne prend en considération que la tension de sortie. 

La simulation a été effectuée avec les paramètres suivants: 

Inductance magnétisante: Lm= 1 ,36 mH; 

Rapport de transformation: m=O,55; 

Fréquence de commande: Fs=50 kHz; 

Condensateur de filtrage de sortie Co=35 mF (Condensateur nécessaire pour limiter l'ondulation 
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à 1 % sous 54 V). 

Les formes d'ondes du courant magnétisant dans le transformateur présenté sur la Fig. 8 mettent 

en évidence le fonctionnement du convertisseur en conduction continue sur toute la période 

réseau. La composante basse fréquence du courant d'entrée Ig n'est pas du tout sinusoïdale et son 

spectre dépasse largement les valeurs maximales admissibles des courants harmoniques fixées 

par la norme EN 61000-3-2 pour la classe D (Fig. Il ). 

Par contre l'ondulation résiduelle de la tension de sortie ne dépasse pas 0,2 V. 

< 
..... 
:::: 
0:1 .... 
:: 
0 
U 

.,. 
:::: 
.~ 
'" :::: 
<Il 

E-< 

6 

5.8 

5.6 

5.4 

5.2 

4.8 

0.005 0.01 

Temps (s) 

0.015 

Fig. 8 : Courant magnétisant dans le transformateur 

54.5 

54 

53.5 

0.02 

53 ~~~~~~~~~~~~~~~~ 

o 0.005 0.01 

Temps (s) 

Fig. 10 : Tension de sortie 

0.015 0.02 

o 0.005 0.01 

Temps (s) 

0.015 0.02 

Fig. 9 : Composante basse fréquence du courant d'entrée Ig 
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< 

4 
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3 
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Fig. 11 : Spectre du courant d'entrée 

Annulation de l'ondulation basse fréquence du courant de sortie: 

Comme précédemment dans le cas de la commande basée sur l'expression du gain en tension, 

cette loi de commande consiste à tenter d'annuler la composante basse fréquence (100 Hz) du 

courant de sortie. Le courant magnétisant dans le transformateur en fonction du courant de sortie 
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est donné par: 

(1) = m ·10 
L BF 1- ex (35) 

Comme on désire avoir un courant sinusoïdal à l'entrée on aboutit, en utilisant l'équation ci­

dessus, à l'équation suivante: 

(IJBF =m·10+1m·sin(8) avec 8E [O,n] (36) 

En considérant la loi de Kirchoff au niveau de la maille du primaire du transformateur et en 

faisant la moyenne sur une période de découpage on peut écrire que: 

(Eg)BF = (Vr)BF +L.(d1L J 
dt BF 

(37) 

L étant l'inductance magnétisante du transformateur et IL le courant qui y circule. 

L'expression de la tension moyenne (au sens de la haute fréquence) aux bornes de l'interrupteur 

Tl est donnée par: 

(38) 

En dérivant l'équation (37) par rapport à 8 et en utilisant l'expression de la dérivée de h dans 

l'équation de maille (37) et l'équation (38) on aboutit à la loi de commande donnant le rapport 

cyclique, soit: 

Va L . Cù L . lm . cos(8) +-
ex = ______ -...:..:m.:... 

Em. sin(8) + Va 
m 

(39) 

Cette relation met en évidence l'impossibilité de respecter l'absorption sinusoïdale au voisinage 

de zéro du fait que le rapport cyclique a est limité à l'unité. Toutefois, il existe un palier sur 

l Il 'l' d' . "d 1 A' (L'CùL 'lmJ C eque e pre evement un courant smusOl a peut etre assure pour 8 ~ 80 = atan Em . e 

palier est d'autant plus important que l'inductance magnétisante du transformateur est plus faible, 

ce qui peut aller à l'encontre de l'hypothèse de la conduction continue. 

Des simulations ont été effectuées pour tester cette loi de commande. Avec les mêmes 

paramètres que précédemment on a aboutit aux résultats de la Fig. 12 à la Fig. 15. La conduction 

continue est assurée sur toute la période réseau mais le courant moyen d'entrée n'est pas 

sinusoïdal et ses harmoniques dépassent les valeurs maximales admissibles par la norme (les 

harmoniques d'ordre supérieur à 5). 
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Fig. 12 : Courant magnétisant dans le transformateur 
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Fig. 13 : Composante basse fréquence du courant d'entrée Ig 
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Fig. 15: Spectre du courant d'entrée 

La première loi de commande basée sur l'expression du gam en tension dans le cas de la 

conduction continue met en œuvre la valeur de la tension de sortie ( tension de sortie ou de 

référence qui est quasiment constante ou parfaitement constante) et ne prend pas en considération 

le courant d'entrée. En conséquence, cette loi de commande ne peut asservir le courant d'entrée à 

une sinusoïde redressée. 

La seconde loi de commande qui est basée sur l'hypothèse que le courant d'entrée est sinusoïdal 

et qui tente d'annuler la composante basse fréquence du courant d'entrée, ne peut être réalisée 

correctement du fait que, d'une part, le rapport cyclique dépasse l'unité au voisinage de zéro 

quand 8::; 80 = atan(L' COL .lm) (La valeur d'inductance minimale nécessaire pour assurer la 
·Em 
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conduction continue sur toute la période réseau est très élevée, ce qui accentue ce problème de 

prélèvement au voisinage de zéro.). D'autre part, pour annuler la composante basse fréquence de 

la tension de sortie en utilisant cette loi, il faut assurer par un autre moyen l'asservissement du 

courant d'entrée (un fonctionnement à fréquence variable par exemple). 

En conclusion, dans le cas de la conduction continue, la commande à fréquence fixe et rapport 

cyclique variable ne peut asservir le courant d'entrée et réguler (au sens HF) la tension de sortie 

et seul l'asservissement du courant d'entrée ou la régulation de la tension de sortie peut être 

assurée. 

Loi de commande tenant compte de l'ondulation des courants magnétisant et de sortie .' 

En utilisant les équations (37) et (38), On aboutit à l'équation suivante: 

( dI L ) (l' ( ~ va) Va L· - = a· Em· sm ù)L ·t~+- --
~ M m m 

(40) 

D'après l'équation (35) donnant le courant dans magnétisant le transformateur en fonction du 

courant de sortie et comme la tension de sortie est supposée constante alors, pour prélever un 

courant sinusoïdal à l'entrée, le courant de sortie doit avoir une évolution en sin2 : 

() Em· lm . 2 ( ) 
IDol! = Va ·sm \Ù)L· t (41) 

En tenant compte de l'ondulation du courant de sortie on aboutit à une équation différentielle en 

a qui permet d'asservir le courant d'entrée pour qu'il ait une évolution sinusoïdale. D'après (40), 

(35) et (41) cette équation différentielle peut se mettre sous la forme suivante: 

m· Em· lm· L· ù)L • 2 ~e) da ( ) m· Em· lm· L· ù)L • (2 e) ------"-·sm ~ ._+ 1-0. . ·sm . 
Va de Va 

- (1- aj . [ a· (Em .sin(e)+ ~ )-~ )= 0 avec eE [O,n] 
(42) 

Le but de cette loi de commande est d'estimer, à fréquence constante, le rapport cyclique a 

permettant d'imposer à la composante basse fréquence du courant d'entrée une évolution suivant 

une sinusoïde redressée. Comme cette loi de commande est issue de la résolution de l'équation 

différentielle ci-dessus n'ayant pas de solution analytique, sa mise en oeuvre ne présente pas 

d'intérêt pratique. 

2.2.3 En conduction discontinue 

D'après l'équation (13) l'absorption sinusoïdale est assurée naturellement en fixant le rapport 

cyclique et la fréquence de commande. Toutefois ce rapport cyclique doit être inférieur à une 

Page: 40 



Chapitre 3: Absorption sinusoïdale dans les convertisseurs asymétriques mono-étage 

certaine valeur limite donnée par l'équation (16). Des simulations ont été effectuées pour valider 

cette loi de commande. Les résultats présentés de la Fig. 16 à la Fig. 19 sont obtenus avec les 

paramètres suivants: 

Inductance magnétisante: Lm=70 IlH; 

Rapport de transformation: m=0,55; 

Fréquence de commande: Fs=50 kHz; 

Condensateur de filtrage de sortie Co=35 rnF. 

Rapport cyclique (1,= 0,207 

D'après la Fig. 16, où les formes d'ondes du courant magnétisant sont présentées, on peut déduire 

que le fonctionnement du convertisseur en conduction discontinue est assuré sur toute la période 

réseau. Le courant moyen à l'entrée est parfaitement sinusoïdal et les composantes harmoniques 

sont très inférieures aux valeurs maximales admissibles des courant harmoniques fixées par la 

norme EN 61000-3-2 pour la classe D (Fig. 19). Le facteur de puissance obtenu est de 0,99. 

L'ondulation résiduelle de la tension de sortie est de 0,54 V. Les différentes grandeurs 

maximales, moyennes et efficaces sont récapitulées dans le tableau suivant: 

Grandeur Valeur maximale Valeur efficace Valeur moyenne 

Courant dans l'interrupteur (A) 19,11 3,55 1,25 

Courant dans la diode (A) 35 10,9 5,97 

Tension aux bornes de l'interrupteur (V) 423 

Tension aux bornes de la diode (A) 233 

Courant dans le condensateur (A) 29 9,1 

Tension aux bornes du condensateur (A) 54,3 54 
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Fig. 16: Courant magnétisant dans le transformateur 
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Fig. 19: Spectre du courant d'entrée 

2.2.4 Loi de commande combinant les deux modes de conduction 

Dans cette loi de commande, nous ne nous intéressons pas à l'aspect de conduction du 

convertisseur, qu'elle soit continue ou discontinue, et nous cherchons simplement à avoir une 

composante basse fréquence du courant d'entrée qui soit sinusoïdale (seuls la valeur de 

l'inductance magnétisante et le rapport de transformation fixeront le mode de conduction). Pour 

asservir la composante basse fréquence du courant d'entrée, il suffit d'évaluer la moyenne du 

courant d'entrée sur une période de découpage et de la comparer à une référence sinusoïdale. 

Comme la période de découpage est très élevée par rapport à la période réseau, cette référence 

peut être considérée constante durant la période de découpage. Estimer la composante basse 

fréquence du courant d'entrée et la comparer à une référence sinusoïdale revient donc à évaluer la 

valeur moyenne, par simple intégration sur la période de découpage, de la différence du signal de 
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référence et du courant d'entrée comme indiqué sur la figure Fig. 20. Un schéma de principe de 

cette loi de commande est présenté sur la figure Fig. 21. 

Zoom .--::r 

Fig. 20 : Comparaison de la composante basse 
fréquence à la référence par simple intégration de la 

différence de la référence et du courant d'entrée 
Fig. 21 : Schéma de principe du circuit de commande 

La commande d'amorçage de l'interrupteur se fait à fréquence fixe par le biais d'un oscillateur 

réglé à la fréquence de commande. Alors que la commande de blocage se fait quand la valeur 

moyenne, de la différence du courant d'entrée et de la référence, s'annule. 

Des simulations ont été effectuées pour valider cette loi de commande. Les résultats de 

simulation présentés sur les Fig. 22 à Fig. 25 ont été obtenus avec les paramètres suivants: 

Inductance magnétisante: Lm=1,36 mH; 

Rapport de transformation: m=0,55; 

Fréquence de commande: Fs=50 kHz; 

Condensateur de filtrage de sortie Co=35 rnF. 

Ces paramètres sont les mêmes que ceux qui ont servi pour les simulations précédentes (en 

conduction continue). Les formes d'ondes du courant magnétisant présentées sur la Fig. 22 

mettent en évidence le fonctionnement du convertisseur en conduction discontinue (durant un 

intervalle de courte durée) quand la tension d'alimentation est faible, ce qui justifie nos dires au 

début du paragraphe 2.2.2. D'autre part la limitation du rapport cyclique à l'unité engendre une 

légère distorsion du courant moyen d'entrée (Fig. 23 et Fig. 24). Malgré cette distorsion, le 

spectre du courant d'entrée présente des valeurs limites très inférieures aux valeurs maximales 

admissibles des courant harmoniques fixées par la norme EN 61000-3-2 pour la classe D (Fig. 

25 ). 

L'oscillation du rapport cyclique entre zéro et l'unité et due au principe de la loi de commande. 
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En effet, le rapport cyclique étant limité à l'unité (à 0,98 en simulation), pendant l'ouverture de 

l'interrupteur l'inductance ne se décharge quasiment pas. Puisque la commande repose sur 

l'évaluation de la moyenne du courant d'entrée, alors pendant la prochaine période le temps 

nécessaire pour charger l'inductance est très petit : ce qui traduit le fait que le rapport cyclique 

reprend une valeur très voisine de zéro. 

1.5 
,-, 

~ ~ 

..., .... = = 1 0: 0: ... ... 
;:l 4 ::; 
0 0 
U U 

2 

0.005 0.01 0.015 0.02 0.005 0.01 0,015 0.02 

Temps (s) Temps (s) 

Fig. 22 : Courant magnétisant dans le transformateur Fig. 23 : Courant moyen d'entrée 

Les valeurs maximales, efficaces et moyennes des quelques grandeurs (courant et tension) 

obtenues en simulation sont résumées dans le tableau ci-dessous. Le facteur de puissance obtenu 

avec ces paramètres est de 0,99, alors que l'ondulation maximale du courant magnétisant dans le 

transformateur est de 1,7 A. 

Grandeur Valeur maximale Valeur efficace Valeur moyenne 

Courant dans l'interrupteur (A) 9,15 2,77 1,26 

Courant dans la diode (A) 16,64 8,51 5,95 

Tension aux bornes de l'interrupteur (V) 423 

Tension aux bornes de la diode (V) 233 

Courant dans le condensateur (A) 10,67 6,1 

Tension aux bornes du condensateur (V) 54,05 53,77 
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Fig. 24 : Evolution du rapport cyclique sur une période réseau 
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Fig. 25 : Spectre du courant d'entrée 

Afin de mieux justifier l'association des deux modes de conduction,une autre simulation a été 

effectuée en réduisant considérablement la valeur de l'inductance magnétisante du 

transformateur. Cette dernière a été fixée à la valeur de 200 !lH. L'ondulation maximale du 

courant magnétisant obtenue est de 7,54 A. Les résultats de simulations sont présentées ci­

dessous. Notons biens la conduction discontinue au voisinage de zéro et la conduction continue 

sur le reste de la période réseau (voir Fig. 26). Le fait que le convertisseur fonctionne en mode de 

conduction discontinue au voisinage de zéro, assure que le rapport cyclique n'oscille plus entre 

l'unité et zéro comme dans le cas précédent (voir Fig. 27). 
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Fig, 26 : Courant magnétisant dans le transformateur 
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Fig. 27 : Evolution du rapport cyclique sur une période réseau 

Le courant moyen d'entrée obtenu est présenté sur la Fig. 28. 
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Fig. 28 : Courant moyen d'entrée 

Les différentes grandeurs et contraintes sont résumées dans le tableau ci-dessous. Nous 

remarquons que les valeur efficaces sont approximativement les mêmes que celles obtenues avec 

une inductance de forte valeur. Quant aux contraintes maximales elles sont supérieures à celles 

de la conduction continue mais elles sont largement moins importants que celles obtenues en 

conduction discontinue. 

Grandeur Valeur maximale Valeur efficace Valeur moyenne 

Courant dans l'interrupteur CA) 12,2 2,9 1,3 

Courant dans la diode CA) 22,4 8,9 5,9 

Tension aux bornes de l'interrupteur CV) 423 

Tension aux bornes de la diode CV) 233 

Courant dans le condensateur CA) 16,5 6,6 

Tension aux bornes du condensateur CV) 54,1 53,8 

Conclusion sur le choix de mode conduction: 

En conduction discontinue, une loi de commande simple à fréquence constante et rapport 

cyclique fixe permet d'effectuer le prélèvement de courant sinusoïdal. L'intérêt de cette loi de 

commande réside dans le fait qu'elle met en œuvre une faible inductance magnétisante. Mais les 

contraintes supportées par les composants sont plus importantes. 

En utilisant la loi de commande basé sur l'évaluation de la valeur moyenne du courant d'entrée, 

l'absorption sinusoïdale est assurée sans restriction sur le mode de conduction. Elle permet au 
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convertisseur de fonctionner en conduction continue au sommet de la sinusoïde et en conduction 

discontinue sur le reste de la période réseau. Ce passage d'un mode à l'autre permet de réduire 

considérablement les contraintes sur les composants tout en adoptant une valeur d'inductance 

magnétisante qui n'est pas trop importante. 

2.2.5 En conduction critique 

Dans ce mode de fonctionnement le temps de conduction est constant et la fréquence de 

commande est variable suivant la relation suivante: 

Fs = Va 
Tan·(Va+m·Eg) 

(43) 

D'après la relation (21) donnant la composante basse fréquence du courant d'entrée, on déduit 

que le courant d'entrée n'est pas sinusoïdal. 

Ce mode de conduction présente l'inconvénient d'avoir les mêmes contraintes que le mode de 

conduction discontinue et une fréquence de commande variable sans pouvoir assurer l'absorption 

sinusoïdale. 

2.3 Dimensionnement 

Une étude analytique permettant le dimensionnement du convertisseur fonctionnant en 

absorption sinusoïdale ne peut se faire que dans le cas de la conduction discontinue. Dans le cas 

de la conduction continue et du fait de la variation du rapport cyclique, le dimensionnement ne 

peut se faire que numériquement. Pour cela procédons au dimensionnement du convertisseur 

dans le cas de la conduction discontinue. Les résultats obtenus seront réajustés pour une 

éventuelle utilisation de la loi de commande associant les deux modes de fonctionnement. 

Les contraintes maximales en courant et en tension sont données plus haut. Pour procéder au 

dimensionnement évaluons les grandeurs efficaces dans les différents composants. 

Facteur de dimensionnement 

Comme présenté plus haut le transfert de puissance est maximal pour la valeur limite du 

rapport cyclique donnée par (16) . D'après (17) et (18) on déduit que le courant maximal dans 

l'interrupteur est une fonction linéaire croissante du rapport de transformation, tandis que le 

courant maximal dans la diode est une fonction non linéaire décroissante de ce même rapport. Un 

dimensionnement optimal ( vis à vis du silicium) peut être obtenu en considérant le facteur de 

dimensionnement FD sachant que les tensions maximales qui s'exercent aux bornes du transistor 

et de la diode sont données par (9) et (10). Ce facteur de dimensionnement est identique pour le 

transistor et la diode et a pour expression: 
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FD =4· 1+-- . 1+--( vo) ( m.Em) 
m·Em Vo (44) 

Ce facteur de dimensionnement est optimal pour m = Vo et vaut 16. 
Em 

Ondulation de la tension de sortie 

La composante basse fréquence du courant dans le condensateur de sortie permet de calculer 

l'ondulation de la tension de sortie. A partir des équations (12) et (14) l'expression de la 

composante basse fréquence du courant au secondaire du transformateur peut être déduite. En 

utilisant la valeur limite du rapport cyclique a pour laquelle le transfert de puissance est 

maximal, on aboutit à la valeur du courant dans le condensateur : 

ICo = -10' cos(2' ro· t) (45) 

L'intégration du courant dans le condensateur permet d'obtenir la variation instantanée de la 

tension aux bornes de celui-ci ainsi que l'ondulation basse fréquence de la tension de sortie 

donnée par: 

P 
(L\VO)BF =---­

Co· roL . Vo 
(46) 

Si "Cv désigne le taux limite d'ondulation (en %) de la tension de sortie alors la valeur minimale 

du condensateur à utiliser pour le filtre de sortie est: 

C > lOO·P 
0_ 2 

"Cv ·ro L · Vo 
(47) 

Courants efficaces dans le transformateur 

Pour calculer la valeur efficace du courant au primaire du transformateur, il faut prendre en 

compte les ondulations haute fréquence. L'expression de la composante basse fréquence du 

courant d'entrée ne peut être utilisée du fait de la présence du filtre d'entrée. 

Le courant au primaire du transformateur a pour expression: 

ILl(t)= ~~ .(t-k.Ts) Si tE [k.Ts,(k+a).Ts] et ILl(t)=O Si tE[(k+a).Ts,(k+1).Ts[ 

avec k E[O, :~] 

où n est le rapport de la période 

réseau par la période de découpage. 

Cette expression peut être approchée en prenant comme moyenne sur [k.Ts,(k+a).Ts] la moitié 
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d l l A' ( ) a . Ts . Eg e a va eur crete SOIt: ILl If = --~ 
2· LI 

De façon similaire le courant efficace peut être calculé en considérant la valeur crête du courant 

au secondaire du transformateur : 

et IL2~)=O Si tE [k.Ts,(k+a}Ts] ou Si tE [(k+a}Ts+Td,(k+l+a}Ts[ 

avec k E [o,:~] 

Courant efficace dans le condensateur 

Le courant efficace dans le condensateur de sortie est obtenu par simple différence des carrés 

du courant efficace dans le secondaire du transformateur et du courant de sortie supposé constant, 

soit: 

Application numérique 

Les contraintes maximales en courant et en tension sur l'interrupteur et la diodes de sortie sont 

illustrées sur la Fig. 29. Ces contraintes maximales sont calculées pour le cas le plus défavorable. 

En effet, les contraintes en tension sont évaluées pour une tension d'alimentation de 265 V 

efficace, alors que les contraintes en courant sont calculées avec une tension d'entrée de 185 V 

efficace. Les contraintes efficaces sur les différents composants sont présentées sur la Fig. 30. 

L'évolution des inductances primaire et secondaire du transformateur en fonction du rapport de 

transformation et de la fréquence de commande sont présentées respectivement sur la Fig. 31 et 

la Fig. 32. 

Les courbes ci-après permettent de faire un choix de paramètres du convertisseur en fonction des 

type d'interrupteurs à utiliser. 
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Fig. 29 : Contraintes maximales en courant et en tension du 
Flyback fonctionnant en absorption sinusoïdale en mode de 

conduction discontinue. 
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Fig. 31 : Inductance primaire du transformateur 

2.4 Problème de l'inductance de fuite 
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Fig. 30 : Contraintes efficaces du Flyback fonctionnant en 
absorption sinusoïdale en mode de conduction discontinue. 
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Fig. 32 : Inductance secondaire du transformateur 

Pour pallier le problème de l'inductance de fuite, on peut prévoir un écrêteur ou envIsager 

d'introduire la quasi-résonance pour adoucir les commutations ou une variante en pont 

asymétrique. 

Le Flyback quasi-résonant [Tou-94] peut être conçu en ajoutant au schéma de base un 

condensateur au secondaire du transformateur et une diode en antiparallèle sur l'interrupteur pour 

assurer la bidirectionalité du courant. L'inductance Lr représente l'inductance de fuite du 

transformateur ramenée au secondaire. La quasi-résonance est obtenue par le circuit oscillant Lr­

Cr. 
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Fig. 33 : Une variante de la structure Flyback quasi-résonant 

En conduction discontinue, cette quasi-résonance pose un problème de magnétisation du 

transformateur. En effet, suite au blocage de la diode de sortie Do et en l'absence d'un 

réamorçage immédiat de l'interrupteur T, le condensateur Cr se décharge partiellement à travers 

le secondaire du transformateur durant ce temps mort. il en résulte une magnétisation de signe 

opposé du circuit magnétique. Néanmoins ce problème peut être affranchi par l'ajout d'un 

interrupteur bidirectionnel en courant qui doit être intercalé entre le condensateur Cr et le 

secondaire du transformateur pour éviter la décharge intempestive de ce condensateur dans le 

secondaire du transformateur après extinction de la diode Do et avant l'amorçage de T. 

Toutefois, cette solution met en œuvre des interrupteurs supplémentaires ce qui accroît les pertes 

et dégrade le rendement. il faut noter aussi que la quasi-résonance introduite augmente les 

contraintes maximales. 

2.5 Variante en pont asymétrique 

La variante en pont asymétrique présentée sur la Fig. 34, a été introduite pour remédier au 

problème de l'inductance de fuite du transformateur ainsi que pour réduire la contrainte en 

tension sur l'interrupteur. Cette contrainte est réduite d'un rapport de deux. 

19 

Tl-1 

Eg ~ 
:::l 
"" 

Dl 

Fig. 34 : Flyback dans sa variante en pont asymétrique 

2.5.1 Renwrque préliminaire 

Avant de procéder à l'étude de cette structure, remarquons tout d'abord que, hormis le problème 

de l'inductance de fuite, l'introduction des diodes du pont asymétrique change le principe de 
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fonctionnement de la structure. En effet pendant le blocage des interrupteurs Tl et T 2, les diodes 

Dl et D2 voient à leurs bornes la tension Eg - Va (Fig. 35). En conséquence, quand la tension 
m 

d'alimentation est inférieure à la tension de sortie ramenée au primaire, les diodes vont décharger 

J'inductance magnétisante et provoqueront J'arrêt de la structure. 
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Fig. 35 : Formes d'ondes en conduction continue (Inductance de fuite négligeable) 

Temps 

En conséquence, dans les meilleures conditions le courant moyen d'entrée aura l'allure de la Fig. 

36. La forme d'onde idéalisée du courant d'entrée présentée sur cette figure présente des courants 

harmoniques qui restent inférieures aux valeurs limites admissibles fixées par la norme EN 

61000-3-2 quand le palier nul est inférieur 1,25 ms. Dans le cas de notre cahier des charges et 

tenant compte de la remarque précédente, le rapport de transformation m doit être supérieur à 

0,6, ce qui constitue une contrainte supplémentaire au dimensionnement. 

o 0.005 0.01 

Temps (s) 

0.015 

Fig. 36 : Allure du courant moyen d'entrée 

2.5.2 Analyse de la structure en conduction continue 

0.02 

Avec les mêmes hypothèses simplificatrices que précédemment et en supposant que les 

interrupteurs Tl et T 2 sont amorcés et bloqués simultanément, on peut faire l'étude statique ci­

après à l'échelle de la période haute fréquence. La structure fonctionne en conduction continue 
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quand l'extinction de la diode D3 se fait uniquement suite à l'amorçage des interrupteurs Tl et T 2, 

dans ce cas les courants dans l'interrupteur Tl (T2), les diodes Dl (D2) et D3 ont l'allure de la 

figure suivante: 
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Fig. 37 : Formes d'ondes en conduction continue 
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Pendant le temps de fermeture des interrupteurs Tl et T 2 le courant dans ceux-ci croît 

linéairement avec le temps à partir d'une valeur initiale nulle jusqu'à la valeur Igm correspondant 

à l'annulation du courant dans la diode de sortie D3 . Cette croissance est fonction de 

l'inductance de fuite et des tensions d'entrée et de sortie. Pendant ce temps les diodes Dl et D2 

sont bloquées et on a : 

Ig(t)= Eg-- .-( va) t 

m Lf 
(48) 

I D3 (t)=-· -+_. +ID3min -t [Eg Va Lf -Lm) 
m Lf m Lm'Lf 

(49) 

avec Eg = Em'lsin(Cû L .t)1 (50) 

Où m, Em et COL sont respectivement le rapport de transformation, la valeur crête et la pulsation 

de la tension du secteur. L'origine des temps est considérée nulle pour chaque phase. 

Cette phase s'achève à l'instant tl donné par: 

m· 1 D3min 
tl=---~~--

_E_g + _Va . --,Lf~-_L_m 
Lf m Lm'Lf 

(51) 

L'annulation du courant de D3 provoque son blocage et le courant dans l'interrupteur continue à 

croître jusqu'à une valeur finale IgM obtenue à son ouverture. 

t 
Ig(t)=Eg· +Ig m 

Lf+Lm 

VD3 (t) = -[m. Lm ·Eg + va) 
Lf+Lm 

Cette phase prend fin à l'instant t2 donné par: 

(52) 

(53) 
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(54) 

Lors du blocage des interrupteurs Tl et T 2, les diodes Dl et D2 s'amorcent pour assurer la 

continuité du courant dans l'inductance Lf en conduisant un courant décroissant dans le temps à 

partir d'une valeur initiale IgM . En même temps, la diode D3 s'amorce et les expressions du 

courant à l'entrée et dans la diode de sortie sont données par: 

IgCt)=( Eg+ vaJ.-t--lgM l m Lf 

1 Ct) =~.(Eg + Va. Lm-Lf) 
D3 m Lf m Lm·Lf 

(55) 

(56) 

Pendant cette phase le courant croît dans la diode de sortie jusqu'à atteindre sa valeur maximale 

ID3max obtenue à l'instant t3 quand le courant dans les diodes Dl et D2 s'annule. 

Lf ·lgM 
t = -----'''-

3 Va 
Eg+­

m 

1 = 19 M . (1- Lf . Va ') 
D3max 1 m Lm m·Eg+Va) 

(57) 

(58) 

Le blocage des diodes Dl et D2 maintient le courant d'entrée à zéro jusqu'au prochain amorçage 

des interrupteurs. Le courant dans la diode de sortie D3 continue à décroître jusqu'à la fin de la 

période de découpage où il atteindra la valeur ID3min. 

I D3 Ct)= 2 ·t+--· 1--·----- Va 19 M (Lf Va ) 
m ·Lm m Lm Va+m·Eg 

(59) 

Le blocage de Tl et T2 provoque la restitution de l'énergie stockée dans l'inductance de fuite Lf à 

la source et la décharge de l'inductance magnétisante Lm dans la charge Ro. Cette décharge de 

l'inductance Lm peut être totale ou partielle. Quand elle est partielle, la démagnétisation du 

transformateur est incomplète et le convertisseur travaille en conduction continue. Dans le cas 

contraire, la démagnétisation du transformateur est complète et le convertisseur fonctionne en 

mode de conduction discontinue. 

2.5.3 Analyse de la structure en conduction discontinue 

La conduction discontinue est obtenue quand la décharge de l'inductance k dans la charge est 

totale sur toute la demi-période du réseau. Le fonctionnement en conduction discontinue se fait 

en quatre phases: une phase de croissance du courant dans (Lf+Lm), une seconde phase de 

restitution de l'énergie stockée dans Lf à la source jusqu'à annulation du courant dans celle-ci et 

blocage des diodes Dl et D2, une troisième phase pendant laquelle le courant dans la diode de 
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sortie D3 décroît jusqu'à annulation et une dernière phase de maintien du courant nul. Cette 

conduction discontinue peut être obtenue en fixant la fréquence de commande Fs et le rapport 

cyclique à des valeurs bien déterminées. 

Le fonctionnement est similaire à la conduction continue. La première phase est similaire à la 

seconde phase du cas précédent en prenant valeur minimale Igm comme étant nul. Les courants 

dans l'interrupteur Tl (T 2), les diodes Dl (D2) et D3 sont donnés par la figure suivante: 
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Fig_ 38 : Formes d'ondes en conduction discontinue 
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La plupart des expressions de courants et tensions durant différentes phases peuvent être 

retrouvées des équations établies ci-dessus en posant Igm nul et sont récapitulées ci-dessous. Le 

courant d'entrée et la tension aux bornes de la diode de sortie lors de la première phase sont 

donnés par: 

t 
Ig(t) = Eg ._--

Lf+Lm 

Vm (t) = -[m. Lm ·Eg + va) 
. Lf+Lm 

Cette phase prend fin à l'instant tl donné par: 

t1 = Ig M - (Lf + Lm) 
Eg 

(60) 

(61) 

(62) 

Le blocage des interrupteurs Tl et T2 met les diodes Dl, D2 et D3 en conduction et les courants 

d'entrée et de sortie sont données par: 

Ig(t)= Eg+- ·--IgM ( va) t 
m Lf 

1 D3 (t) =~_[Eg + Va _ Lm-Lf) 
m Lf m Lm-Lf 

(63) 

(64) 

Pendant cette phase le courant croît dans la diode de sortie jusqu'à atteindre sa valeur maximale 

ID3max obtenue à l'instant t2 quand le courant dans les diodes Dl et D2 s'annule. 

m-Lf -Ig 
t2 = M 

m·Eg+Va 
(65) 
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ID3 = 19 M • [1- Lf. Vo î 
max 1 

m Lm m·Eg+Vo) (66) 

Le blocage des diodes Dl et D2 maintient le courant d'entrée à zéro jusqu'au prochain amorçage 

des interrupteurs. Le courant dans la diode de sortie D3 continue à décroître jusqu'à annulation. 

I01(t)= -Vo .t+ IgM '[1- Lf. Vo ) 
- m 2 ·Lm m Lm Vo+m·Eg 

Cette phase s'achève à l'instant t3 donné par l'expression suivante: 

t = m·Lm·lgM _ m·Lf ·lgM 
3 

Vo Vo+m·Eg 

Pendant la dernière phase les courants à l'entrée et à la sortie sont nuls. 

(67) 

(68) 

Les contraintes en courant dans les interrupteurs et la diode D3 sont données par (69) et (70) 

respecti vement. 

1 = a·Eg 
Tmax Fs. (Lm + Lf) 

a· Eg· ((Lm-Lf). Vo+Eg· m· Lm) 
Immax = FS'm.Lm.(Lm+Lf).(Vo+m.Eg) 

Le courant moyen de sortie a pour expression: 

( ) = a 2 ·Eg 2 '((Lm-Lf)·Vo+Eg·m·Lm) 
1 D3 BF ()2 ( ) 2·Fs·Vo· Lm+Lf . Vo+m·Eg 

La composante basse fréquence du courant d'entrée est donnée par: 

V) = a 2 ·Eg·((Lm+Lf).Vo+Eg·m·Lm) 

g BF 2. Fs· (Lm + Lf) . (Vo + m· Eg) 

(69) 

(70) 

(71) 

(72) 

Contrairement à la structure mono-interrupteur, la variante en pont asymétrique n'assure pas 

l'absorption sinusoïdale naturelle avec une fréquence de commande et un rapport cyclique 

constants. 

2.5.4 Fonctionnement en absorption sinusoïdale 

En conduction discontinue, d'après (72) on conclut que l'absorption sinusoïdale n'est pas 

inhérente à cette structure commandée avec un rapport cyclique et une fréquence constants et 

fonctionnant en conduction discontinue. Toutefois à partir de (72), on peut déduire une loi 

donnant le rapport cyclique a permettant d'avoir un courant sinusoïdal à l'entrée. Ce rapport 

cyclique varie entre valeurs limites qui doivent rester inférieures à l'unité. 

2 . F s . lm . (Lm + Lf) 

Em 
(73) 
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( ) 2·Fs·lm·(Va+m·Em) 
ex max = Lm + Lf . (() ) 

Em· Lm+Lf ·Va+m·Em·Lm 
(74) 

Où Em et lm désignent respectivement la tension crête du secteur et la valeur crête du courant 

désiré à l'entrée. 

Le temps pendant lequel le courant décroît dans la diode de sortie est donné par (68) alors que la 

durée T N du palier où le courant magnétisant est nul peut être déduit comme suit : 

1 [ [Eg m . Lm )] T N = F s· 1- ex· 1 + Va . Lf + Lm (75) 

L'existence de ce palier nul impose une autre condition sur le rapport cyclique a. Comme ce 

palier est d'autant moins important que la tension instantanée est élevée, on déduit que le rapport 

cyclique admet une valeur limite assurant la conduction discontinue sur toute la période réseau. 

Cette valeur limite est obtenue au sommet de la sinusoïde et pour une durée de palier nulle, soit: 

_ Va . (Lm + Lf) 
ex Lim - Va . (Lm + Lf)+ m . Em . Lm (76) 

D'après les équations (74) et (76) on déduit que les paramètres du convertisseurs doivent 

respecter la condition suivante pour assurer le fonctionnement en conduction discontinue: 

2·Fs·lm· Lm+Lf +--·Lm ::;1 Va + m . Em (( ) m· Em ) 
Em·Va Va 

(77) 

2.5.5 Conclusion 

En conclusion, la variante quasi-résonante permet d'adapter la commutation douce à la structure 

Flyback. Mais, elle présente l'inconvénient majeur d'ajout d'interrupteurs supplémentaires ce qui 

a pour conséquence d'augmenter le coût et d'accroître les pertes par conduction. La quasi­

résonance introduite s'accompagne d'une augmentation des contraintes maximales sur 

l'interrupteur principal et sur l'interrupteur supplémentaire. Ces problèmes engendrent une 

dégradation du rendement. 

L'introduction de la variante en pont asymétrique permet de remédier le problème de l'inductance 

de fuite évoqué ci-dessus (sans l'emploi de circuit d'aide à la commutation) tout en réduisant, par 

un rapport de deux, les contraintes en tension sur les interrupteurs. En revanche cette structure, 

comparée à la variante mono-interrupteur, présente d'autres inconvénients. En effet elle met en 

œuvre un interrupteur et deux diodes supplémentaires ce qui a pour conséquence d'accroître le 

coût et de dégrader le rendement en augmentant les pertes par conduction dans les semi­

conducteurs. La présence des diodes fait de telle sorte que la structure ne peut prélever de courant 

à la source quand la tension d'alimentation est inférieure à la tension de sortie ramenée au 
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primaire. Cette dernière constatation impose une nouvelle contrainte au dimensionnement de la 

structure. Aussi, à cause de la présence de ces diodes, l'absorption sinusoïdale n'est plus naturelle 

dans le cas du fonctionnement en conduction discontinue à l'image du Flyback mono-interrupteur 

et, par conséquent, une commande à fréquence fixe avec asservissement du rapport cyclique est 

nécessaire pour pouvoir prélever un courant sinusoïdal en dehors du palier où le convertisseur ne 

peut fonctionner. 

Pour toutes ces raisons, la solution mono-interrupteur avec un circuit d'écrêtage sera celle retenue 

pour la suite de cette phase de conception. 

3 SEPIC 

Pour les mêmes raisons que le Flyback, la structure Sepic (Single Ended Primary Inductance 

Converter ) présentée sur la Fig. 39 est fondamentalement susceptible de répondre au cahier des 

charges. Contrairement aux structures Cuk et Buck-boost, la structure Sepic est basée sur des 

accumulations à la fois inductive et capacitive. 

Vc 
Do 

Eg Co 

T lu 

Fig. 39 : Le schéma de principe du convertisseur Sepic 

La variante isolée de cette structure appelée BlFRED [Mad-92] (Boost Integrated with 

Flyback Rectifier Energy storage Dc-dc converter) est présentée sur la Fig. 40. Elle consiste à 

substituer l'inductance L2 par l'inductance magnétisante d'un transformateur dont l'inductance 

de fuite est considérée négligeable. 

FCI 
Ig [-------------------------------------------: 

r:-i~,-----, 

Eg 

-1 T 

Fig. 40 : Le convertisseur Sepic dans sa variante isolée (BIFRED) 
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Si l'on suppose la fréquence de découpage très élevée par rapport à celle du réseau, la tension 

d'alimentation peut être considérée constante sur une période de découpage. Par conséquent on 

peut faire l'étude statique ci-dessous à l'échelle de la période haute fréquence alors que la tension 

d'alimentation varie dans le temps et est une sinusoïde redressée. 

3.1 Analyse de la structure en conduction continue 

Quand l'extinction de la diode de roue libre n'est due qu'à l'amorçage de l'interrupteur alors 

le convertisseur fonctionne en mode de conduction continue. Dans ce cas les courants, ainsi que 

les tensions aux bornes des inductances LI et L2, sont donnés par la Fig. 41. 

Pendant la fermeture de l'interrupteur T, l'inductance LI emmagasine de l'énergie alors que 

l'énergie stockée dans le condensateur Cl est transférée à l'inductance L2. Durant l'ouverture de 

l'interrupteur T, le condensateur Cl se recharge et l'énergie stockée dans les inductances est 

transférée à la sortie. Les différentes grandeurs et contraintes sont évaluées dans le paragraphe 

suivant. 

Vu Vu 
Eg ................ : Vc ................ : 

. :: T 
aT; Temps Temps 

Eg-Vc-Vo/m .......... - -Vo/m 

Fig. 41 : Ca) Courant et tension aux bornes de l'inductance L j Cb) Courant et tension aux bornes de l'inductance L:z 

3.1.1 Grandeurs basse fréquence et contraintes sur les composants 

En exprimant la composante basse fréquence de la tension aux bornes de l'inductance LIon 

aboutit à l'expression de la tension de sortie et de la tension aux bornes du condensateur Cl : 

a 
(Va) =--·m·Eg 

BF l-a 

() l-a 
VC j BF = Eg =--·Va 

m·a 

(3.1) 

(3.2) 

En exprimant la composante basse fréquence du courant dans les condensateurs Cl et Co on 

aboutit aux expressions des courants dans les inductances LI et L2. 

(3.3) 

(3.4) 

La valeur crête du courant dans l'interrupteur n'est autre que la somme des valeurs crêtes des 
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courants dans les inductances LI et L2. Cette contrainte en courant peut être approchée par 

l'expression sui vante : 

1 = m·la = Ig 
Tmax 1-a a (3.5) 

Si on tient compte de l'ondulation haute fréquence de ILl et IL2, cette contrainte vaut: 

La tension maximale aux bornes de l'interrupteur vaut: 

Eg Va 
VTmax = 1- rv =-­

\h a·m 

La valeur crête du courant dans la diode est: 

1 = I Tmax =~ 
Dmax m 1-a 

La tension maximale aux bornes de la diode est: 

Va 
VDmax =­

a 

(3.6) 

(3.7) 

(3.8) 

(3.9) 

A partir des expreSSIOns des contraintes (3.5) et (3.7) l'expression du facteur de 

dimensionnement pour l'interrupteur peut être déduite comme suit: 

F _ 1 
D - a.(l-a) (3.10) 

1 Ce facteur de dimensionnement est optimal pour le rapport cyclique a = - et vaut 4 et reste 
2 

identique pour la diode. 

3.2 Analyse de la structure en conduction discontinue 

Le mode de conduction discontinue est obtenu quand la diode de roue libre s'arrête de conduire 

avant l'amorçage de l'interrupteur. Durant cette phase les courants dans les inductances restent 

constants (non nuls sous une certaine condition qui sera exposée plus loin) pendant l'arrêt de 

l'interrupteur et de la diode et leur allure est présentée sur la Fig. 42. Ceci explique pourquoi le 

courant d'entrée peut avoir une faible ondulation haute fréquence en conduction discontinue 

contrairement aux autres structures tel que le boost. 

Page: 60 



Chapitre 3: Absorption sinusoïdale dans les convertisseurs asymétriques mono-étage 

Vu 
Eg •..•..•••••.•..•••• ] 

aT pT: T 

Eg-Vc-Vo/m -Vo/m 

Fig. 42 : Ca) Courant et tension aux bornes de l'inductance L j Cb) Courant et tension aux bornes de l'inductance L:z 

3.2.1 Grandeurs basse fréquence et contraintes sur les composants 

En conduction discontinue, le gain en tension peut être calculé en déterminant la composante du 

courant dans la diode injectée à la cellule Ro-Co. Si ~.T désigne le temps de conduction de la 

diode de roue libre alors on peut déduire que: 

a 
(Va) BF = 13 . nI . Eg (3.11) 

Le courant maximal dans la diode vaut: 

(3.12) 

L ·L avec L = j 2 
eg Lj + L2 

(3.13) 

La tension de sortie est déduite du calcul de la valeur moyenne du courant dans la diode, en 

multipliant celui-ci par la résistance de charge, soit : 

l 
(Va)BF =-'/Dmax ·~·Ra 

2 

A partir des équations (3.11), (3.12) et (3.14) on déduit que: 

(3.14) 

(3.15) 

La limite entre la conduction continue et la conduction discontinue définie la conduction critique 

qui est obtenue en égalant les expressions des gains en tensions du convertisseur dans les deux 

modes de fonctionnement. Cette limite correspond à la valeur critique du coefficient K à savoir: 

(l_a)2 
Kc,·it = 2 

nI 
(3.16) 

Si K> KCrit le convertisseur fonctionne en conduction continue, dans le cas contraire il fonctionne 

en condition discontinue. 
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3.2.2 Remarque 

De façon classique, dans toutes les structures ayant une inductance à l'entrée, afin de réduire 

l'ondulation du courant d'entrée, la solution la plus évidente est de prévoir une forte valeur 

d'inductance d'entrée. Dans le cas du Sepic, le couplage des inductances Ll et L2 peut être 

envisagé. TI serait possible alors de réduire l'ondulation du courant d'entrée en agissant sur le 

coefficient de couplage k de ces deux inductances. L'emploi d'un seul circuit magnétique 

permettra alors de réduire considérablement la taille et le coût. Malheureusement, d'un point de 

vue pratique, il n'est pas évident d'obtenir le coefficient de couplage et les valeurs d'inductance 

désirés qui permettent de rendre très élevée l'inductance équivalente à l'entrée sans qu'il y ait 

distorsion des formes d'ondes. 

3.3 Fonctionnement en absorption sinusoïdale 

En absorption sinusoïdale la tension d'alimentation est une sinusoïde redressée, soit : 

Eg(t) == Em 'Isin( 0) L . t)1 

En notant par G le gain statique, le gain en tension durant la période réseau devient: 

C Va 
g(t) == 1 1 avec C == -

sin(O)L·t) Em (3.17) 

3.3.1 Limite entre les deux modes de conduction dans le cas de fonctionnement en absorption 

. sinusoïdale 

Une démarche similaire à celle menée dans le cas de la structure Flyback nous permet de déduire 

que le convertisseur fonctionne en conduction continue sur toute la période réseau si la condition 

suivante est satisfaite: 

4· L . Fs 1 
eq >_ 
Ra C 2 

(3.18) 

Alors que le fonctionnement en conduction discontinue est assuré sur toute la période réseau si la 

condition suivante est vérifiée: 

4· L,q . Fs 1 _...2...-_< __ _ 
Ra (C+m) 

(3.19) 

3.3.2 En conduction continue 

D'après l'expression de la composante basse fréquence de la tension de sortie donnée par 

(3.1), on peut déduire que pour une tension sinusoïdale à l'entrée, le rapport cyclique doit suivre 

une loi donnée par l'équation suivante: 
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a(t) = __ .-G __ --:­

G + m.lsin( W L . t ~ (3.20) 

Ce rapport cyclique varie entre une valeur minimale _G_ et une valeur maximale qui vaut 1. 
G+m 

3.3.3 En conduction discontinue 

D'après les équations (3.15), (3.16) et (3.17) et en utilisant l'expression donnant la résistance 

de charge vue par le convertisseur ainsi que le bilan des puissances à l'entrée et à la sortie, nous 

pouvons déduire que la structure Sepic peut assurer l'absorption sinusoïdale en mode de 

conduction discontinue à fréquence de commande et rapport cyclique constants. Ce rapport 

cyclique est donné par la relation suivante: 

(3.21) 

3.3.4 Condition de continuité du courant d'entrée 

En calculant la valeur moyenne du courant d'entrée ILl, on aboutit à une condition sur les valeurs 

des inductances LI et L2. En effet: 

Eg a p.= m.a.jsin(wL .t~ 
(I LI t y = I 1mln + 2. LI" Fs . (a + ~) avec 1-' G (3.22) 

D'autre part en faisant le bilan de puissance à l'entrée et à la sortie on a : 

1 _ a 2 . Eg ·jsin(wL . t J 
( LI tOY - 2 L F . . eq' s 

(3.23) 

D'où l'expression de la valeur minimale du courant d'entrée: 

(3.24) 

Pour qu'il y ait conduction continue sans que le courant à l'entrée ne subisse de discontinuité, il 

faut que llmin soit positif: 

L m·L2 >--
1 G 

L'ondulation du courant est donnée par l'équation suivante: 

Em .\sin(wL . t 1 
M L1 = ·a·Ts 

LI 

(3.25) 

(3.26) 

A partir de cette dernière équation et de l'équation (3.23) donnant la valeur moyenne du courant 

d'entrée, nous pouvons déduire une relation donnant les inductances LI et L2 en fonction du 

rapport cyclique et de l'ondulation tolérée du courant d'entrée, soit : 
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(3.27) 

3.4 Dimensionnement 

Le dimensionnement de la structure Sepic fonctionnant en absorption sinusoïdale sera effectué 

dans le cas de fonctionnement en conduction discontinue par une étude analytique. Pour cela les 

contraintes sur les composants ainsi que leurs valeurs maximales sur la période réseau seront 

récapitulées dans le tableau ci-dessous. 

Grandeur / Contrainte Expression Maximum 

G 
Gain Isin( ro L . t ~ 00 

Rapport cyclique -J2·JI(·G -J2 . .[i{. G 

Courant moyen dans LI 2.G.lo·lsin(ro L .t~ 2·G·lo 

Courant moyen dans L2 2.m.lo.~in(roL .t)r 2·m·lo 

Courant max dans T 
2· -J2 . 10 ·Isin( ro L . t ~ 2·-J2· 10 

JI( JI( 

Courant moyen dans T 4.G.lo·lsin(roL .t~ 4·G·lo 

Courant max dans la diode 
2· -J2 ·10 'Isin( ro L . t ~ 2·-J2· 10 

m·JI( m·JI( 

Courant moyen dans la diode 
4.lo·lsin(roL .t1 4·10 --

m m 

Tension max aux bornes de T Vo . ( G + m.lsin( ro L . t ~) Vo·(G+m) 

m·G m·G 

Tension max aux bornes de Do Vo· (G+ m.lsin(ro L . t~) Vo·(G+m) 

G G 

Tension max aux bornes de Cl Va ·Isin( ro L . t ~ Vo -
G G 

Pour calculer la valeur efficace du courant dans la diode de sortie, il faut tenir compte des 

ondulations haute fréquence. Le courant instantané dans la diode a pour expression: 

IDoV)= Eg·a-Ts '(1- V-(k+a)-Ts)] Si tE [(k+a)-Ts,(k+a).Ts+Td] 
m·Leq Td 

et IDoV)=O Si tE [k.Ts,(k+a).Ts] ou Si tE [(k+a).Ts+Td,(k+1)-Ts[ 
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avec k E [0, :~J et Td = m· JI(. Ts 

(1 DJe . = FL· Em· Œ . Ts . ~ f 1- cos( 4· n . FL· t). 1- If - k + Œ . Ts dt ( )2 n (k+u)Ts+Td ( (( ) )J2 
Jf m. Leq L..J 2 Td 

k=O (k+u)Ts 

où n est le rapport 

de la période réseau par la période de découpage. 

Cette expression peut être approchée en prenant comme moyenne sur [(k + Œ). Ts, (k + Œ). Ts + Td] la 

moitié de la valeur crête soit: 1 Do ~) = _Œ_' T._s_·_E.>e...g 
2· m· Leq 

Le courant efficace dans le condensateur de sortie est obtenu par simple différence des carrés 

du courant efficace dans la diode et du courant de sortie supposé constant, soit : 

(3.28) 

Application numérique 

Pour effectuer le dimensionnement en conduction discontinue, nous nous plaçons dans le cas où 

le convertisseur fonctionne à la limite de la conduction discontinue quand la tension 

d'alimentation est à sa valeur crête. A partir des équations (3.15), (3.19) et (3.21) nous pouvons 

déduire la valeur limite de l'inductance équivalente Leq en fonction du rapport de transformation 

et de la fréquence de commande afin d'assurer la conduction discontinue sur toute la période 

réseau. L'inductance d'entrée LI et l'inductance magnétisante L2 seront choisies en tenant compte 

de l'équation (3.25). 

Les contraintes maximales en courant et en tension sur l'interrupteur et la diode de sortie sont 

illustrées sur la Fig. 43. Les contraintes efficaces sur les différents composants sont présentées 

sur la Fig. 44. Comme nous pouvons le constater, le courant efficace dans l'inductance passe par 

un minimum. Ce dernier est obtenu pour un rapport de transformation de mo=0,46. Pour les 

rapports de transformations supérieurs à cette valeur les courants efficaces en sortie (dans la 

diode et le condensateur) restent quasi-stationnaires. Mais le courant efficace dans le 

transformateur augmente rapidement avec la valeur du rapport de transformation. Quant aux 

rapports de transformations qui sont inférieurs à cette valeur, ils engendrent des courants 

efficaces plus importants au secondaire du transformateur. En conséquence, le dimensionnement 

du transformateur se fera pour cette valeur du rapport de transformation mo. 
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Fig. 43 : Contraintes maximales en courant et en tension sur les 
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Fig. 44 : Contraintes efficaces sur les composants 
(fonctionnement en monde de conduction discontinue) 

1.2 

L'évolution de l'inductance d'entrée et de l'inductance magnétisante en fonction du rapport de 

transformation et de la fréquence de commande sont présentées respectivement sur la Fig. 45 et 

la Fig. 46 . 

• 20 kifz 

1.5 10" 1.5 10'3 

~ 
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CJ 

110.3 = o:l 

35 kHz 
.-.- .. -- -'r---

• • .... 
CJ ~. 

:= 
't:l 

= .... 
510.4 

010" ~~~~~-L~~~~~~~~~~~ 010. ~~~~~~~~~~~~~~~~J 
o 0.2 0.4 0.6 0.8 1.2 o 0.2 0.4 0.6 0.8 1.2 

Rapport de transformation Rapport de transformation 

Fig. 45 : Inductance d'entrée Fig. 46 : Inductance magnétisante 

3.5 Simulations et résultats 

D'après l'équation (3.23), l'absorption sinusoïdale est assurée naturellement, en conduction 

discontinue, en fixant le rapport cyclique et la fréquence de commande. Rappelons que nous 

faisons référence par conduction discontinue au fait que l'interrupteur et la diode de sortie sont 

tous les deux à l'état bloqué. La conduction discontinue est assurée sur toute la période réseau si 

la condition (3.19) est satisfaite. Dans ce cas, le rapport cyclique doit être inférieure à une 

certaine valeur limite. Du fait que le rapport cyclique est inversement proportionnelle à 

l'impédance de charge (équation (3.21)) alors cette valeur limite doit être calculée pour la valeur 
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minimale de la charge. 

En conduction discontinue, nous pouvons envIsager un fonctionnement avec forte ou faible 

ondulation du courant d'entrée en fixant le rapport des inductances LI et L2. 

Des simulations ont été effectuées pour valider cette loi de commande en conduction 

discontinue. Les résultats présentés si-dessous sont obtenus avec les paramètres suivants: 

Inductance d'entrée LI : 135 !J-H 

Inductance magnétisante L2 : 270 !J-H 

Rapport de transformation m : 0,46 

Condensateur Cl : 10 !J-F 

Condensateur de sortie Co : 35 mF. 

Avec un faible rapport LIIL2 l'ondulation du courant d'entrée est très importante et par 

conséquent le courant d'entrée est discontinu (Fig. 47). Le spectre du courant d'entrée est présenté 

sur la Fig. 48. Les harmoniques obtenus sont inférieurs aux valeurs limites fixées par la norme. 
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Fig. 47 : Courant d'entrée 
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Fig. 48 : Spectre du courant d'entrée 

La tension aux bornes du condensateur Cl est présentée sur la Fig. 49. La fréquence 

1 
--ï"F==;=== est choisie loin de la fréquence de commande pour ne pas créer de résonance 
2.7t.~(Lj +LJ·Cj 

parasite. Du fait de la valeur faible de LI et k, Cl est élevé ce qui maintient la tension à ses 

bornes à une tension voisine de la valeur crête de la tension réseau. 
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450 

'"" 400 
> 

.~ 350 

'" I:i 

~ 300 

250 

0.005 0.01 O.oI5 0.02 

Temps (s) 

Fig. 49 : Tension aux bornes du condensateur Cl 

Les valeurs maximales, efficaces et moyennes de courant et tension dans différents éléments 

obtenues en simulation sont résumées dans le tableau ci-dessous. Le facteur de puissance obtenu 

avec ces paramètres est de 0,99. 

Grandeur Valeur maximale Valeur efficace Valeur moyenne 

Courant dans l'interrupteur (A) 24,4 

Courant dans la diode (A) 53,1 7,1 

Tension aux bornes de l'interrupteur (V) 605 

Tension aux bornes de la diode CV) 278 

Courant dans le condensateur CA) 13,2 3,2 

Tension aux bornes du condensateur CV) 467 372 

Courant dans l'inductance d'entrée (A) 11,3 3,2 

Courant dans l'inductance magnétisante (A) 13,2 

A partir de la relation (3.28) les inductances LI et L2 ont été calculées pour réduire l'ondulation 

du courant d'entrée. Les résultats de simulation présentés sur les Fig. 50 à Fig. 52 ont été obtenus 

avec les paramètres suivants : 

Inductance d'entrée LI : 7,6 mH 

Inductance magnétisante L2 : 91 llH 

Condensateur Cl : 0,15 llF 

Les autres paramètres sont les mêmes que précédemment. 
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Fig. 50 : Courant d'entrée 
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Fig. 51 : Spectre du courant d'entrée 
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Fig. 52 : Tension aux bornes du condensateur Cl 

Les valeurs maximales, efficaces et moyennes de courant et tension dans les différents éléments 

obtenues en simulation sont résumées dans le tableau ci-dessous. Le facteur de puissance obtenu 

avec ces paramètres est de 0,99. 
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Grandeur Valeur maximale Valeur efficace Valeur moyenne 

Courant dans l'interrupteur (A) 17,4 3,5 1,4 

Courant dans la diode (A) 38 11,5 6,1 

Tension aux bornes de l'interrupteur (V) 466 

Tension aux bornes de la diode (V) 219 

Courant dans le condensateur (A) 15,3 3,2 

Tension aux bornes du condensateur (V) 355 230 

Courant dans l'inductance d'entrée (A) 2,2 1,5 

Courant dans l'inductance magnétisante (A) 15,3 5,3 

Le condensateur Cl doit être choisi de telle manière que la fréquence 1 soit 
2.n.~(LI +LJ· Cl 

inférieure à la fréquence de commande pour ne pas créer de résonance parasite et supérieure à la 

fréquence réseau pour ne pas générer des harmoniques d'ordre faible. Pour expliciter nos dires 

une simulation est effectuée avec les mêmes paramètres que précédemment et en prenant comme 

condensateur C1=13f.1F correspondant à une fréquence de 500 Hz. Le courant à l'entrée, obtenu 

dans ces conditions, ainsi que le spectre correspondant sont présentés sur les figures ci-dessous. 

Les harmoniques de faible ordre sont plus importants. 
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Fig. 53 : Courant d'entrée 
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Fig. 54 : Spectre du courant d'entrée 
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4 CONCLUSION 

Ce chapitre est consacré à l'étude des convertisseurs alternatif continu à prélèvement sinusoïdal 

destinés à des applications de faible puissance ( 300 W ). Dans ce cadre et afin de pouvoir faire 

une comparaison entre les structures asymétriques étudiées ci-dessus, nous faisons tout d'abord 

une première comparaison par rapport à la structure de référence à savoir le Boost dont il faut 

rappeler les caractéristiques. Le Boost permet la correction du facteur de puissance avec 

différentes loi de commande, mais l'isolation galvanique ne peut être assurée que par la mise en 

cascade d'un second convertisseur. Aussi comme le gain en tension de ce convertisseur est 

supérieur à l'unité, il faut noter qu'il est mieux adapté aux applications à tension élevée. Le 

démarrage ne peut se faire qu'à l'aide d'un circuit auxiliaire. Toutefois, la tension maximale que 

supporte l'interrupteur reste limitée à la tension de sortie du montage. 

Les structures Flyback et Sepic peuvent fonctionner aussi bien en élévateur qu'en abaisseur. Pour 

cela aucune condition sur le niveau de tension n'est imposée. Elles ne présentent pas de problème 

de démarrage. Toutefois la tension que doit supporter l'interrupteur est plus importante que dans 

le cas du Boost et dépend du rapport de transformation ( Em + Vo/m). Elles assurent le 

prélèvement d'un courant sinusoïdal dans les deux modes de conduction continue et discontinue. 

Dans le cas de conduction discontinue, la commande demeure simple à mettre en œuvre. En effet 

l'absorption sinusoïdale peut être assurée par une commande à rapport cyclique et fréquence 

constantes et, par conséquent, la boucle interne du courant n'est plus nécessaire. En conduction 

continue, l'absorption sinusoïdale peut être assurée par une loi de commande donnant le rapport 

cyclique à fréquence constante mettant en œuvre les boucles de régulation et d'asservissement 

classiques. Toutefois, notons que le Sepic commandé à fréquence et rapport cyclique constant 

peut prélever un courant sinusoïdal avec une faible ondulation haute fréquence en adaptant le 

rapport des inductances LI et G.. 

Ces deux structures présentent un courant de démarrage limité et une protection inhérente contre 

les courts-circuits. 

L'inductance de fuite du transformateur pose le même problème de surtensions aux bornes de 

l'interrupteur pour les deux structures et par conséquent l'emploi d'un écrêteur ou d'un circuit 

d'aide à la commutation s'avère nécessaire. 

On peut citer comme inconvénient du Flyback son courant d'entrée fortement ondulé, ce qui 

nécessite l'emploi de filtre pour annuler la composante haute fréquence. A l'image du Flyback, le 

Sepic met en œuvre une inductance à l'entrée qui réduit l'ondulation du courant. TI nécessite 
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aussi un filtrage HF supplémentaire mais qui serait de taille inférieure. 

La version en pont asymétrique du Flyback ne permet pas le prélèvement de courant sinusoïdal 

sur toute la période réseau, ce qui peut se traduire par un mauvais facteur de puissance ou bien 

par des surcontraintes sur les composants en adoptant un rapport de transformation élevé. Elle 

met aussi en œuvre un interrupteur et deux diodes supplémentaires. 

Toutefois, rappelons que le convertisseur Cuk (non présenté dans ce chapitre), assure aussi le 

prélèvement sinusoïdal. TI demeure moins intéressant que le Sepic du fait qu'il met en œuvre plus 

de composants et présente à sa sortie une inductance, dimensionnée pour la basse fréquence, qui 

est volumineuse. 
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Chapitre 4 " Absorption sinusoïdale dans les commutateurs de courant 

ABSORPTION SINUSOÏDALE DANS LES COMMUTATEURS 

DE COURANT 

1 INTRODUCTION 

Dans ce chapitre, on se propose de faire une étude des convertisseurs à résonance utilisant un 

commutateur de courant. Ce type de structure, issu de la structure Boost, permet d'avoir un 

courant d'entrée non découpé, donc un meilleur facteur de puissance sans l'emploi de filtre 

supplémentaire à l'entrée. Dans [Bat-94], Batarseh a introduit une généralisation sur la faisabilité 

des convertisseurs à résonance alimentés par une source de tension ou une source de courant, 

utilisant un circuit résonant à deux, trois ou quatre éléments et débitant sur une charge via un 

circuit de filtrage capacitif ou inductif. Dans sa démarche, il traite la faisabilité des structures 

uniquement par la règle classique de l'Electronique de Puissance sur la synthèse des 

convertisseurs "On ne peut pas connecter directement et instantanément deux sources de 

même nature mais uniquement deux sources de natures différentes." D'autre part, lorsqu'on 

procède à une synthèse de convertisseurs, les condensateurs sont généralement considérés 

comme des sources de tension. Cette hypothèse pourrait ne pas être vraie dans certains cas. En 

effet dans une structure à résonance, le condensateur du circuit résonant voit sa tension changer 

de signe une fois par période de découpage, si dans une configuration le condensateur se trouve 

connecté à un interrupteur non commandable ( diode) alors le changement de signe de la tension 

à ses bornes provoque l'amorçage spontané de cette diode qui maintient alors le condensateur 

court-circuité. Par conséquent ce court-circuit ne peut être considéré comme désobéissant à la 

règle fondamentale: "une source de tension ne peut être court-circuitée. " 

Aussi la méthode utilisée dans [Bat-94] ne prend pas en compte la nature des interrupteurs. Par 

conséquent il conclut que certaines structures ne sont pas réalisables. Toutefois nous verrons au 

cours de ce chapitre que de telles structures peuvent être mises en œuvre en utilisant une 

catégorie bien choisie d'interrupteurs. 

Les convertisseurs statiques peuvent être classés en trois catégories: les convertisseurs à transfert 

direct (Buck, Boost, ... ), les convertisseurs à stockage intermédiaire ( Cuk, Buck-Boost, ... ) et 

les convertisseurs à résonance. Cette dernière catégorie peut être subdivisée à son tour en deux 

sous-catégories, la première sous-catégorie englobe les convertisseurs où l'énergie est transférée 
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de la source au circuit résonant ensuite à la charge durant toute la période de découpage, dite à 

transfert continu (l'aspect conduction continue - conduction discontinue n'est pas considéré ici). 

L'autre sous-catégorie concerne les convertisseurs où la charge et/ou la source sont 

complètement déconnectées du circuit résonant pendant une fraction de la période de découpage, 

dite à transfert discontinu. 

Pour constituer le circuit résonant d'un convertisseur à résonance, deux composants réactifs aux 

moins, à savoir un condensateur et une inductance sont nécessaires. Dans cette étude, nous nous 

intéresserons à de telles structures avec un minimum de composants réactifs. Les différentes 

configurations de circuits résonants qu'on peut avoir sont récapitulées dans la figure ci-dessous: 

-H--JYYYL yvp- ~ ~ T 
(1) (2) (3) (4) 

l r l TI ~ T 
(5) (6) (7) (8) 

Fig. 1 : Différentes configurations possibles de circuits 
résonants du second ordre 

Dans un souci de réduire la taille et le volume du convertisseur, seuls seront étudiés les circuits 

résonants permettant d'utiliser l'inductance de fuite du transformateur haute fréquence comme 

inductance de résonance ou une part de celle-ci. Par conséquent les circuits résonants 2, 4, 5, 6 et 

8 de la Fig. 1 ne seront pas traités. Ce qui réduit à trois le nombre de configurations. 

Le principe de synthèse de convertisseur peut être résumé par le schéma synoptique de la Fig. 2 

et consiste à: 

• Connecter une inductance de forte valeur en série avec la source de tension afin d'implanter 

une source de courant; 

• utiliser l'un des circuits résonants de la Fig. 1 permettant d'utiliser l'inductance de fuite du 

transformateur HF assurant l'isolation galvanique (circuits indexés 1, 3 et 7 de la Fig. 1). 

Notons que le circuit résonant (3) de la Fig. 1 suppose que le condensateur est placé au 

secondaire du transformateur et que sa valeur vue du primaire du transformateur sera prise en 

compte dans le phénomène de résonance . 

.. Charger le secondaire du transformateur, via un pont redresseur, par une charge en série avec 
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un filtre inductif ou en parallèle avec un filtre capacitif. 

~UitréSO~ 
l. 

(a) .../YYYL1 ~ 

~~ 
T T 

(b) (c) 

Fig. 2 : Principe de synthèse de convertisseur à résonance 
utilisant un commutateur de courant 

CF 

Théoriquement en associant, de façon combinatoire, différents circuits résonants et filtres de 

sortie, six structures peuvent être conçues. Néanmoins, Le circuit résonant (a) et le filtre de sortie 

(IF) de la Fig. 2 ne peuvent être associés car, physiquement, cette combinaison ne peut donner 

naissance à une résonance qui serait exploitable pour une alimentation à découpage. 

Enfin, cinq structures seront recensées et classifiées suivant leur mode de fonctionnement comme 

il sera décrit dans le paragraphe suivant. 

2 SYNTHESE DE CONVERTISSEUR A RESONANCE UTILISANT 

UNE SOURCE COURANT 

Les structures utilisant un commutateur de courant qu'on trouve dans la littérature utilisent 

généralement la cellule de commutation conventionnelle ( dans sa version en pont complet [Che-

89], [Fer-94], [Bau-87], [Liu-88], [Moh-95]) schématisée par la Fig. 3. Ces structures sont 

généralement réversibles c'est à dire que la source de courant continue fonctionne dans deux 

quadrants. Dans le cas de convertisseurs à résonance, la charge représentée ici par une source de 

tension alternative est un filtre d'ordre supérieur à un. Le fonctionnement en mode thyristor ou 

thyristor-dual-diode peut être assuré en plaçant la fréquence de commande au dessus ou au 

dessous de la fréquence de résonance. 
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Source de 
courant 

Fig. 3 : Cellule de commutation conventionnelle 

Ce type de structure présente un inconvénient majeur lié à la caractéristique statique des 

interrupteurs requise pour le fonctionnement. En effet ces interrupteurs doivent posséder 3 

segments avec une réversibilité en tension. 

L'analyse des semi-conducteurs rapides montre que ceux-ci sont unidirectionnels et nécessitent 

donc l'adjonction d'une diode rapide en série. Cette diode est à l'origine de pertes 

supplémentaires par conduction (elle conduit en même temps que l'interrupteur au lieu de 

véhiculer le courant inverse du à la résonance ), et induit pendant son ouverture des pertes par 

commutation dues au temps de recouvrement qu'il faudra prendre en compte. 

2.1 Cellule de commutation conventionnelle 

Dans [Met-89], une démarche synthétique a été effectuée et a abouti à une classification des type 

de cellules de commutations qui limite ces dernières à cinq catégories. La première catégorie est 

représentée par la cellule de type "hacheur" qui associe des interrupteurs commandables à 

l'amorçage et au blocage et des interrupteurs non commandables (diodes). La seconde et la 

troisième catégories regroupent les cellules de type "ondu1eur de tension" dans lesquelles la 

source de tension est continue et la source de courant change de signe à chaque commutation et 

les interrupteurs sont bidirectionnels en courant et commandables soit à l'amorçage soit au 

blocage. Les deux dernières catégories regroupent les cellules de type "commutateur de courant" 

dans lesquelles la source de courant est continue et la source de tension change de signe à chaque 

commutation et les interrupteurs sont bidirectionnels en tension et commandables soit à 

l'amorçage soit au blocage. 

Les auteurs concluaient aussi que la commutation dans un convertisseur statique est le passage 

d'une configuration à une autre qui ne met en jeu que deux interrupteurs, une source de tension et 

une source de courant ( caractéristique d'une cellule de commutation ). 

Afin de remédier les problèmes posés par l'emploi d'interrupteurs à trois segments 

bidirectionnels en tension, examinons, tout d'abord, la possibilité d'utiliser des interrupteurs 

bidirectionnels en courant 
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2.2 Pseudo-cellule de commutation de type source de courant source de courant 

Dans ce type de structure où une inductance (de faible ou forte valeur) est connectée à une source 

de courant via un pont d'interrupteurs bidirectionnels en courant (Fig. 4 ), les interrupteurs se 

trouvent insérés dans une maille inductive et leur blocage ne peut se faire que sous forme 

spontanée à zéro de courant. Si une paire d'interrupteurs est conductrice (T2 et T4 par exemple ), 

alors l'amorçage de l'autre paire a tout instant ne pose aucun problème. Par conséquent 

l'amorçage commandé est possible dans ce type de structure. A la suite de la fermeture de la 

seconde paire d'interrupteurs (Tl et T3 ), la source de courant se trouve court-circuitée et le 

courant dans l'inductance Lr va osciller avec le reste du circuit résonant et finira par atteindre la 

valeur -Ig (Le régime permanent est supposé établi ). Comme le courant dans les interrupteurs 

T 2 et T 4 vaut: 1 T2 ~ ) = Ig ~ )+ 1 Lr ~) alors ce dernier s'annule et le blocage des transistors peut se 
2 

faire à zéro de courant. Les interrupteurs qui sont bidirectionnels en courant permettent au 

courant dans le circuit résonant de continuer son oscillation et ce sont les diodes en antiparallèle 

qui assurent le passage de celui-ci. Le blocage des diodes se fait quand le courant résonant 

repasse à la valeur -Ig. Donc le blocage s'effectue à courant nul et la mise en œuvre de la 

commande le blocage du transistor peut se faire pendant le temps ou sa diode en antiparallèle 

conduit. 

D2 

19 

T4-i 
D3 

Fig. 4 : Pseudo-cellule de commutation de type source de 
courant - source de courant 

En conclusion, les structures qui utilisent de telle cellule fonctionnent en commutation 

commandée d'amorçage associée à la commutation spontanée de blocage (Zero-Current­

Switching ZCS ). 

2.3 Pseudo-cellule de commutation de type source de courant - source de tension 

Dans ce type de configuration où la source de courant est placée à l'entrée d'un pont 

d'interrupteurs bidirectionnels en courant, et la source de tension est placée à la sortie (Fig. 5 ), 

les interrupteurs bloqués se trouvent placés en parallèle sur le condensateur lors de la conduction 
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des interrupteurs opposés. Par conséquent leur amorçage ne peut se faire qu'à zéro de tension. Si 

une paire d'interrupteurs (T2 et T4 par exemple) et l'autre paire des diodes en antiparallèle (Dl 

et D3 ) sont conductrices en maintenant le condensateur court-circuité, alors les transistors Tl et 

T 3 sont susceptibles d'être amorcés à zéro de tension et le blocage de T 2 et T 4 ne pose aucun 

problème. Suite au blocage de T 2 et T 4, la tension aux bornes du condensateur oscille avec le 

reste du circuit résonant. Le changement de polarité de cette tension provoque la conduction 

spontanée des diodes D2 et D4 et le maintien du condensateur en état de court-circuit. 

Tl-j D2 

[-----------------------------------[ 

Ig 

1--___ --' IL_-+-----J_t v" 1 

: ___________________________________ 1 

D3 

Fig. 5 : Pseudo-cellule de commutation de type source de 
courant - source de tension 

En conclusion, les structures qui utilisent une telle cellule fonctionnent en commutation 

commandée de blocage associée à la Commutation spontanée d'amorçage (Zero-voltage­

Switching ZVS ). 

2.4 Principe de commande 

Dans les convertisseurs à résonance à absorption sinusoïdale, les interrupteurs doivent assurer 

deux fonctions : ils sont amorcés ou bloqués selon que la tension à leurs bornes ou le courant les 

traversant est nul pour accomplir un amorçage spontané associé à un blocage commandé ou un 

blocage spontané associé à un amorçage commandé respectivement. Ces interrupteurs sont 

également bloqués ou amorcés pour asservir le courant d'entrée. 

2.4.1 Structures fonctionnant en ZCS 

Durant chaque période de découpage, les interrupteurs sont amorcés et bloqués une seule fois. 

Dans les structures fonctionnant en ZCS seuIl' amorçage peut être utilisé pour asservir le courant 

d'entrée car la source de courant n'est pas parfaite. Elle est constituée par la mise en série d'une 

inductance de forte valeur avec une source de tension comme présentée sur la Fig. 6. 
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Source idéale Source réelle 

Fig. 6 : Implantation de la source de courant 

Pendant la fermeture des deux paires d'interrupteurs, la source de tension est fermée sur 

l'inductance de lissage Lg et voit alors son courant croître linéairement à l'échelle du découpage 

avec le temps. Comme le blocage des interrupteurs est spontané alors la croissance du courant 

n'est contrôlable que par le niveau de tension de la source et de la valeur d'inductance d'entrée. 

Lorsqu'une seule paire d'interrupteurs est conductrice, et sous certaines conditions qui seront 

explicitées plus loin, le courant dans la source peut être décroissant. En conséquence seule la 

comparaison du courant d'entrée à une référence minimale peut être effectuée pour asservir le 

courant d'entrée comme présenté sur la figure suivante: 

Ig(t) 

Fig. 7 : Principe de commande des structures 
fonctionnant en ZCS 

Durant l'empiétement des deux paires interrupteurs, le courant dans le circuit résonant oscille à 

la fréquence de résonance qui est propre au circuit résonant. En conséquence ce temps 

d'empiétement peut être maintenu constant pour concevoir le mode de commande. 

2.4.2 Structures fonctionnant en ZVS 

Pendant qu'une seule paire d'interrupteurs est conductrice, la tension aux bornes du condensateur 

Cr oscille avec le reste du circuit résonant et sous certaines conditions le courant dans la source 

peut être décroissant. L'oscillation de cette tension s'effectue à la fréquence de résonance et donc 

la durée est constante. Comme l'amorçage des interrupteurs est spontané, cette croissance du 

courant n'est contrôlable que par le niveau de tension de la source, de l'inductance d'entrée et 

des éléments du circuit résonant. Pendant l'empiétement des interrupteurs la source de tension 
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est fermée sur l'inductance de lissage Lg et voit alors son courant croître de façon quasi-linéaire 

avec le temps. En conséquence seule la comparaison du courant d'entrée à une référence 

maximale peut être effectuée pour asservir le courant d'entrée comme présenté sur la Fig. 8. 

Dans ce cas le temps de décroissance est constant. Ce dernier peut être utilisé pour concevoir le 

mode de commande. 

Ig(t) 

Fig. 8 : Principe de commande des structures 
fonctionnant en ZVS 

3 CONVERTISSEUR SCRe 

Le convertisseur ( SCRC pour Series Current-driven Resonant Converter) présenté sur la Fig. 9 

est obtenu par mise en série d'un condensateur avec le transformateur et l'utilisation d'un filtre 

capacitif à la sortie. L'inductance de fuite du transformateur peut être l'inductance de résonance 

ou une partie de celle-ci. Cette structure est attractive du fait qu'elle présente à l'entrée une 

inductance qui permet d'avoir un courant faiblement ondulé à l'entrée et nécessite peu de filtre 

HF. Elle hérite de certains avantages du convertisseur à résonance série en particulier la 

commutation des diodes du redresseur de sortie qui se fait au zéro du courant avec un di/dt 

naturellement limité par le circuit résonant [Che-89], [Fer-94], [Ste-88]. Les pertes par 

commutation sont donc minimales dans ces diodes. Comme il n'y a pas d'énergie stockée dans 

les inductances parasites de câblage au moment de cette commutation, les diodes ne sont 

soumises à aucune surtension. La mise en série du condensateur avec le transformateur élimine 

tout risque de composante continue de courant. 

Cette structure a été étudiée [Liu-92], [Elo-94] pour une faible puissance 100 W et 500 W, 

examinons l'emploi de cette structure pour les puissances moyennes d'environ 3 kW. 
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Vo 

Ro 

Fig. 9 : Convertisseur SCRC 

3.1 Principe de fonctionnement 

Nous supposons que les paires d'interrupteurs Tl & T3 et T2 & T4 sont amorcés et bloqués 

alternativement et que leur rapport cyclique de conduction est supérieur à 50%. Du fait de la 

symétrie du convertisseur, l'analyse de fonctionnement sera faite sur une demi-période de 

découpage. L'inductance d'entrée Lg est de forte valeur de telle manière que le courant d'entrée 

peut être considéré constant sur une période de découpage. Nous supposons qu'initialement une 

paire d'interrupteurs (par exemple T2 et T4 ) est conductrice. Dans ces conditions le courant dans 

l'inductance de résonance lLr n'est autre que le courant dans la source 19 et notons par Vco la 

tension aux bornes du condensateur Cr. 

ai Séquence 1 : 

Â l'instant to les transistors Tl et T3 sont amorcés. Le circuit équivalent associé à cette phase est 

représenté sur la Fig. 1 a.a. La tension et le courant dans le circuit résonant oscillent et ont pour 

expression: 

Vc,(t) = (vcn + ~)- cos(Cû r . (t - to))+ Zr ·lg· sin(Cû r . (t - to))- ~ 

ILr(t) = ;~ {vcu + ~}sin(Cûr .(t-tu))+lg,cos(Cû r .(t-to)) 

(3.1) 

(3.2) 

où Zr = ~ Cû = 1 et désignent respectivement l'impédance caractéristique et la rc; , r .J Lr . Cr 

pulsation du circuit résonant. 

Pendant cette phase tous les transistors sont à l'état passant. Le courant croît dans les transistors 

Tl et T3 alors qu'il décroît dans T2 et T4. Cette phase prend fin à l'instant tl quand lLr s'annule. 

La durée de cette phase peut être déduite de (3.2) et est donnée par l'expression suivante: 

1 [zr. 19 j 1 . [ Zr' 19 j t) -tll =~.atan Va =-'asm Va 
r Vc +- Cû r Vc +-li ) m m 

(3.3) 
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. (Va)2 2 Va avec. VC I = VCn +-;;; +(ZroIg) _-;;; (3.4) 

b) Séquence 2 : 

Quand ILr change de signe, la tension de sortie vue du primaire du transformateur est -Vo/m 

comme représenté sur le schéma équivalent de la Fig. lü.b. Le courant dans l'inductance ILr et la 

tension aux bornes du condensateur V Cr sont donnés par: 

VCJ(t)=(vcl - ~}COS(O)r O(t-tl))+~ (3.5) 

(3.6) 

Le blocage des transistors T2 & T4 se fait spontanément à zéro de courant à l'instant t1 où le 

courant hr atteint -Ig. Cet instant est donné par: 

1 . [ Zr 0 Ig J t2 -tl =-;;-oaSln Va 
r Vcl --

m 

(3.7) 

D'après l'équation (3.7) nous pouvons déduire que le condensateur doit être suffisamment chargé 

pour assurer la commutation à courant nul, condition nécessaire pour que l'inductance de 

résonance puisse être reliée de nouveau à la source de courant. Cette condition peut se traduire 

par l'expression que doit vérifier la tension maximale aux bornes du condensateur Cr obtenue à 

l'instant t1. Soit, 

Va 
VC I >ZroIg+-

m 

C) Séquence 3 : 

Lr 

r 
(a) 

h· 
Ir 

ILr 
) Lj;0~ r ) L~vo,m 

Ver t Ver t 

Lr (h) 

l'~ 
hr L]5o,m > 

Ver t 
(c) 

Fig. 10 : Circuits équivalents du convertisseur 
pendant les différentes phases de fonctionnement 

(3.8) 

Quand ILr atteint -Ig, les diodes en anti-parallèle Di et D4 se mettent à conduire. Le schéma 

équivalent du convertisseur est le même que celui de la phase précédente. Comme le courant 
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dans les diodes D2 et D4 vaut -Ig-ILr , cette phase se termine à l'instant t3 quand le courant ILr 
2 

dans l'inductance atteint de nouveau -Ig. 

(3.9) 

di Séquence 4 : 

A l'instant t3 les diodes D2 et D4 se bloquent. Seuls les transistors Tl & T3 conduisent et le 

condensateur Cr se décharge linéairement par un courant constant Ig. La Fig. 1O.c représente le 

circuit équivalent associé à cette phase. Le courant dans l'inductance et la tension aux bornes du 

condensateur sont donnés par: 

Ig 
VCr (t)=Vc3 - Cr·(t-t3 ) (3.10) 

(3.11 ) 

(3.12) 

Cette phase prend fin à l'instant t4 quand l'autre paire d'interrupteurs (T2 & T4) est amorcée. le 

convertisseur fonctionne de la même façon que précédemment sauf que la tension aux bornes du 

condensateur Cr ainsi que le courant dans l'inductance du circuit résonant seront de polarité 

inverse. Les allures de courant et tension dans le circuit résonant, en grandeurs réduites, sont 

présentées sur la Fig. Il. 

3.2 Diagramme de phase 

Le diagramme de phase peut être obtenu en traçant dans un même graphe la tension aux bornes 

du condensateur et le courant dans l'inductance du circuit résonant. Le diagramme de phase est 

représenté sur la Fig. 12. Sa trajectoire est composée de quatre parties: les trois premières parties 

sont des arcs de cercles et correspondent aux phases de résonance où la source est court-circuitée 

(to-t3), la dernière partie (t3-t4) correspond à une charge de condensateur à courant constant. 

A partir des explications données précédemment, les transistors Tl and T3 doivent être bloqués 

pendant l'intervalle de temps [t2,t3] pour assurer la commutation à courant nul. Par conséquent 

les intervalles de temps [to,t2] et [to,t3] représentent respectivement les temps d'empiétement 

minimal et maximal des deux paires d'interrupteurs. 

Afin de procéder à une normalisation des résultats, les grandeurs réduites seront utilisées. Les 

tensions seront réduites par rapport à la tension d'entrée Eg et les courants seront réduits par 

rapport à la grandeur de base Eg/Zr, et la fréquence de commande par rapport à la fréquence de 
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résonance. Toutes ces grandeurs réduites seront suivies d'un indice "n". 

3.3 Contraintes sur les composants 

Sous l'hypothèse que la tension de sortie et le courant d'entrée soient constants, les contraintes 

sur les composants, sous leur forme réduite, peuvent être exprimées en fonction de la tension 

maximale réduite Vnc1 aux bornes du condensateur de résonance obtenue à l'instant t1 : 

_ Vno 2 ( )

2 

V:,Tmax - Vnc l + ---;;; - Ing (3.13) 

(3.14) 

I 1 (v Vno ) nD max == 2" . nc 1 - ---;;; - Ing (3.15) 

I V Vno 
nLmax = ne}--

m 
(3.16) 

Où V nTmax, InTmax, InDmax et InLmax désignent la contrainte en tension sur les transistors, les 

contraintes en courant sur les transistors, les diodes en antiparallèle et l'inductance de résonance. 

Vno et Ing sont respectivement la tension réduite de sortie et le courant réduit d'entrée. 

3 2 

1.5 
2 

~ ,; 
"Cl 

'" '" " .S: 
C 

0 ..!l 
'il 

;;:: 
0.5 = 

"" '" '" c 0 .. 
'" = ~ 

c 
E ·1 = 

0 
U ·0.5 

0 
U ·1 

·2 
·1.5 

·3 ·2 
0 90 180 270 360 450 540 ·3 ·2 ·1 0 2 3 

Temps réduit (degré) Tension réduite 

Fig. Il : Allure de courant et tension dans le circuit résonant Fig. 12: Diagramme de phase du convertisseur SCRC 

3.4 Caractéristique de contrôle 

A partir des équations (3.1)-(3.12) et du fait de la périodicité et de la symétrie du montage, on 

peut déduire l'équation suivante, sous sa forme réduite, qui régit le fonctionnement du 

convertisseur : 

'Tt • [ Ing 1 . [ In ] ~ ( Vnc l + v~o r -Ing 2 
- i Vnc l - v~o r -Ing 2 

-- == 'Tt + aSln - asm g + --=--------------'---------
Fns V Vno V Vno Ing 

nCl +-- nCl +--
m m 

(3.17) 

où Fns est la fréquence réduite de commande. 
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La caractéristique de sortie du convertisseur peut être déterminée en évaluant le courant réduit 

moyen de sortie. Ce dernier est obtenu par intégration du courant résonant vu du secondaire du 

transformateur et après redressement. 

1 tO~) 2 t1 I 2 1 
Ina =-. f n Lr dt- f ~t 

Ts m m tO t1 
(3.18) 

On en déduit l'expression du courant moyen de sortie en fonction de la fréquence de commande 

2· Vnc 
Ina = I·Fns 

n'm 
(3.19) 

La caractéristique de sortie du convertisseur peut être déduite par résolution numérique du 

système d'équations formés (3.17) et (3.19). Cette caractéristique admet trois limites de 

fonctionnement. La première traduit la condition de fonctionnement donnée par (3.8). 

Contrairement au convertisseur à résonance classique, cette structure ne peut fonctionner en 

court -circuit. En effet dans l'équation régissant le fonctionnement du convertisseur, le fait 

d'avoir Vno nul revient à dire que le convertisseur doit être commandé à sa fréquence de 

résonance, ce qui annule l'impédance du circuit résonant et impose alors un courant infini à 

l'entrée. La dernière limite traduit le fait que le convertisseur ne peut fonctionner à vide. 

Le comportement du convertisseur à fréquence de commande constante, est celui d'une source de 

courant (Fig. 13). Cette propriété est d'autant plus vraie que la résistance de charge est 

inférieure à la résistance de charge maximale et la fréquence de travail faible devant la fréquence 

de résonance. 
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Fig. 13 : Caractéristique de sortie du convertisseur SCRC à fréquence de 
commande constante 
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Les temps réduits maximal et minimal d'empiétement présentés sur la Fig. 14 permettent de fixer 

l'intervalle de temps durant lequel le blocage des transistors doit être fait afin d'assurer la 

commutation à zéro de courant. La détermination de cet intervalle de temps permettra de 

concevoir facilement le circuit de commande sans se préoccuper de l'annulation du courant dans 

ces derniers. 

~ 
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Q,) 
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;:: 
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El 
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~ 
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Fréquence réduite de commande 

Fig. 14: Évolution des temps réduits d'empiétement minimal et 
maximal en fonction de la fréquence réduite de commande 

3.5 Contrôle du courant d'entrée 

Comme nous l'avons vu au paragraphe §2.4.1, le principe de commande de telles structures 

consiste à comparer le courant d'entrée avec une référence minimale et commander 

alternati vement les interrupteurs à l'amorçage chaque fois que le courant d'entrée devient 

inférieur à cette référence. L'enveloppe maximale n'est pas contrôlée mais elle peut être estimée 

en considérant l'ondulation du courant d'entrée. En effet la croissance du courant se fait pendant 

la conduction des deux paires de transistors ( ou une paire et les diodes en antiparallèle à l'autre 

paire ). Cette ondulation peut être approchée par l'expression suivante: 

1t. Em ( ) 
Mg = ·sin\wL·t 

Lg·w,. 
(3.20) 

En tenant compte de la condition (3.8), mentionnée dans le principe de fonctionnement, les 

interrupteurs doivent être commandés par le fait que le courant d'entrée passe en dessous de la 

référence minimale, tout en respectant cette condition. Cela se traduit par la recharge du 

condensateur de résonance jusqu'à un certain seuil. Au voisinage de zéro de tension le 

condensateur ne peut être suffisamment chargé et ce seuil ne peut être affranchi. Par conséquent 

la commutation du courant résonant devient impossible. Afin de pallier ce problème, la paire 
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d'interrupteurs bloqués ne sera pas amorcée quand la tension d'alimentation devient inférieure à 

une certaine tension Egmin, ce qui a pour conséquence de charger convenablement le 

condensateur et d'arrêter le convertisseur après annulation du courant dans les interrupteurs qui 

sont à l'état passant. La valeur Egmin est donc un paramètre important puisqu'elle fixe 

l'amplitude des harmoniques du courant d'entrée, et assure la condition de fonctionnement du 

convertisseur. 

Un second paramètre important pour assurer la condition (3.8) est la valeur de l'inductance 

d'entrée Lg. En effet, plus sa valeur est importante, plus l'ondulation sera réduite, et plus la 

consigne de courant sera suivi longtemps lors de la décroissance de cette référence. Par contre le 

courant d'entrée rattrapera plus tard la consigne dans sa phase croissante, du fait de cette valeur 

élevée d'inductance. Une valeur d'inductance plus faible amènerait à un effet inverse, à savoir 

une annulation du courant lors de la décroissance de la référence et un suivi plus rapide lors de la 

croissance de cette dernière. Cette éventuelle dissymétrie basse fréquence du courant 

engendrerait des harmoniques dont le module serait plus important. 

3.6 Dimensionriement du convertisseur 

Afin de pouvoir utiliser le convertisseur en absorption sinusoïdale, nous devons procéder à un 

dimensionnement qui tient compte du prélèvement sinusoïdal car un dimensionnement en 

statique serait insuffisant. Ce dimensionnement reste délicat du fait qu'il doit tenir compte d'une 

part des contraintes de fonctionnement que nous avons exposées dans le principe du contrôle de 

courant et d'autre part des courants harmoniques générés par ce courant d'entrée qui doivent 

respecter la norme en vigueur. En conséquence, le dimensionnement ne peut être formulé comme 

un problème d'optimisation classique consistant à minimiser un coût et à respecter des 

contraintes d'égalité et d'inégalité. Une démarche systématique a donc été retenue pour 

dimensionner ce convertisseur. Elle consiste à déterminer la puissance maximale que peut 

transiter le convertisseur tout en respectant la norme, sachant que les contraintes limites sur les 

composants ont été fixées initialement. Un programme a été développé dans ce sens pour 

déterminer les éléments du convertisseur répondant à cette démarche. Ce programme est décrit 

par l'organigramme de la Fig. 15. Les éléments à déterminer sont l'impédance caractéristique du 

circuit résonant Zr, le rapport de transformation m (la fréquence de résonance étant fixée) et la 

tension Egmin au-dessous de laquelle le convertisseur doit être arrêté. 
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Augmenter le 
courant de référence 

Initialisation du 

Simulation numérique du 
fonctionnement du convertisseur 

sur quelques périodes réseau 

Non Fonctionnement 
L-______ -< assuré et respect 

Oui 

es contraintes 

espect de la norme 
EN 61000-3-2 

Non 

Selection de m, Zr et Egmin 
pour la puissance limite 

Fig. 15 : Principe du dimensionnement du convertisseur SRC fonctionnant en 
absorption sinusoïdale 

3.7 Résultats de simulations 

La méthode de dimensionnement décrite précédemment nous a perlllls d'aboutir aux 

paramètres correspondant à une puissance maximale transitée d'environ 1 kW. Les valeurs 

suivantes ont été retenues: 

Rapport de transformation m : 1,75; 

Impédance caractéristique Zr: 19,9; 

La tension seuil Egmin : 125 V 

La fréquence de résonance étant fixée à 70 kHz environ, ce qui permet de déduire les composants 

du circuit résonant: 

Condensateur de résonance Cr : 115 nF; 

Inductance de résonance Lr : 46 pH. 

L'inductance d'entrée Lg : 3 mH. 

Le courant obtenu à l'entrée, par simulation, est constitué d'une partie de sinusoïde redressée avec 

une certaine ondulation HF et un palier nul sur le reste de la période réseau pendant lequel le 

convertisseur est arrêté. L'évolution de ce courant est illustrée sur la Fig. 16. Le spectre du 

courant d'entrée est présenté sur la Fig. 17, les harmoniques d'ordre pair sont négligeables. 
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Fig. 16: Évolution du courant d'entrée sur une période réseau Fig. 17 : Spectre du courant d'entrée 

L'évolution de la fréquence réduite de commande sur une période réseau est donnée sur la Fig. 

18. Cette fréquence est tracée uniquement pour la partie de la période réseau où le convertisseur 

est commandé. La légère dissymétrie provient du fait que l'évolution du courant est moins rapide 

lors de la croissance de tension, il s'ajoute à cet effet la valeur importante de l'inductance d'entrée. 

Les temps d'empiétement maximal et minimal sont donnés sur la Fig. 19. 

Les contraintes maximales sur les composants obtenues par simulation sont récapitulées Cl­

dessous: 

Courant maximal dans les interrupteurs Irrnax : 26,5 A 

Courant maximal dans les diodes en anti-parallèle IDrnax : 20,4 A 

Tension maximale aux bornes des interrupteurs VTrnax: 1046 V 

Courant efficace dans le condensateur de résonance 1 Ceff: 17,1 A 

Ondulation du courant d'entrée &grnax : 0,7 A. 
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Fig. 18 : Évolution de la fréquence réduite de commande sur 
une période réseau 

Fig. 19 : Évolution des temps de recouvrement maximal et 
minimal sur une période réseau 

3.8 conclusion 

Le convertisseur SCRC présente certains avantages que nous résumons dans ci-dessous: 

Il le courant d'entrée faiblement ondulé; 

fil commutation des diodes du redresseur de sortie à zéro de courant; 

III commutation des interrupteurs à zéro de courant aussi bien à l'amorçage qu'au blocage 

III la position du condensateur série élimine tout le risque de composante continue de courant 

dans le transformateur. 

En revanche, nous pouvons noter comme inconvénient de cette structure: 

Il la connexion des inductances d'entrée et du circuit résonant par le biais d'interrupteur est très 

délicate et présente des risques de surtension; 

Il Le prélèvement sinusoïdal ne peut être assuré au voisinage de zéro; 

II! La commande du convertisseur, seulement sur une partie de la période réseau, en vue de 

respecter la norme EN 61000-3-2, impose un dimensionnement particulier et conduit à des 

contraintes prohibitives; 

il Dans le cas de fonctionnement d'absorption sinusoïdale, la puissance transitée reste très 

limitée par les contraintes engendrées. 
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4 CONVERTISSEUR PRC-CF 

Le convertisseur (PRC-CF pour Parallel Resonant Converter with Capacitive output Filter) 

présenté sur la Fig. 8 est obtenu par mise en parallèle d'un condensateur au secondaire du 

transformateur et utilisation d'un filtre capacitif Co à la sortie. La capacité Cr présentée sur la 

figure est la valeur vue au primaire du transformateur, l'inductance de fuite du transformateur 

peut être l'inductance de résonance ou une partie de celle-ci. 

4.1 Principe de fonctionnement 

Nous supposons que les paires d'interrupteurs Tl ; T3 et T2; T4 sont amorcés et bloqués 

alternativement et que leur rapport cyclique de conduction est supérieur à 50%. Dû à la symétrie 

du convertisseur les deux paires d'interrupteurs ( transistors avec diodes en antiparallèle ) 

fonctionnent de façon identique. Par conséquent, il est suffisant d'analyser le fonctionnement sur 

une demi-période de découpage. 

Comme précédemment, l'inductance d'entrée Lg est supposée de forte valeur de telle manière 

que le courant d'entrée peut être considéré comme constant sur une période de découpage. Nous 

supposons qu'initialement une paire d'interrupteurs ( par exemple T2 et T4 ) et une paire de 

diodes du redresseur de sortie sont conductrices et que le courant dans l'inductance de résonance, 

lLr, est égal au courant d'entrée. La tension aux bornes du condensateur résonant n'est autre que 

la tension de sortie vu du primaire du transformateur. 

Lg 19 

Vo 

m 
f---,---, 

Co 
Ro 

D3 

Fig. 20 : Convertisseur PRC-CF 

al Séquence 1 : 

A l'instant to les transistors Tl et T3 sont amorcés. Le circuit équivalent associé à cette phase est 

représenté dans la Fig. 21.a. La tension aux bornes du condensateur résonant est maintenue à la 

tension de sortie vue du primaire du transformateur. Le courant dans l'inductance du circuit 

résonant décroît linéairement avec le temps. La tension et le courant dans le circuit résonant ont 

pour expression : 
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Va 
IL/(t) = 19---· (t - to) 

m·Lr 

(4.1) 

(4.2) 

Pendant cette phase tous les transistors sont à l'état passant. Le courant croît dans les transistors 

Tl et T 3 alors qu'il décroît dans T 2 et T 4. Cette phase prend fin à l'instant t 1 quand ILr atteint zéro 

et les diodes du redresseur de sortie s'arrêtent de conduire. La durée de cette phase peut être 

déduite de (4.2) : 

m· Lr·lg 
t 1 - to = ------"­

Va 

(a) (b) 

(d) 

Fig. 21 : Circuits équivalents du convertisseur pendant les différentes phases de fonctionnement 

b) Séquence 2 : 

(4.3) 

Pendant cette phase les diodes du redresseur de sortie sont bloquées. Par conséquent le 

condensateur du circuit résonant n'est plus en parallèle avec le condensateur de filtrage de sortie 

et le circuit résonant est court-circuité sur lui même. Le schéma équivalent est représenté sur la 

Fig. 21.b. Le courant dans l'inductance ILr et la tension aux bornes du condensateur V Cr sont 

donnés par: 

(4.4) 

(4.5) 

où Zr = ~ OJ = 1 désignent respectivement l'impédance caractéristique et la pulsation 
~Cr' r .JLr.Cr 

du circuit résonant. 

Comme le courant h2 dans le transistor T 2 (ou T 4) est égal à Ig + l Lr , cette phase prend fin quand 
2 

les transistors T2 et T4 se bloquent, autrement dit lorsque ILr atteint -Ig. La durée de cette phase 

est donnée à partir de l'équation (4.5) et peut être exprimée comme suit : 
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t2 -t1 =_l_oarcsin(_m_o_z_ro_l"'-.g) 
m,. Va (406) 

Pour assurer la commutation à courant nul ( ZCS ), le courant d'entrée 19 doit être inférieur à la 

valeur maximale du courant dans l'inductance de résonance 0 Par conséquent la condition 

suivante est à respecter: 

Va> moZr o 19 (4.7) 

cl Séquence 3 : 

Quand lLr atteint -lg, les diodes en antiparallèle D2 et D4 se mettent à conduire. Le schéma 

équivalent du convertisseur est le même que celui de la phase précédente. Comme le courant 

dans les diodes D2 et D4 vaut -Ig-I Lr , cette phase se termine à l'instant t3 quand le courant lLr 
2 

dans l'inductance atteint de nouveau -lg. Sa durée peut être déterminée à partir de l'équation 

(4.5). 

ff 1 0 (m 0 Zr 0 19) t 3 - t 1 = - - - 0 arCSlll ----"-
m,. mr Va 

(4.8) 

dl Séquence 4 : 

A l'instant t3 les diodes D2 et D4 se bloquent. Par conséquent seuls les transistors Tl et T3 

conduisent, et le condensateur Cr se décharge linéairement par un courant constant 19. La Fig. 

21.c représente le circuit équivalent associé à cette phase. Le courant dans l'inductance et la 

tension aux bornes du condensateur sont donnés par: 

19 
Ver(t) = Vc(t3 )--0(t-t3 ) 

Cr 
(4.9) 

(4.10) 

Cette phase s'achève à l'instant t4 quand la tension V Cr atteint la tension de sortie vue du primaire 

du transformateur Vo/m, et sa durée peut être calculée à partir de l'équation (4.9) 

t, -l, = ~; [ ~ - (~)' -(ZIIg)' 1 (4.11) 

el Séquence 5 : 

Quand la tension V Cr atteint la tension Vo/m une paire de diodes du redresseur de sortie 

s'amorcent. Par conséquent V Cr et lLr restent fixés par la tension de sortie et le courant d'entrée et 

le circuit équivalent du convertisseur associé à cette phase sont représentés sur la Fig. 21.d .. 

Pendant cette phase le courant d'entrée alimente directement la sortie. La tension et le courant 

dans le circuit résonant ont pour expression: 

-Va 
VC,.(t)=-

m 
(4.12) 
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(4.13) 

Quand les transistors T2 & T4 sont amorcés (à l'instant t5) cette phase prend fin et le 

convertisseur fonctionne de la même façon que précédemment sauf que la tension aux bornes du 

condensateur Cr ainsi que le courant dans l'inductance du circuit résonant seront de polarité 

inverse. La Fig. 22 présente l'allure de la tension V Cr et le courant ILr en grandeurs réduites ( les 

tension, courants et fréquence sont normalisés par rapport Eg, Eg/Zr et Fr respectivement). 

4.2 Diagramme de phase 

Le diagramme de phase peut être obtenu en traçant la tension aux bornes du condensateur et le 

courant dans l'inductance du circuit résonant comme étant les coordonnées d'un graphe. Ce 

diagramme est représenté sur la Fig. 23. Sa trajectoire est composée de quatre parties : une 

première partie (tO-t1) où la tension V Cr est constante, un arc de cercle correspondant à la 

résonance constitue la seconde partie (t1-t3), la troisième partie où le courant ILr est constant (t3-

t4) et une dernière partie, représentée par un point fixe, où le transfert d'énergie se fait 

directement de l'entrée à la sortie (t4-t5). 

A partir des explications données précédemment, les transistors T1 and T3 doivent être bloqués 

pendant l'intervalle de temps [t2,t3] pour assurer la commutation à courant nul. Les intervalles de 

temps [tO,t2] et [to,t3] représentent respectivement les temps d'empiétement minimal et maximal 

des deux paires d'interrupteurs. L'évolution de ces temps d'empiétement en fonction de la 

fréquence de découpage est présentée sur la Fig. 24. 
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Fig. 22 : Allure de courant et tension dans le circuit résonant 
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Fig. 23 : Diagramme de phase du convertisseur PRC-CF 
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Fig. 24 : Évolution des temps réduits d'empiétement minimal 
et maximal en fonction de la fréquence réduite de commande 

4.3 Contraintes sur les composants 

Si la tension de sortie et le courant d'entrée sont supposés sans ondulation, et en l'absence des 

oscillations parasites lors des commutations des interrupteurs les contraintes sur les composants 

peuvent être exprimées sous leur forme réduite de la façon suivante: 

1 1 (Vno ) 
nDrnax = '2' -;;: - Ing 

V Vno 
nCmax =­

m 

Tension réduite maximale aux bornes des transistors 

Courant réduit maximal dans les transistors 

Courant réduit maximal dans les diodes 

Tension réduite maximale aux bornes du condensateur 

où Vno et Ing sont respectivement la tension de sortie et le courant d'entrée réduits. A partir de 

ces équations, notons que les contraintes en tension sont limitées par la tension de sortie. 

4.4 Caractéristique de sortie 

La caractéristique de contrôle du convertisseur peut être déterminée en évaluant le courant 

normalisé de sortie et ce par intégration du courant, vu du secondaire du transformateur, dans 

l'inductance de résonance pendant les intervalles de temps où la puissance est transférée vers la 

sortie, A partir des équations établies précédemment et en utilisant la conservation de la 

puissance, une équation générale qui décrit la caractéristique statique du convertisseur est ainsi 

obtenue: 
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1 Vno [ Rn m . Vno . (m. vno) -- = . n + + - a sm -
Fns n·(Vno-m) m·Vno 2·Rn Rn (4.14) 

où Fns et Rn ( Rn=Ro/Zr) désignent la fréquence réduite de commande, et la charge réduite 

respectivement. A partir de cette équation, on peut déduire que le gain en tension du 

convertisseur Vno/m est toujours supérieur à l'unité. 

La caractéristique de sortie du convertisseur est présentée sur la Fig. 25. Le convertisseur, 

commandé à fréquence constante, se comporte comme une parfaite source de tension. Ce 

comportement du convertisseur est valable sur une grande plage de variation de la fréquence de 

commande. En effet, d'après la Fig. 26, pour une variation de charge de 100%, le gain en tension 

reste quasi-invariant pour de fortes variations de la fréquence de commande. 
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Courant réduit de sortie 

Fig. 25 : Caractéristique de sortie du convertisseur PRC-CF 

4.5 Contrôle du courant d'entrée 
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Fig. 26 : Évolution du gain en tension en fonction de la 
fréquence réduite de commande pour différentes valeurs de 

charge 

Afin d'établir la loi de commande du convertisseur, les variations du courant d'entrée doivent 

être connues sur toute une période de découpage. En effet, durant les intervalles de temps où les 

deux paires d'interrupteurs conduisent, la dérivée du courant d'entrée Ig est positive, ce qui 

assure la croissance du courant pendant ces phases. Par contre pendant les autres séquences de 

fonctionnement ( où seule une paire de transistors est conductrice ), la polarité de cette dérivée 

dépend de l'amplitude de la tension d'alimentation et de la tension aux bornes du condensateur de 

résonance. Pour envisager le principe de commande citée plus haut, il faut assurer la 

décroissance du courant d'entrée durant ces dernières phases de fonctionnement. Pour ce faire il 

faut rendre négative la dérivée du courant d'entrée pendant ces phases, ce qui se traduit par une 

nouvelle condition sur les valeurs de m et Zr à respecter, soit : 
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(4.15) 

où Em et lm sont respectivement les amplitudes crêtes de la tension secteur et le courant 

d'entrée. De cette façon le courant d'entrée peut être contrôlé correctement en le comparant 

directement à une sinusoïde redressée dont l'amplitude est celle du courant désiré auquel est 

retranché la moitié de l'ondulation autorisée. Ainsi pendant l'empiétement des deux paires de 

transistors, le courant d'entrée croît et pendant le temps où une seule paire de transistors est 

conductrice l'autre paire ne sera commandée que si le courant passe au-dessous de cette 

référence. 

4.6 Résultats des simulations 

A partir des éléments calculés précédemment, une simulation en absorption sinusoïdale est 

effectuée avec comme donnée la tension secteur 230 V et une charge de 7.5n correspondant à 

une puissance de 3kW pour une tension de sortie de 150V. Le courant obtenu à l'entrée est 

pratiquement une sinusoïde redressée avec quelques ondulations haute fréquence ( voir Fig. 27). 

Les composantes harmoniques, d'ordre 3 à 39 (seuls les harmoniques impairs sont présentés, les 

harmoniques d'ordre pair sont négligeables), présentes dans le courant d'entrée sont tracées sur la 

Fig. 28. Ces courants harmoniques sont inférieurs aux valeurs limites fixées par la norme EN 

61000-3-2. 

La Fig. 29 présente l'évolution de la fréquence réduite de commande sur une période réseau. 

Notons que cette fréquence croît quand la tension secteur est faible et décroît quand la tension 

secteur est importante. Ceci est plus convenable pour l'utilisation des semi-conducteurs. 

La Fig. 30 montre le temps maximal et minimal de recouvrement des interrupteurs. Le temps de 

recouvrement est fixé, dans notre cas, à 7 ,2~s. 

20 

§ 
.... 
i5 10 
U 

5 

0.005 0.01 

Temps (s) 

0.015 0.02 

Fig. 27 : Evolution du courant d'entrée sur une période réseau 
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Fig. 28 : Courants harmoniques 
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Fig. 30 : Evolution des temps d'empiétement sur une période 
réseau 

4.7 Conclusion 

Le convertisseur PRC-CF présente certains avantages que nous pouvons résumer: 

III Grâce à la présence de l'inductance d'entrée, le courant d'entrée est faiblement ondulé; 

Il commutation des interrupteurs à zéro de courant aussi bien à l'amorçage qu'au blocage; 

II!! à fréquence donnée le convertisseur est insensible aux variations de charge; 

Il un bon facteur de puissance; 

Il La puissance de 3 kW peut être transitée par le convertisseur fonctionnant en absorption 

sinusoïdale avec des contraintes raisonnables. 

En revanche, nous pouvons noter comme inconvénient de cette structure: 

II!! la connexion des inductances d'entrée et du circuit résonant par le biais d'interrupteur est très 

délicate et présente des risques de surtension; 

.. Le fonctionnement du redresseur de sortie en conduction discontinue augmente les pertes par 

commutation; 

5 CONVERTISSEUR PRe-IF 

Le convertisseur PRC-IF (ParaUe1 Resonant Converter with fuductive Filter) présenté sur la Fig. 

31 est similaire au convertisseur précédent (PRC-CF) dont le filtre de sortie a été remplacé par un 

filtre inductif. 

Page: 98 



Chapitre 4 " Absorption sinusoïdale dans les commutateurs de courant 

Fig. 31 : Convertisseur PRC-IF 

5.1 Principe de fonctionnement 

Nous supposons que les paires d'interrupteurs Tl & T3 et T 2 & T4 sont amorcés et bloqués 

alternativement et que leur rapport cyclique de conduction est supérieur à 50%. L'inductance 

d'entrée Lg ainsi que le filtre de sortie Lo sont de fortes valeurs de telle manière que le courant 

d'entrée et le courant de sortie peuvent être assimilés à des courants constants à l'échelle de la 

période de découpage. Nous supposons qu'initialement une paire d'interrupteurs est conductrice 

(par exemple T2 et T4) et que la tension aux bornes du condensateur Cr, Vcro est positive. Dans 

ces conditions, le courant initial dans l'inductance de résonance, lLr, est égal au courant d'entrée 

19. 

al Séquence 1 : 

A l'instant to les transistors Tl & T 3 sont amorcés. Le circuit équivalent associé à cette phase est 

présenté sur la Fig. 32.a. La tension aux bornes du condensateur Cr et le courant dans 

l'inductance Lr sont donnés par: 

Vc,(t)== Vero ,cos(Cù r . (t-to))+Zr'(lg-rnlo),sin(Cù r .(t-to)) (5.1) 

ILl (t) == -( V;~o )- sin(Cù r . (t - to ))+ (Ig - rnlo)' cos(Cù r . (t - to ))+ rn· 10 (5.2) 

où Zr == Tb, Cù == 1 et désignent respectivement l'impédance caractéristique et la 
~Cr r .JLr· Cr 

pulsation du circuit résonant. 

Quand le courant lLr atteint la valeur -lg (instant t'o), les transistors T 2 et T 4 se bloquent et les 

diodes en antiparallèle D2 et D4 se mettent à conduire. Le circuit équivalent demeure toujours 

celui de la Fig. 32.a. Le courant dans l'inductance Lr et la tension au bornes du condensateur Cr 

sont données par les mêmes équations que précédemment. 

Cette phase s'achève à l'instant t1 quand la tension V Cr s'annule, soit 

_ 1 [ Vero ) 7t t) -to --·atan ( ) +-
Cùr Zr· rnlo - Ig Cùr 

(5.3) 
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b i Séquence 2 : 

Quand la tension aux bornes du condensateur s'annule et change de signe, l'autre paire de diodes 

du redresseur de sortie se mettent à conduire. Le schéma équivalent associé à cette séquence est 

celui de la Fig. 32.b. Pendant cette phase, le courant hr et la tension V Cr sont donnés par: 

1 ù V)+ m 1" - [V~~" J' + (mi" -lg)' l'os(<o, V -t, »-m le (5.4) 

(5.5) 

Cette séquence se termine a l'instant t2 quand le courant ILr repasse de nouveau à -Ig. l'instant t2 

est donné par: 

t - t - - . acos 0 1 [ Zr . (m . 1 - Ig ) 1 
2 1- CDr 2.m.Zr.lo-~Vcro2+(Zr.(mlo-Ig)) 

(5.6) 

L'existence de cette phase suppose que la valeur crête du courant résonant soit supérieure au 

courant d'entrée 19. D'où: 
VCI() :22.Zr.~m.lo 'Ig (5.7) 

di Séquence 3 : 

A l'instant t2les diodes D2 et D4 se bloquent, les transistors Tl et T3 sont seuls alors à conduire, 

le circuit équivalent associé à cette phase est représenté sur la Fig. 32.c. le condensateur se 

décharge linéairement en fonction du temps par le courant (lg-m.Io). Le courant ILr et la tension 

V Cr sont donnés par: 

lu (t)= -Ig 

Vo V)=Vcr V2)+ mlo-Ig 'V-tJ 
Cr 

Avec: V Cr V2 ) = - (2. m . Zr .10 - ~V cro 2 + (Zr· (ml a - Ig ))2 J -(Zr. (mlo - Ig ))2 

(5.8) 

(5.9) 

(5.10) 

Cette phase s'achève quand les transistors T 2 et T 4 sont amorcés (instant to+ Ts/2). Le 

convertisseur fonctionne de la même façon que précédemment sauf que la tension aux bornes du 

condensateur Cr ainsi que le courant dans l'inductance du circuit résonant auront une polarité 

lllverse. 
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(a) (b) 

(c) 

Fig. 32 : Circuits équivalents du convertisseur PRC-IF pendant différentes phases de fonctionnement 

5.2 Diagramme de phase 

Le diagramme de phase peut être obtenu en traçant la tension aux bornes du condensateur et le 

courant dans l'inductance du circuit résonant comme étant les coordonnées d'un graphe. Le 

diagramme de phase est représenté sur la Fig. 34. Sa trajectoire est composée de trois parties : 

une première partie [to,t1] constituée d'un arc de cercle correspondant à la résonance, une seconde 

partie [t1,t2] correspondant à la suite de cette résonance, et une dernière partie [t2,t3] constitué par 

un segment de droite correspondant à la charge du condensateur à courant constant. 

A partir des explications données précédemment, les transistors Tl et T3 doivent être bloqués 

pendant l'intervalle [t'o,t2] pour assurer la commutation à courant nul. Les intervalles de temps 

[to,t'o] et [to,t2] représentent respectivement les temps d'empiétement minimal et maximal des 

deux paires d'interrupteurs. 
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Fig. 33 : Allure de courant et tension dans le circuit résonant 
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Fig. 34: Diagramme de phase du convertisseur PRC-IF. 
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5.3 Caractéristique de contrôle 

La caractéristique de contrôle du convertisseur peut être déterminée en évaluant la tension 

moyenne de sortie et ce par intégration de la tension aux bornes du condensateur de résonance Cr 

vue du secondaire du transformateur. D'après les explications données ci-dessus, on déduit que la 

tension moyenne de sortie peut être calculée de la façon suivante: 

(5.11) 

D'après les équations ci-dessus on obtient: 

Vo= 20Pns om oIg [~vcr~ + (Zr 0 (moIo-Ig)r -zromoIo] 

TC Ig -moIo (5012) 

où Fns est la fréquence réduite de commande. 

Cette relation devient, en utilisant les grandeurs réduites (Les tensions et les courants sont réduits 

respectivement par rapport à Zr.Ig et !g) : 

2 0 Pns 0 [~vncro2 + (m 0 Ino -Ir -m 0 Ino] 
Vno=----- ~------------~-----

TC I-moIno 
(5.13) 

D'après les équations (5.7) et (5.12), nous pouvons déduire que cette structure ne peut 

fonctionner que si le courant d'entrée est supérieur au courant de sortie ramené au primaire 

(m.Io). Cette condition met en évidence que le fonctionnement en absorption sinusoïdale reste 

impossible. En conséquence, le courant d'entrée aura une allure similaire à celle de la structure 

SRC. 

6 CONVERTISSEUR ZVSRC-IF 

A l'opposé des structures étudiées précédemment, le convertisseur ZVSRC-IF (Zero Voltage 

Switching Resonant Converter with Inductive Filter) présenté sur la Fig. 35 fonctionne en 

commutation commandée de blocage associée à la commutation spontanée d'amorçage. les 

interrupteurs sont commandés alternativement et avec un rapport cyclique supérieur à 50%. Les 

inductances d'entrée et du filtre de sortie sont supposées suffisamment élevées afin que les 

courants d'entrée et de sortie soient considérés constants sur la période de découpage. 
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Lg 19 

Fig. 35 : Convertisseur ZVSRC-IF 

6.1 Principe de fonctionnement 

La sortie de l'onduleur peut être représentée par une source de courant à trois états Ig, -Ig et un 

court-circuit. Quand le courant dans le circuit résonant (en valeur absolue) est inférieur au 

courant de sortie ramené au primaire du transformateur, alors, le pont redresseur de sortie 

fonctionne en court circuit (empiétement des diodes). Quant il y a égalisation de ces deux 

courants, le courant résonant reste limité par le courant de sortie m.Io. Par conséquent, la sortie 

du convertisseur peut être aussi représentée par une source de courant à trois états: m.Io, -m.Io et 

le court-circuit. 

Initialement, nous supposons par exemple que les interrupteurs Tl et T 3 et les diodes D2 et D4 

sont à l'état passant. Le condensateur Cr est, alors, court-circuité et le courant dans le circuit 

résonant est fixé par le courant de sortie (-m.Io par exemple). 

ai Séquence 1 : 

A l'instant to les transistors Tl et T 3 sont commandés au blocage, le courant d'entrée est assuré par 

les transistors T 2 et T 4 qui sont amorcés à zéro de tension (les' diodes D2 et D4 étaient 

conductrices). Au blocage de Tl et T 3 le condensateur n'est plus en court-circuit ce qui provoque 

l'oscillation du circuit résonant et engendre la mise en court-circuit du redresseur de sortie du fait 

que le courant dans le circuit résonant devient différent de celui de la sortie vu par le primaire du 

transformateur. La tension et le courant dans le circuit résonant sont donnés par: 

ILl Ct) = -(m ·10+ Ig)' cos(œr · (t- to))+ Ig 

VcrCt) = Zr.(m.lo+lg).sin(œr .(t-to)) 

(6.1) 

(6.2) 

Cette phase s'achève à l'instant t1 quand le courant dans le circuit résonant atteint le courant de 

sortie ramené au primaire du transformateur, m.lo, soit: 

1 (lg -m.loJ t) - t ll = - . a cos -"'----
œr Ig+m·lo 

(6.3) 

b i Séquence 2 : 

Quand le courant dans le circuit résonant atteint m.Io, une paire des diodes du redresseur de 
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sortie se bloque et le courant résonant reste maintenu à cette valeur. Pendant ce temps le 

condensateur se décharge à courant constant. Le courant et la tension résonants sont donnés par: 

lü(t)=m'Io (6.4) 

Ig - m· la ( ) 
Vo(t)= 'l/-t1 +2'Zr·.Jm·lo'lg 

Cr (6.5) 

La fin de cette séquence est déterminée par l'annulation de la tension aux bornes du condensateur 

Cr (instant t2), soit : 

2.~m ·10' Ig 
t 2 -t1 = ( ) 

(D,.. m·lo-Ig 
(6.6) 

c) Séquence 3 : 

Dès que la tension aux bornes du condensateur Cr s'annule et veut changer de polarité alors les 

diodes Dl et D3 s'amorcent et maintiennent le condensateur Cr court-circuité. La tension et le 

courant dans le circuit résonant sont donnés par : 

1 L,. (t) = -m' la (6.7) 

(6.8) 

En conséquence, les transistors Tl et T 3 peuvent être amorcés à zéro de tension en bloquant 

l'autre paire à l'instant to+ Tsf2 ce qui constituera la fin de cette phase. 

Les formes d'ondes de la tension aux bornes du condensateur et le courant dans l'inductance Lr 

sont présentés sur la Fig. 37. Ces grandeurs sont réduites par rapport m.Zr.Io et m.Io 

respectivement. 

l, ~ Vû tËJ 1, ~ Vû tOm.l' 
:~)$I VÛ tO m(:: 

Cc) 

Fig. 36 : Circuits équivalents du convertisseur ZVSRC-IF pendant différentes phases de fonctionnement 

6.2 Diagramme de phase 

D'après les explications données plus haut, le diagramme de phase de cette structure, présenté sur 

la Fig. 38, est constitué de trois parties: une première phase d'oscillation représentée par l'arc de 

cercle (ToT 1) de centre (O,Ing) où Ing est le courant réduit d'entrée, un segment de droite 

représentant la décharge du condensateur à courant constant et une dernière partie constituée par 
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un point mort où le condensateur est court-circuité et le courant dans le circuit est maintenu au 

par le courant de sortie (T 2). 
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Fig. 37 : Allure de courant et tension dans le circuit résonant Fig. 38 : Diagramme de phase du convertisseur ZVSRC-IF 

6.3 Condition de commutation à zéro de tension 

D'après ce qui précède les transistors sont amorcés à zéro de tension pendant l'intervalle de temps 

[T2, 0,5. Ts]. Cet intervalle doit être non nul, ce qui permet de définir les temps réduits 

d'extinction minimal et maximal des interrupteurs comme suit : 

(6.9) 

n 
~m(jx =2" (6.10) 

6.4 Contraintes sur les composants 

Si les courants de sortie et d'entrée sont supposés sans ondulation, et en l'absence d'oscillations 

parasites lors des commutations des interrupteurs, les contraintes sur les composants peuvent être 

exprimées sous leur forme réduite de la façon suivante: 

VTmax =VCmax =2.Zr.~m.lo.Ig Tension maximale aux bornes des transistors 

et du condensateur de résonance. 

ITmax = 19 Courant maximal dans les transistors 

1 Dmax = m· la Courant maximal dans les diodes 

ILmax = m· la Courant maximal dans l'inductance de résonance. 

Notons que les contraintes (en particulier en tension) sont limitées par le courant de sortie. 

6.5 Caractéristique de contrôle 

La caractéristique de contrôle peut être obtenue en évaluant la tension moyenne de sortie sur une 
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demi-période de découpage. D'après les explications données ci-dessus, la tension de sortie 

(avant filtrage) est nulle pendant les séquences 1 et 3. En effet pendant la séquence 1 le pont 

redresseur est en court-circuit et pendant la phase 3 le condensateur est court-circuité et le 

courant est constant dans l'inductance de résonance. D'où: 

V- - 2 S" V () d _ 2· Fns Zr· la· Ig a - -. cr t t - -_. ----'::.... 
Ts 1t m· la - Ig 

" 
(6.11) 

Où Fns est la fréquence réduite de commande. 

A partir de cette expression donnant la valeur moyenne de la tension de sortie et en faisant le 

bilan de puissance à l'entrée et à la sortie du convertisseur, on aboutit à la relation ci-dessous qui 

permet de tracer la caractéristique de sortie. 

2·Fns 
Von=l---·Ion 

Ir 

Zr· la 
avec Ion=-­

Eg 

Va 
et Von=-­

m·Eg 
(6.12) 

La caractéristique de sortie obtenue est présentée sur la Fig. 39. La tension de sortie est tracée en 

fonction du courant de sortie pour différentes valeurs de la fréquence réduite de commande. 

Comme nous pouvons le constater, le convertisseur peut fonctionner à vide et en court-circuit. La 

tension à vide est naturellement limitée. Quant au courant de court-circuit, il peut être limité par 

la fréquence de commande et l'impédance caractéristique du circuit résonant. 

0.8 

11) ..... 
'S 

0.6 't:I 
'11) ... 

1:1 
.S:; 

<Il 0.4 1:1 
11) 

E-< 

0.2 

0 
0 1 2 3 4 5 6 7 8 

Courant réduit 

Fig. 39 : Caractéristique de sortie du convertisseur ZVSRC-IF 

6.6 Résultats des simulations 

En tenant compte des équations précédentes, une simulation en absorption sinusoïdale est 

effectuée pour une tension d'alimentation de 230 Veff et un courant de référence de 16 A eff. Le 

courant obtenu à l'entrée est pratiquement une sinusoïde redressée avec quelques ondulations 
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haute fréquence (voir Fig. 40). Les harmoniques de rang supérieur à 2 sont négligeables. En 

revanche, le courant de sortie, présenté sur la Fig. 41, est fortement ondulé. En conséquence un 

filtrage capacitif supplémentaire est nécessaire. 

o 0.005 0.01 

Temps (s) 

0.015 

Fig. 40 : Allure du courant d'entrée 

6.7 Conclusion 
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o 0.005 0.01 
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0.015 

Fig. 41 : Allure du courant de sortie 

0.02 

Le convertisseur ZVSRC-IF, présenté ci-dessus, permet le prélèvement de courant sinusoïdal sur 

toute la période réseau et présente un facteur de puissance unitaire. En revanche, cette structure 

présente l'inconvénient majeur d'avoir un courant de sortie avec une forte ondulation résiduelle 

( 100 Hz ) et il en résulte qu'un filtrage capacitif supplémentaire serait inévitable. 

7 EXPERIMENTATION 

li se dégage de ce qui précède que les deux structures PRC-CF et ZVSRC-IF assurent le 

prélèvement de courant sinusoïdal sur toute la période réseau. Toutefois, la dernière structure 

fonctionnant en ZVS présente un courant en sortie avec une forte ondulation résiduelle et il en 

résulte qu'un filtrage capacitif supplémentaire serait inévitable. En conséquence, la structure 

PRC-CF qui fonctionne en ZCS a été choisie pour valider les résultats de simulations [Ben-97a], 

[Ben-97b]. 

A partir des expressions de contraintes supportées par les éléments de structures, exposées 

plus haut, le convertisseur a été dimensionné pour réduire les contraintes en courant sur les 

interrupteurs et assurer le fonctionnement sur toute la période réseau. Un prototype du 

convertisseur d'une puissance de 3 kW sous une tension réseau 187 Veff - 264 Veff 50 Hz a été 

réalisé avec les paramètres suivants: 
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Rapport de transformation: m=16/54; 

Inductance de résonance: Lr=36.8f.1H; 

Condensateur de résonance: Cr=O.19f.1F, (valeur vue du primaire du transformateur); 

L'inductance de lissage: Lg=1.33mH; 

Le condensateur de sortie: Co=2.2mF; 

Les transistors TI-T4 : IRGPC40U; les diodes en anti-parallèle et celles du redresseur de sortie 

sont des STTA2006PI. 

La fréquence de résonance et l'impédance caractéristique du circuit résonant sont respectivement 

Fr=60 kHz et Zr=13.9Q. 

Le transformateur a été soigneusement bobiné pour obtenir l'inductance de fuite minimisant 

les contraintes. Le condensateur de résonance est placé au secondaire du transformateur afin de 

pouvoir utiliser l'inductance de fuite du transformateur comme inductance du circuit résonant. 

Dans le cas contraire, l'emploi d'une inductance de résonance s'avérera nécessaire, de plus le 

condensateur de résonance sera la cause d'une oscillation parasite avec cette inductance de fuite 

du transformateur modifiant le fonctionnement du transformateur et rendant les contraintes sur 

les composants plus importantes. 

Le principe de circuit de commande est illustré sur la Fig. 42. Le monostable "Mono 1" est utilisé 

pour fixer la durée de l'empiétement des paires d'interrupteurs Tl/T3 et T2/T4. Alors que le 

monostable "Mono 2" permet de masquer les faux ordres de commande dus aux oscillations du 

comparateur ou du bruit de la mesure. 

Commande 
rapprochée des 

interrupteurs Tl 
etT3 

Commande 
rapprochée des 

interrupteurs T2 
etT4 

Fig. 42 : Schéma synoptique du circuit de commande. 

A cause du nœud inductif formé par l'inductance d'entrée de lissage et l'inductance de résonance, 

le courant d'entrée peut croître indéfiniment si la condition (4.7) n'est pas respectée. En 

conséquence, une protection doit être mise en œuvre pour pallier ce problème. Ainsi, un circuit 

jouant le rôle de disjoncteur a été conçu dans ce sens. Ce circuit, présenté sur la Fig. 43, consiste 

à mettre le convertisseur hors tension si le courant d'entrée Ig dépasse une référence maximale. 

Cette référence correspond au seuil d'amorçage du thyristor permettant le blocage de 

l'interrupteur Tb. L'énergie stockée dans l'inductance d'entrée est transférée dans la cellule Rb-Cb. 
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Vac 

Shunt 

Commutateur 
,+ 

charge 

Fig. 43 : Schéma du circuit de protection. 

La commande du convertisseur à fréquence fixe (en attaquant le bistable par un VCO) permet de 

confronter le fonctionnement statique décrit ci-dessus à l'expérimentation. Le courant dans 

l'inductance de résonance et la tension aux bornes du condensateur de résonance sont présentés 

sur la Fig. 44. Le diagramme de phase correspondant est présenté sur la Fig. 45. Notons la 

correspondance des formes d'ondes expérimentales avec celles de l'étude théorique à l'exception 

d'une oscillation survenue lors de l'ouverture des diodes en anti-parallèle. En effet, lors du 

blocage des diodes en anti-parallèle (instant t3 par exemple), la capacité parasite à leurs bornes 

introduit une oscillation parasite avec l'inductance de résonance, celle-ci peut être amortie par 

l'emploi d'un écrêteur R-C placé en parallèle avec un des bras de l'onduleur (puisque les 

interrupteurs sont commandés simultanément). 
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Fig. 44 : Formes d'ondes du courant dans l'inductance et la 
tension aux bornes du condensateur du circuit résonant. 
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Fig. 45 : Diagramme de phase mesuré. 

En commandant le convertisseur par le circuit de commande dont le schéma synoptique est 

donné par la Fig. 42, le courant mesuré à l'entrée du convertisseur est présenté sur la Fig. 46. La 

mesure a été effectuée pour une puissance de 2,3 kW. Le courant obtenu est une sinusoïde 
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redressée avec des ondulations HF. Le spectre du courant d'entrée est donné sur la Fig. 47. 

Comme nous pouvons le constater les harmoniques présentes dans le courant d'entrée sont 

inférieures aux valeurs maximales admissibles fixées par la norme EN 61000-3-2 et qui sont 

spécifiques à la classe A. Les harmoniques de rang pair sont négligeables. Toutefois, les 

harmoniques mesurés sont supérieurs à ceux prévus par la simulation du fait que la tension du 

réseau d'alimentation est polluée (elle contient des harmoniques de faible rang) et que les 

différents éléments passifs et actifs ne sont pas parfaits. Le facteur de puissance obtenu est de 

0,988. 

En revanche, nous n'avons pas pu effectuer des mesures au-delà d'une puissance de 2,3 kW du 

fait de la difficulté liée au nœud inductif qui ne peut être sans risque de surintensité. 
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Fig. 46 : Courant mesuré à l'entrée du convertisseur 

8 CONCLUSION 
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Fig. 47 ; Spectre mesuré du courant d'entrée. 

Au cours de ce chapitre une démarche pour la synthèse de convertisseurs à résonance à deux 

éléments basés sur le commutateur de courant et utilisant l'inductance de fuite de tni.nsformateur 

a été exposée. Ces convertisseurs sont destinés à des applications de moyenne puissance (3 kW : 

puissance maximale qu'on prélever d'une prise électrodomestique) et ils peuvent être subdivisées 

en deux catégories : ceux fonctionnant en ZCS et ceux fonctionnant en ZVS. Parmi ces 

convertisseurs, deux structures PRC-CF et ZVSRC-IF assurent le prélèvement de courant 

sinusoïdal sur toute la période réseau, avec un facteur de puissance unitaire. Toutefois, la 

dernière structure fonctionnant en ZVS présente un courant en sortie avec une forte ondulation 

résiduelle et il en résulte qu'un filtrage capacitif supplémentaire est nécessaire. La structure 
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fonctionnant en ZCS (PRC-CF) a été choisie pour être testée expérimentalement. Les mesures 

effectuées ont validé l'étude théorique et les simulations effectuées. Un facteur de puissance de 

0,988 a été obtenu. Toutefois, le prototype réalisé a montré la difficulté de la mise en œuvre de 

telle structure du fait de la présence de nœud inductif qu'il faut gérer soigneusement. 
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Chapitre 5 .' Absorption sinusoïdale dans les ondule urs de tension 

ABSORPTION SINUSOÏDALE DANS LES ONDULEURS DE 

TENSION 

1 INTRODUCTION 

. Ce chapitre concerne l'étude des convertisseurs continu-continu utilisant les onduleurs de 

tensions chargés par des circuits résonants. L'intérêt de ces convertisseurs réside dans le fait que 

les courants ou les tensions sont quasi-sinusoïdaux, les pertes par commutation dans les 

interrupteurs sont faibles. Le contrôle de transfert de puissance dans ces convertisseurs est 

spécifique à la structure utilisée mais il consiste généralement à un fonctionnement à fréquence 

variable ou un fonctionnement à fréquence fixe avec déphasage des commandes (structure en 

pont complet uniquement). Les structures que nous envisageons d'ét~dier dans ce chapitre sont 

les convertisseurs à résonance série, à résonance série-parallèle et à résonance mixte. Nous 

verrons que l'étude du convertisseur à résonance série-parallèle pourra être déduite directement 

de celle du convertisseur à résonance mixte. 

Contrairement aux structures à commutateurs de courant, les convertisseurs que nous 

présenterons dans ce chapitre présentent l'avantage que le courant dans le circuit résonant est 

quasi-sinusoïdal du fait du fonctionnement possible en conduction continue. En conséquence 

l'approche harmonique rappelée dans le chapitre premier peut être utilisée pour étudier et 

modéliser ces convertisseurs. 

Le comportement statique, ainsi que l'étude dynamique de certains de ces convertisseurs ont été 

développés [Kin-83], [Lee-86], [Bru-89], [Fer-94], [Moh-95]. L'objectif de ce chapitre est, après 

avoir passé en revue le comportement statique, de présenter la modélisation de ces structures et 

d'étudier la possibilité d'effectuer le prélèvement d'un courant sinusoïdal en phase avec la tension 

d'entrée. 

2 CONVERTISSEUR A RESONANCE SERIE 

Le convertisseur à résonance série dans sa variante en demi-pont est présenté sur la Fig. 1. Le 

filtre d'entrée n'est pas présenté pour ne pas encombrer le schéma. Les condensateurs du demi­

pont ne sont pas destinés pour le filtrage HF à l'entrée mais pour jouer le rôle du condensateur de 

résonance. Dans cette structure, le transformateur se trouve en série avec le condensateur de 
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résonance équivalent, ce qui présente un avantage d'écarter tout risque de saturation du circuit 

magnétique. De plus, l'inductance de fuite du transformateur peut être l'inductance de résonance 

ou une partie de celle-ci ce qui élimine toute perturbation non désirée. Le redresseur de sortie 

fonctionne en redresseur de courant. Les commutations d'une diode sur l'autre s'effectue à faible 

di/dt. En conséquence, les pertes par commutation en sortie seront faibles. 

La commande de cette structure à des fréquences inférieures à la fréquence de résonance 

engendre un fonctionnement en mode de commutation commandée à l'amorçage et spontanée au 

blocage. A l'opposé, la commande à des fréquences supérieures à la fréquence de résonance 

assure un fonctionnement en mode de commutation commandée au blocage et spontanée à 

l'amorçage. Les interrupteurs seront donc du type thyristor-diode ou thyristor-dual [Fer-94]. La 

commande du convertisseur à des fréquences inféri.eures à la moitié de la fréquence de résonance 

conduit à un fonctionnement de la structure en conduction discontinue. Dans ce régime de 

fonctionnement, l'amorçage et le blocage des interrupteurs se feront à zéro de courant. En 

conséquence, et en adoptant ce mode de fonctionnement, les pertes par commutation seront 

quasiment nulles. De plus, la fréquence de résonance pourra être choisie suffisamment élevée 

pour réduire la taille des composants passifs. 

Ig 10 

Cr/2 

2.Eg Ro 

Cr/2 

Fig. 1 : Convertisseur à résonance série en demi-pont 

Pour la suite de l'étude, considérons la structure équivalente en pont complet et notons Cr le 

condensateur série équivalent. Le schéma de la structure est donné sur la Fig. 2. 
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19 10 

Dl T~ 
Vo 

Eg VC, 
Co 

Ro 

-1~ 
T~ 

Cr 

T~ D4 

Fig. 2 : Convertisseur à résonance série dans sa variante en pont complet 

2.1 Fonctionnement statique en condu.ction continue 

En conduction continue, le schéma équivalent de la structure est illustré sur la Fig. 3. Le 

transformateur est chargé par le redresseur + le filtre et la charge peut être représenté par une 

source liée de tension dont la polarité dépend du signe du courant dans le circuit résonant. La 

sortie de l'onduleur peut être schématisée aussi par une source liée de tension dont la polarité 

dépend de la commande. 

L 1 r ~g~, p±v,/m 
Fig. 3 : Circuit équivalent du convertisseur à résonance série 

en conduction continue. 

L'étude analytique est largement développée dans [Lee-86], [Fer-94], [Moh-95]. La 

caractéristique de sortie du convertisseur prédéfini (Evolution de Vo en fonction de 10 pour 

différentes fréquences) peut être faite à partir de l'approche du premier harmonique. En effet, le 

courant résonant étant quasi-sinusoïdal, la puissance est essentiellement transmise par sa 

composante fondamentale. Cette approximation est d'autant plus proche de la réalité que la 

fréquence de commande est voisine de la fréquence de résonance. Le transformateur, le 

redresseur de sortie ainsi que le filtre de sortie et la charge peuvent être remplacés, au premier 

harmonique, par une simple résistance équivalente Req = ~. Ro . 
TC ·m 

En exprimant l'impédance équivalente et le courant moyen de sortie [Fer-94], on aboutit à 

l'expression de la tension réduite de sortie donnée par: 

(1) 

Où Vno, Ino et Fns sont respectivement la tension, le courant réduit à la sortie et la fréquence 
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réduite de commande (la fréquence est réduite par rapport à la fréquence de résonance). Les 

grandeurs de base qui ont servi à la normalisation sont: m.Eg pour les tensions, Eg/(m.Zr) pour 

les courants et Fr pour la fréquence. Zr et Fr étant l'impédance caractéristique du circuit résonant 

et la fréquence de résonance. 
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Courant réduit 

Fig. 4 : Caractéristique de sortie du convertisseur à résonance série fonctionnant à 
des fréquences supérieures à la fréquence de résonance. 

D'après cette caractéristique, nous pouvons déduire que ce convertisseur fonctionne en abaisseur. 

En conséquence, le prélèvement de courant à l'entrée ne peut être assuré que sur la partie de la 

période réseau pendant laquelle la tension d'entrée Eg est supérieure à Vo/m. Par ailleurs, le 

rapport de transformation peut être choisi pour réduire la durée de l'intervalle où le prélèvement 

ne peut être effectué. 

En effet, en exprimant l'équation (1) sous une autre forme en utilisant les grandeurs de base ci­

dessous, nous pouvons justifier d'une autre façon l'impossibilité de prélever un courant 

sinusoïdale durant toute la période réseau. 

Grandeurs de base 

Tension 
Vo 
-
m 

Courant 
Vo --

m'Zo 

Impédance Zo 

En désignant par Ing et Eng respectivement le courant et la tension réduits à l'entrée du 

convertisseur, l'équation donnant la caractéristique de sortie (1) devient: 
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(2) 

Le prélèvement d'un courant sinusoïdal peut être effectué si cette équation en Fns admet une 

solution proche de l'unité sur toute la période réseau. En posant F=Fni, nous pouvons 

immédiatement déduire que cette équation du second ordre n'admet de solution que moyennant 

une condition sur Eng et Ing (il suffit de remarquer que pour les faibles tensions Eng, la solution 

tend vers zéro, ce qui ne peut être réalisé en conduction continue). 

En revanche, cherchons à déterminer, pour une puissance d'environ 300 W (pour répondre au 

cahier de charge du spécifié dans le chapitre 2), les éléments du convertisseur afin de pouvoir 

respecter la norme. Pour cela examinons le fonctionnement en conduction discontinue qui permet 

d'avoir des pertes par commutation moins élevées. 

2.2 Fonctionnement en conduction discontinue 

Dans ce paragraphe, nous évoquons le fonctionnement du convertisseur à résonance en 

conduction discontinue, lequel est obtenu pour les fréquences de commande inférieures à la 

moitié de la fréquence de résonance. 

2.2.1 Principe de fonctionnement 

Nous supposons que le condensateur de sortie est de forte valeur de telle manière que la tension 

de sortie peut être considérée constante sur une période réseau. En fonction du signe du courant 

dans le circuit résonant la tension de sortie ramenée au primaire est + Vo/m ou -Vo/m. 

Séquence 1 

Initialement, le courant dans le circuit résonant est nul. Suite à l'amorçage de l'interrupteur Tl, la 

tension de sortie vue du primaire est + Vo/m. Le circuit équivalent à cette séquence est présenté 

sur la Fig. 5.a. Le courant et la tension dans le circuit résonant sont donnés par: 

ILrV)=_l .(Eg+ VO],sin(ffir.t) 
Zr m 

(3) 

VOV)=-(Eg+ ~}cos(CDr.t)+Eg- ~ (4) 

où Zr = fI7, CD, =~ et désignent respectivement l'impédance caractéristique et la 
~Cr Lr· Cr 

pulsation du circuit résonant. Cr représente le condensateur équivalent aux deux condensateurs 

du demi-pont. 

Cette phase s'achève à l'instant t) = ~ quand le courant dans l'interrupteur Tl s'annule. 
ffir 
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Séquence 2 

Quand le courant ILr s'annule l'interrupteur Tl se bloque et provoque l'amorçage spontané de la 

diode en antiparallèle Dl. Le circuit équivalent associé à cette phase est présenté sur la Fig. S.b. 

Le courant et tension dans le circuit résonant sont donnés par les expressions suivantes: 

1 u (t)= _1 .(Va - Eg Î. sin(ror. (t - t l )) 

Zr lin) (5) 

(6) 

Cette séquence prend fin à l'instant t 2 = 2·1t qU!lnd le courant dans la diode Dl s'annule. 
ror 

Séquence 3 

L'annulation du courant dans la diode Dl provoque l'arrêt du convertisseur et le circuit équivalent 

à cette phase est donné par la Fig. S.c. Le courant et tension dans le circuit résonant sont donnés 

par: 

lu (t)=o 

() 2· Va 
Ver t =-­

ln 

(7) 

(8) 

Cette phase s'achève quand l'interrupteur T2 est amorcé à l'instant t3 = ~ où Tc est la période de 

découpage. 

1 Ver 

Lr ~I-I _----, 
E ~r (b 1 ~ ( j;v'lm 

(cl 

1 Ver 

Lr fr-----, 
E ~r ;h 1 ~ ( tV'lm 

(hl 

Fig. 5 : Circuits équivalents du convertisseur pendant différentes phases de fonctionnement 

Les formes du courant dans l'inductance et la tension aux bornes du condensateur du circuit 

résonant sont présentées sur la Fig. 6. La tension, le courant et la fréquence sont réduits par 

rapport à Eg, Eg/Zr et Fr respectivement. 
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2.2.2 

2 
VÇr 

1 

o 

-1 

-2 ---------------;----

---:- -- ----_._----~- ---------------. -_ .. _---._-_ .... ---, :, , :,. 
, '. • • 

.,._---;-_._-----------_._--

• , 
----111--- __ -. 

,~-

-3 ~~~~~~_L~~_L~~~~~~~~~ 

o 90 180 270 360 450 540 

Angle (degré) 

Fig. 6 : Allure de courant et tension dans le circuit résonant 

Diagramme de phase 

Le diagramme de phase de la Fig. 7 est obtenu en traçant le courant dans le circuit résonant en 

fonction de la tension aux bornes du condensateur Cr. TI est constitué de demi-cercles, de centres 

( Vno ) ( Vno ) Vno Vno .. , 0,1-- , 0,1+- et de rayons 1+-, 1-- respectlfs, et de pomt mort d'ordonnee 0 et 
m m m m 

d, b' Vno V ' 1 . 'd' d . a SCIsse ± -- . no etant a tenSIOn re Ulte e sortIe. 
m 

.... 
'S 0.5 
"0 
'<Il 

'"' .... = 0 
01l 

'"' ., 
0 

U -0.5 

-1 

-2 -1.5 -1 -0.5 o 0.5 1.5 2 

Tension réduite 

Fig. 7 : Diagramme de phase du convertisseur à résonance série 

2.2.3 Grandeurs basse fréquence et Contraintes 

A partir des équations établies précédemment, nous pouvons déduire les différentes grandeurs 

basse fréquence. Ainsi les composantes basse fréquence des courants de sortie, d'entrée et dans 
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les interrupteurs, les diodes primaires et secondaires, sont données respectivement par les 

équations ci-dessous: 

(la)BF =~-~-Fns 
TI: m-Zr 

Où Fns = ;; désigne la fréquence réduite de commande_ 

4 Va 
19 =-----Fns 

TI: m-Zr 

Fns ( va) 1Tmoy =-Z - Eg+-
TI:- r m 

1 _ Fns ( va) 
Dmo)' --Z - Eg--

TI:- r m 

(1 Do )mol' = 2 -Fns - Egz . TI: m- r 

(9) 

(10) 

(11) 

(12) 

(13) 

Les contraintes maximales en courant et en tension sur les interrupteurs et les diodes sont 

données par les expressions suivantes: 

1Tmax =-- Eg+-1 ( va) 
Zr m 

(14) 

1 =_l-(Eg_ Va ) 
Dmax Zr m (15) 

VTmax = Eg (16) 

VDmax = Eg (17) 

(V) = Va Do max (18) 

2.3 Fonctionnement en absorption sinusoïdale 

D'après l'expression donnant le courant d'entrée, on déduit que le prélèvement sinusoïdal peut 

être effectué à fréquence variable lorsque la tension d'entrée est supérieure à Va. La fréquence de 
m 

commande étant donnée par: 

( ) m -TI: - Zr -lm ( ) 
Fst =Fr- . -sin,mL-t 

4-Va 
avec t 2to =--asm --1 . ( Va ) 

mL m-Em 
(19) 

Où Em, COL et lm désignent respectivement la tension crête, la pulsation de la tension d'entrée et 

la valeur crête du courant prélevé. 

Pour assurer le fonctionnement en conduction discontinue sur toute la période réseau, cette 

fréquence de commande doit rester inférieure à 0,5. En conséquence, la condition suivante doit 

Page: 120 



Chapitre 5 : Absorption sinusoïdale dans les ondule urs de tension 

être satisfaite: 

2·Vo 
Zr <---

m·n·lm 

2.3.1 Évaluation des grandeurs efficaces 

(20) 

Du fait que la fréquence de commande est variable, les grandeurs efficaces peuvent être calculées 

par une sommation d'intégrales élémentaires sur l'intervalle [to ,_n_] de façon récursive et en 
2· COL 

supposant que la tension d'entrée reste constante sur une période de découpage. 

(21) 

(22) 

(23) 

(24) 

(25) 

avec () m . n . Zr . lm ( ) t 
Fst k =Fr· ·sin\(ÛL·tk e 

4·Vo 

2.3.2 Dimensionnement 

Avant la détermination des éléments du convertisseur à résonance série qui assurent de faibles 

contraintes, il faut s'assurer que cette structure peut prélèver un courant sinusoïdal respectant la 

norme et dont le facteur de puissance soit supérieur à 0,95. Pour cela, afin de faire un 

prédimensionnement, on idéalise la forme du courant moyen à l'entrée, c'est à dire qu'on évaluera 

le facteur de puissance et le spectre d'une parfaite sinusoïde qui est tranchée à zéro quand la 

tension d'alimentation est inférieure à la tension de sortie vue du primaire du transformateur. 

Ensuite on cherche à déterminer le rapport de transformation le plus faible possible qui permet 

d'avoir un facteur de puissance supérieur à 0,95 et assure le respect de la norme. Le principe de 

détermination de cette valeur minimale est illustré par l'organigramme de la Fig. 8. La 

détermination de la valeur crête de cette référence de courant est donnée par l'expression da la 

valeur de la puissance moyenne de la dite référence : 
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P -E 1 (Sin(2'(OL .to) 1-2'(OL .to ) 1. ( Va ) 
m - m· m· + avec ta =-'asm ---

2·n 2 (OL m· Em 
(26) 

En se plaçant dans le cas le plus défavorable, pour une tension d'alimentation de 185 V efficace 

et une tension de sortie de 54 V sous 6 A, la valeur minimale du rapport de transformation est de 

0,535 alors que la valeur crête du courant est 3,6 A. Ainsi, sur une demi-période réseau, le 

convertisseur sera à l'arrêt pour les temps <1,27 ms et >8,74ms 

Initialisation de la 

Calcul des valeurs efficaces 
Cos( cp) 
Spectre 

Respect de la norme 
& 

Cos( cp)<O,95 

Valeur de mmi. 

Fig. 8 : Détermination de la valeur minimale qui assure le respect de la norme 

Le choix de m permet de fixer la valeur de l'impédance caractéristique du circuit résonant à partir 

de l'équation (20), en imposant au convertisseur de fonctionner à la limite de la conduction 

discontinue au sommet de la sinusoïde. Enfin le choix de la fréquence de résonance permettrait 

de déduire les éléments du circuit résonant. 
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4 
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-= 0 IO! ... 
;:l 
0 -1 U 
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-3 

-4 
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0.ü15 

Fig. 9 : Allure "idéalisée" du courant d'entrée 

2.3.3 Application numérique 

~ 
QI 

"0 
:::l 

;'.:: 
"S. 
El 
< 

0.02 

3.5 

3 

2.5 

2 

1.5 

0.5 

o 
3579nD~TIHnD~~Wnn~TI~ 

Rang 

Fig. 10: Spectre du courant moyen d'entrée approché 

L'évolution des contraintes maximales en courant sur les interrupteurs et leurs diodes en anti­

parallèle, en fonction du rapport de transformation, sont présentées sur la Fig. Il. Ces contraintes 

maximales sont indépendantes de la fréquence de résonance. Les courants efficaces à l'entrée, à 

la sortie et dans différents composants sont illustrés sur la Fig. 12. Ces contraintes efficaces sont 

quasi-invariantes avec la fréquence de résonance pour un rapport de transformation donné. Les 

contraintes présentées sur la Fig. 12 sont obtenues pour une fréquence de résonance de 200 kHz. 

En conséquence, le choix de la fréquence de résonance sera déterminé par la technologie des 

semi-conducteurs et de la taille admissible du circuit magnétique. Durant l'intervalle de temps où 

s'effectue le prélèvement de courant, la fréquence réduite de commande varie entre un maximum 

de 0,5, obtenue au sommet de la sinusoïde, et un minimum correspondant au faible niveau de la 

tension d'alimentation. L'évolution de cette fréquence minimale en fonction du rapport de 

transformation est présentée sur la Fig. 13. Elle est plus importante pour les faibles valeurs du 

rapport de transformation, elle sera donc choisie dans cette zone pour réduire la taille du circuit 

magnétique. 
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Rapport de transformation 

Fig. Il : Contraintes maximales en courant sur les interrupteurs 

et leurs diodes en antiparallèle 

~ 8 -« 
.... = 6 
~ ... 
::1 
C 
U 4 

2 

0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.1 1.2 

Rapport de transformation 

Fig. 12 : Contraintes efficaces dans différentes composants 

Les évolutions en fonction du rapport de transformation des courants moyens dans les 

interrupteurs et leurs diodes en anti-parallèle sont présentées sur la Fig. 14. 

Enfin, les valeurs du condensateur et de l'inductance sont données sur les Fig. 15 et Fig. 16 pour 

différentes valeurs de la fréquence de résonance. Le condensateur présenté sur la Fig. 15, est le 

condensateur équivalent à ceux du demi-pont. 

Remarque: 

Dans le cas de la variante de la structure en demi-pont, les condensateurs constituant le demi­

pont supporteront une tension maximale 2,5 fois la tension crête du réseau. 

~ 0.18 
8 

:~ 
"" ... 
'S 

0.16 

~ 0.14 ... 
"" u 
5 0.12 
::1 
0" ,"" ... 
~ 0.1 

0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.1 1.2 

Rapport de transformation 

Fig. 13 : Evolution de la fréquence réduite minimale de 

commande en fonction du rapport de transformation 

0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.1 1.2 

Rapport de transformation 

Fig. 14 : Courants moyens dans les interrupteurs et leurs diodes 

en antiparallèle 
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Fig. 15 : Le condensateur du circuit résonant pour différentes 

valeurs de la fréquence de résonance 

2.4 Conclusion 
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Fig. 16 : L'inductance du circuit résonant pour différentes 
valeurs de la fréquence de résonance 

Le fonctionnement en conduction discontinue de ce convertisseur à résonance série peut trouver 

de l'intérêt en faible puissance. En effet, le respect de la norme est possible et les contraintes 

entraînées par la conduction discontinue sont acceptables. 

On retrouve pour ce mode les avantages procurés par la commutation douce : faibles pertes de 

commutation pour tous les semi-conducteurs, gestion de l'énergie de fuite du transformateur. Par 

ailleurs, le fonctionnement au-dessous de la fréquence de résonance permet la réduction du 

dimensionnement des éléments de résonance puisque la fréquence de résonance peut être placée 

à une valeur élevée. 

En conséquence, ce convertisseur peut devenir un concurrent sérieux d'une structure asymétrique 

tel que le Flyback, même si le nombre de composants est plus élevé. 

3 CONVERTISSEUR A RESONANCE MIXTE 

La figure 1 représente la structure de base d'un convertisseur continu-continu à résonance dite 

mixte couramment appelée en terminologie anglo-saxonne "Series-parallel resonant converter" 

[Bel-95], [Bel-96], [Bha-91]. Elle est issue de la structure à résonance série-parallèle 

conventionnelle en demi-pont dont les condensateurs ( Cr ) constituant le demi-pont ont des 

valeurs proches du condensateur de résonance C. Ainsi ils seront pris en considération dans le 

phénomène de résonance. Le pont redresseur ainsi que le filtre d'entrée ne sont pas présentés 

pour ne pas encombrer le schéma. Les interrupteurs sont des interrupteurs à trois segments 

bidirectionnels en courant et unidirectionnels en tension. Le redresseur de sortie en pont complet 
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a été retenu par rapport au redresseur à point milieu inductif [And-95], car ce dernier introduit, 

par le biais de ses inductances de sortie, une interaction avec le circuit résonant ce qui donne 

naissance à des résonances parasites et rend le système plus complexe ( 2 ou 3 fréquences de 

résonance). L'utilisation d'un redresseur en pont complet aboutira à une seule fréquence de 

résonance. Le redresseur à pont milieu inductif devra être introduit dans le cas de sortie "fort 

courant". 

Ig Lo 10 

Vo 

Eg Co Ro 

Fig. 17 : Convertisseur à résonance mixte en demi-pont 

Notons que selon la position du condensateur C, les contraintes sur les diodes du redresseur sont 

différentes. En effet si le condensateur C est placé au secondaire du transformateur, l'inductance 

de fuite de ce dernier peut être utilisée comme partie de l'inductance de résonance, en 

conséquence le di/dt dans les diodes pendant la commutation est mal maîtrisé. il en résulte 

l'apparition des courants inverses de diodes qui peuvent être la cause de surtension. Par contre si 

le condensateur C est placé au primaire du transformateur, l'inductance de fuite de celui-ci, 

même faible soit -elle, rend le temps de commutation plus important et par conséquent la chute de 

tension inductive sera plus importante accompagnée d'une résonance parasite entre cette 

inductance et les capacités des diodes. 

Dans cette étude nous analyserons le fonctionnement du convertisseur à résonance mixte pour 

des fréquences au dessus et au dessous de la fréquence de résonance. Le gain en tension ainsi que 

les caractéristiques de sortie du convertisseur seront déterminés. A partir du modèle au premier 

harmonique, les contraintes sur les composants seront évaluées afin de permettre leur 

optimisation suivant un critère permettant de réduire la taille et le volume du convertisseur. Enfin 

une loi de commande sera établie et mise en œuvre pour asservir le courant d'entrée. 

3.1 Fonctionnement statique 

3.1.1 Hypothèses simplificatrices: 

Dans cette étude, les interrupteurs sont supposés parfaits (chute de tension nulle à l'état passant, 
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courant nul à l'état bloqué) et leurs commutations sont instantanées. les condensateurs, 

inductances et source de tension sont supposés parfaits. L'inductance magnétisante du 

transformateur est très grande devant l'inductance de fuite laquelle est utilisée comme partie de 

l'inductance de résonance en plaçant le condensateur parallèle au secondaire du transformateur. 

Afin de faire une étude analytique simplifiée, le courant de charge 10 peut être considéré constant 

sur une période de découpage, ainsi la charge peut être modélisée par une source de courant 

constant. Enfin l'étude sera présentée uniquement pour le mode de conduction continue. 

3.1.2 Description de fonctionnement et mise en équation 

L'utilisation de cette structure à des fréquences supérieures à la fréquence de résonance conduit à 

des commutations sous tension nulle à la fermeture des interrupteurs et à une commutation 

forcée à leur ouverture, alors que son utilisation à des fréquences inférieures à la fréquence de 

résonance conduit à des commutations à courant nul à l'ouverture des interrupteurs et une 

commutation forcée à leur amorçage. Les interrupteurs Tl et T2 sont commandés alternativement 

et de façon identique avec un rapport cyclique de conduction inférieur à 50%. Le 

fonctionnement, en mode de conduction continue, est constitué de quatre phases caractérisées par 

la conduction d'un semi-conducteur à la fois. En mode thyristor l'enchaînement des phases est le 

suivant: Tl, Dl, T2 et D2, alors qu'en mode thyristor-dual l'enchaînement des phases est 

comme suit: Dl, Tl, D2 et T2. Quel que soit le mode de commutation, le fonctionnement du 

convertisseur peut être décrit par un même système d'équations en introduisant des fonctions de 

commutation (la fonction signe sgn et la fonction u ). Comme les tensions Vcrl et Vcr2 sont 

liées on peut introduire une variable intermédiaire V gc. En posant: 

V VCr] - VCr2 g C = --=-'------"''"''-
2 

(27) 

on aboutit au système d'équation suivant qui régit le fonctionnement du convertisseur : 

dVgc -IL 
--=--

dt 2· Cr 

d~; = ~ -[~. Eg _ Vc + vgc] 

dVc 1 [ Tt=C' IL -m.sgn(Vc)·Ia] (28) 

dIa 1 
dt = La . [ m ·IV cl- Va] 

dVa =_1_'[10_ va] 
dt Ca Ra 

Avec: 
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Cr dEg u 
19=-·-+-·l 

2 dt 2 L 

où les fonctions de commutation sont définies par: 

u = {+ 1 S~ Tl ou Dl est fenné 
-1 SI T2 ou D2 est fenné 

{
+1 Si Vc;;: 0 

sgn(Vc) -
-1 Si Vc < 0 

(29) 

A partir des équations données par le système d'équations (28), on peut représenter le 

convertisseur par son schéma topologique équivalent: 

~ m .• g"CV,).l, 

Fig. 18: Schéma topologique équivalent du convertisseur à résonance mixte 

3.1.3 Etude analytique 

En supposant que le courant 10 dans l'inductance Lo est sans ondulation, on peut faire une étude 

analytique en mode de conduction continue dans les deux cas de fonctionnement en mode 

thyristor ou en mode thyristor dual. Ceux-ci peuvent être distingués l'un de l'autre lors de la 

commutation du courant de l'interrupteur T2/D2 à T1/D1,en considérant le signe du courant 11..0, 

Nous supposons qu'initialement la tension, Vco, aux bornes de C est négative, le courant dans le 

filtre de sortie vu du primaire du transformateur est alors -m.Io, la tension aux bornes de CrI en 

parallèle avec Cr2, le courant dans l'inductance sont respectivement V gco et 11..0. L'origine des 

temps étant considéré nul, les équations qui régissent le fonctionnement du convertisseur pendant 

cette phase sont: 

Al . () () Ceq 1 (t)=-·sm w ·t +B . cos w ·t ---·m·lo 
L Z () 1 0 C 

() 

Vgc(t) = Vgco - 2C~r -[Al' (1- cos(w o . t)) + Zo . BI' sin(wo . t) _ m /0. t] 

Ceq [( () . ( ) m· 10 ] Vc(t)=Vco+ C ' Al·l-coswo·t) +Zo·Bl·smwO·t +2.Cr· t 

avec: 

Eg 
Al =-+Vgco-Vco 

2 

wo = ~ 
-yL'Ceq 

Ceq 
B = 1 +--·m·lo 

1 Lo C 

Zo =~ L 
Ceq 

2·Cr·C 
Ceq=---

2·Cr+C 

(30) 
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Al' instant t=t 1 la tension aux bornes du condensateur s'annule et change de signe, le courant de 

sortie vu du primaire du transformateur devient alors m.Io d'où le nouveau système d'équations: 

/L (t) = ~l . sin( Wo . (t - t])) + El . cos( Wo . (t- t])) + Cceq . rn· /0 
o 

Vge(t) = Vge] - 2~~r·[ A2 .(I-cos(wo .(t-t])))+Zo ·E2 .sin(wo .(t-t]))+ rn~/o .(t-t])J (31) 

Ve(t) = Ve] + C~q . [ A2 . (1- cos( Wo . (t - t]))) + Zo . E2 • sin( Wo . (t - t])) - ; .. ~~ . (t - tl ) J 

avec: 

Ceq 
E2 = /LI --·rn·/o 

C 

Tenant compte de la continuité des variables d'état les conditions initiales de cette phase sont 

déterminées par les conditions finales de la phase précédente en évaluant les tensions et le 

courant donnés par le système d'équations (30) à l'instant tl. 

Après avoir substitué V Cl, V gC1 et ILl par leurs expressions respectives et du fait de la symétrie 

du montage et de la périodicité de fonctionnement, on aboutit, après simplification, aux 

équations ci-dessous (32), (33) et (34) donnant Vco, Vgco et lLo en fonction de la période de 

découpage Ts , la durée de la phase précédente tl et les éléments du convertisseur. 

/ = +-·rn·/o· -1 
-0.5· Eg·sin(0.5·w o .Ts) Ceq [cos(wo .(0.5.Ts-t]))+cos(wo .t]) ] 

Lo ZO'(I+cos(0.5'Wo'Ts)) C 1+cos(0.5,wo.Ts) 
(32) 

(33) 

( Ceq )2 [Sin(wo.(0.5'Ts-tl))-sin(Wo.t])] Ceq rn·/o (TS ) 
Veo=Zo' - ·rn·/o· ( ) +-_._-. --t] 

C 1 + cos 0.5· W o . Ts 2· Cr C 4 
(34) 

La détermination de ces conditions initiales permet une connaissance globale du fonctionnement 

du convertisseur et, en conséquence, des contraintes sur les composants. Celles-ci peuvent être 

déterminées en fonction de la fréquence après avoir évalué la durée de la première phase tl (t1 

étant l'instant où Vc change de signe). En exprimant de nouveau la tension VC1 à l'instant t1 en 

utilisant les expressions (32), (33) et (34) on aboutit à l'équation (35) : 

(35) 

avec: 

FI = 0.5· Eg· sin( 0.5· Wo . Ts) 

F2 = 0.5· Eg· (1 + cos(0.5· W o . Ts)) 
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F3 = 0.5 . Eg . (1 + cos(0.5 . co() . Ts ))+ Ceq . m· la· Zo . sin(0.5 . COo . Ts)+ m· la . Z . Ceq . (1 + cos (0.5 . CO . Ts))' Ts 
C 0 2· Cr ~ () 4 

Comme la tension Vc] aux bornes du condensateur C à l'instant t] est nulle, la détermination de 

l'instant t] peut être envisagée en considérant l'équation suivante: 

n n n 
, . sin( CO o . f 1 ) + . cos( CO o . f 1 ) = 1,;:==:;:===:= 

'V F1 2 + F2 2 -J F1 2 + F2 2 'V F1 2 + F2 2 
(36) 

Ou encore, en utilisant les expressions de FI, F2 et F3, l'équation (36) peut être ramenée à 

l'équation suivante 

(37) 

La solution de cette équation est donnée par (38). 

f 1 =-·acos cos coo '- . 1+ .- +2·--· 'SIn coo '- +,.--1 (( TS) [ m· la· Zo . Ceq Ts J Ceq m· la· Zo . ( TS)] Ts 
COo 4 2 . Cr . Eg 2 C Eg 4 4 

(38) 

D'après les équations ci-dessus (30) à (38) on peut déduire l'allure des courants et tensions aux 

bornes de différents composants comme présenté sur la figure ci-dessous. 

1 
, 1 

, 1 , , , , , 
, 1 , ; , ; .... ' ....... _-,.,."" 

1 
1 

1 

, , 
'. 

Fig. 19 : Allure du courant dans l'inductance L et tension aux 
bornes du condensateur C ( en mode Thyristor dual ). 

V Cr2 

Fig. 20 : Allure des tensions aux bornes des condensateurs Cr1 
et Cr2 et courant à l'entrée (en mode Thyristor dual ). 
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, , 
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Fig. 21 : Allure du courant dans l'inductance L et tension aux 
bornes du condensateur C (en mode Thyristor). 

3.1.4 Approche harmonique 

V Cr! ....--- ... 
,. ...... ,' .... 

" 
" " 

Fig. 22 : Allure des tensions aux bornes des condensateurs Cr1 
et Cr2 et courant à l'entrée (en mode Thyristor) 

Une approche au premier harmonique sera développée afin d'examiner le comportement du 

convertisseur en traçant la caractéristique de sortie et de faire un dimensionnement de ce 

convertisseur. Comme la tension et le courant dans le circuit résonant sont quasi sinusoïdaux 

alors la puissance transmise est essentiellement portée par sa composante fondamentale. TI en 

résulte que les signaux alternatifs ont leur composante fondamentale dominante et les signaux 

continus ont leur valeur moyenne dominante. Par conséquent le développement sera arrêté au 

premier harmonique et en considérant le système d'équations (28), nous aboutissons au système 

d'équations suivant: 

d(VgC)1 =_j.(j) .(Vgc) _ (IL)1 
dt s 1 2. Cr 

d(I J 1 . () 1 [/ u) () ] ~=-J·(j)s· IL 1+[,' \2· Eg 1-(VC)1+ Vgc 1 

d(VC)1. 1 [ ] ~ = - J' (j)s' (VC)1 + C· (1 L)1 - m· (sgn(Vc). 10)1 

d(Io)o =_1 .[m'(lVcl) -(Va) ] 
dt La 0 0 

d(Vo)o =_1 .[(10) __ 1 .(Vo) ] 
dt Co 0 Ra 0 

Et le courant moyen à l'entrée est donné par : 

Les termes inconnus dans le système d'équations (39) sont évalués ci-après: 

(39) 

(40) 
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/ !!.- . Eg) = - j . Eg 
\2 1 1t 

(sgn(Vc).Io) =~.(Io) . (VC)l 
1 1t 0 II(Vc) 1 Il 

(lVcl)o = ~ ·11(VC)lll 
1t 

(41) 

où Im( fi) désigne la partie imaginaire du complexe. 

A partir des équations (39), (40) et (41) nous pouvons élaborer le schéma équivalent au premier 

harmonique du convertisseur. En négligeant les ondulations du courant de sortie, on peut aboutir 

au schéma équivalent au premier harmonique comme présenté sur la Fig. 23. Une étude 

simplifiée au premier harmonique peut être alors faite, sachant que l'approximation s'éloignera 

d'autant plus de la réalité que la fréquence de commande s'éloignera de la fréquence de 

résonance. Le transformateur, placé aux bornes du condensateur de résonance, chargé par un 

redresseur à diodes, un filtre de type source de tension et la charge se comporte comme une 

résistance pure. En effet le courant au primaire du transformateur peut être exprimé comme suit : 

() ( ) -2· m (VC)l 
Ip 1 =-m' sgn(Vc)·Io =--.(10)0'-11-)-11 

1 1t (Vc 1 
(42) 

Après avoir évalué la puissance au primaire du transformateur et égalé celle-ci à la puissance 

dans la charge l'impédance équivalente peut être exprimée comme suit : 

1t 2 

Req=--·Ro 
8. m 2 

(Ve) 1 

(VgC)l 
( 

1 

j . 2· Cr· û.)s 

j·L·û.)s 
(IL\ (1 p)l 

j·C·û.)s 

Fig. 23 : Schéma équivalent au premier harmonique du convertisseur 

3.2 Caractéristique de sortie 

(43) 

Req 

A partir du schéma équivalent au premier harmonique donné par la Fig. 23, on déduit les deux 

fonctions de transfert importantes à savoir l'impédance équivalente et le gain en tension. La 

détermination de l'impédance équivalente permet par le biais de sa phase de trouver les limites 

de fonctionnement lors de transition entre les modes de fonctionnement en thyristor et thyristor 
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dual. L'expression du gain en tension permettra de tracer la caractéristique de sortie. 

Soit Zeq l'impédance complexe du circuit résonant vu de l'entrée de l'onduleur : 

Zeq= 2·Cr·O)s ·Req+ j.l(2.Lr.Cr.0)/ -l).~+(C-O)s .Reqj)-2.Cr.C-0)/ ·Req 2 J 

2·Cr·O)s '~+(C'O)s . Req)2) 

Le gain en tension est donné par: 

(1 + À)' (1- (Fnsf )+-.L. (Fns _~._l_î 
Qeq l+À Fns) 

Avec 

() -2· j 
Ve 1 =-n-· Eg 

Et Fns = Fs étant la fréquence réduite de commande. 
F;) 

(44) 

(45) 

(46) 

En utilisant les coordonnées réduites ci-dessous on peut aboutir à une équation permettant de 

tracer les caractéristiques de sortie, soit: 

m·Io·Z 
Ino = 0 

Eg 

Vo 
Vno=-­

m·Eg 

Vno = 
(~ J -(~.Ino J -(Fns-6'~ J 

(1 + À).\l- Fns 2\ 

Ro 
Qo=~z m . 0 

(47) 

A partir de l'expression de la tension réduite de sortie donnée par (47) on peut déduire que le 

fonctionnement en court-circuit et à vide sont possibles. Le courant de court-circuit et la tension 

à vide sont donnés respectivement par les expressions (48) et (49) : 

Inocc = 1 Fns 1 

2· Fns2_~ 
l+À 

(48) 

(49) 

Le signe du déphasage entre courant et tension à la sortie de l' onduleur peut être déduit à partir 

de l'expression donnant l'impédance équivalente. En introduisant les variables ci-dessous, nous 

aboutissons à une équation (50) avec comme inconnue la fréquence de commande Fs et ayant 

comme solution unique l'expression de la fréquence donnée par (51). 

C 
À=--

2·Cr 
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(50) 

F 
Fres ==_0 . 

.fi (51) 

Pour les fréquences de commande supérieures à la fréquence donnée par (51) le convertisseur 

fonctionne en mode Thyristor dual, alors que pour les fréquences inférieures à cette fréquence le 

conveltisseur fonctionne en mode Thyristor. 

On vérifie aisément que la fréquence annulant le déphasage donnée par (51), vane de 

F; == F;)) À à Fo quand la charge varie du court-circuit à une impédance infinie (à vide). Cette 
À+l 

fréquence est inférieure à la fréquence Fo, en conséquence, une limitation de fonctionnement 

apparaît en mode thyristor. Autrement dit, pour les fréquences au dessous de FI le convertisseur 

peut assurer le fonctionnement sur toute la plage de charge c'est à dire assurer le court-circuit et 

le fonctionnement à vide. Alors que pour les fréquences situées entre FI et Fo le fonctionnement à 

faible charge n'est plus possible. La limitation de la charge est donnée par la résolution de (50) 

ayant Qeq comme inconnue. Si on désire utiliser cette structure en mode thyristor, alors les 

condensateurs C et Cr doivent être choisis de telle manière que la bande de fréquence de 

commande introduite par cette limite ne soit pas très étroite afin de pouvoir asservir le courant 

d'entrée et réguler la tension de sortie. 

La Fig. 24 illustre la caractéristique de sortie du convertisseur en mode Thyristor. Cette 

caractéristique est obtenue pour un rapport des condensateurs À. de 0,75. 
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3 

o.~3 
2.5 .... _ ... --- --- _. --,---_ . 

~ .... 2 iüiii 
--·S 

't:1 _ ........... "" ........... 
,~ 

1-< 

Ci 1.5 ..... __ .......... " ... -. 

.s 0.80 

'" = 0.73 ~ 
1 ~ 

o 1 2 3 

_______ ~ _________ 0.6L 
... -..... -. -' .. 
0.52 : " 0.55 

4 

Courant réduit 

5 

Fig. 24 : Caractéristique de sortie du convertisseur à résonance mixte en 
mode thyristor-diode 

La Fig. 25 montre un exemple de la caractéristique de sortie décrivant le comportement du 

convertisseur en mode Thyristor dual. Elle est obtenue pour 'A, rapport des condensateurs, de 

0,75. 

3 

1.05 
2.5 ._._._. '--r- ___ .0_ ••• --_. _._-_. ---_ •• - •••. • •• ---~--

1.1 
~ ..... 2 'S -- - .. -:-- -_ ....... _--_ ... _-,-- ---_ .. _-_._--- ... -- ... . 

"'0 
,~ 

1-< 

= 1.5 _.- --------- .• j ..... ----_. __ .. _-_ ...... _--- .... --_ •..•. 

.s 
'" Ci 
~ 

~ 1 

0.5 

o 1 2 3 4 5 

Courant réduit 

Fig. 25 : Caractéristique de sortie du convertisseur à résonance mixte en 
mode thyristor dual 

3.3 Dimensionnement 

li s'agit de déterminer les valeurs des éléments réactifs et les calibres en courant et en tension des 

semi-conducteurs tout en respectant les spécifications du cahier des charges. Les contraintes que 

doivent subir les différents composants du convertisseur doivent être minimisées. 
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Le dimensionnement doit permettre d'avoir un courant minimal dans le circuit résonant et un 

produit courant-tension minimal dans les composants afin de réduire leurs tailles et par suite 

leurs coûts. 

Les tensions aux bornes des condensateurs Cr et C qui sont une image des courants efficaces 

dans les condensateurs doivent être aussi limitées. 

La méthode de dimensionnement classique qu'on peut trouver dans la littérature est basée sur 

l'exploitation de la caractéristique de sortie. En effet cette méthode de dimensionnement consiste 

à placer le point de fonctionnement dans le plan (Vno,Ino) où Vno et Ino désignent la tension et 

le courant réduits de sortie. Comme les tension et courant sont réduits en utilisant la tension 

d'alimentation alors cette méthode ne peut s'appliquer dans notre cas du fait que le gain en 

tension varie de zéro à l'infini et que le dimensionnement effectué doit être valable sur toute la 

période réseau pour que le prélèvement sinusoïdal peut être effectué. Par conséquent une autre 

méthode sera développée. En introduisant de nouvelles grandeurs réduites, cette méthode 

consistera à vérifier la possibilité de prélèvement sinusoïdal et à minimiser les différentes 

contraintes citées ci-dessus. 

Les nouvelles grandeurs réduites seront exprimées en utilisant les unités de bases suivantes: 

Coté primaire du transformateur Coté secondaire du transformateur 

Tension 
Vo 
- Vo 
m 

Courant 
Vo Vo --

m2 ·Zo m'Zo 

Impédance Zo m2 ·Zo 

En désignant par Ing et Eng respectivement le courant et la tension à l'entrée du convertisseur, 

l'équation donnant la caractéristique de sortie (47) devient: 

11: 2 
Ing :=-

8 

(~J2 _ (1+ ,,-y '(1-Fns 2 ) 

" Eng 2 

IFns_~._l 1 

"- + 1 Fns 

(52) 

En alimentant le convertisseur avec une tension redressée, le prélèvement de courant sinusoïdal à 

l'entrée revient à dire que le convertisseur doit se comporter comme une résistance pure Re vu de 

son entrée telle que Re:= Eg . En utilisant l'expression (52) on aboutit à l'équation suivante: 
Ig 
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(53) 

La détermination des contraintes sur les composants peut se faire en considérant le schéma 

équivalent au premier harmonique. Cette évaluation des contraintes est très bonne d'autant plus 

que la fréquence de commande est voisine de la fréquence de résonance. Le dimensionnement ne 

peut être effectué en définissant un problème d'optimisation classique composé d'une fonction 

"objectif ou coût" et de contraintes ( égalité et/ou inégalité) à respecter dont le but est d'utiliser 

un module d'optimisation (Matlab, Matrixx, Sous-programme VF13 de la bibliothèque 

Harwell, etc ... ). En effet, l'existence de la solution de l'équation et le domaine de solutions ne 

peuvent être traduits par une ou des contraintes d'inégalité. La méthode à utiliser sera alors 

itérative et reposera sur la recherche systématique d'un choix qui rend les contraintes optimales 

en faisant varier différents paramètres. Elle peut être décrite par l'organigramme suivant: 

Initialisation de À 

Non Solution existe 1----< dans le domaine 
désir' 

Oui 

Evaluation des contraintes 
Pour la valeur crête de la 

tension d'alimentation 

Triplet ( m, Zo, À) 
optimal 

Fig. 26 : Principe du dimensionnement du convertisseur à résonance mixte 

Pour une éventuelle utilisation d'IGBT, la fréquence de résonance sera fixée à une valeur de 

l'ordre de 20 kHz. Ce choix est justifié par le fait que la fréquence de commande serait voisine 

de la fréquence de résonance et que l'emploi de ce type de composants à telles fréquences serait 
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sans problème. On fixe l'intervalle [Amin, AmaxJ de variation du rapport A des condensateurs, 

l'intervalle [ZOmin , ZOmaxJ de variation de l'impédance caractéristique Zoo De la même façon le 

rapport de transformation variera dans un intervalle [ ffimin , mmax ]. Pour chaque triplet (A,Zo,m), 

il sera procédé à la résolution de l'équation (53) pour une tension qui varie entre zéro et son 

maximum. Si cette équation admet une solution pour chaque tension ce triplet sera pris en 

considération et les différentes contraintes seront évaluées (on peut distinguer deux cas : imposer 

comme solution une fréquence supérieure à la fréquence de résonance pour n'autoriser que le 

fonctionnement en mode Thyristor-dual ou autoriser une solution qui peut être supérieure ou 

inférieure à la fréquence de résonance pour fonctionner en mode interrupteur). Dans le cas 

contraire si cette équation n'admet pas de solution pour une certaine tension, alors ce triplet n'est 

pris en compte et un autre triplet sera traité. L'opération est à refaire pour l'ensemble des triplets 

(A,Zo,m) choisis dans leurs intervalles respectives. 

Le dimensionnement est basé sur le critère de réduire le produit courant-tension dans les 

interrupteurs tout en fixant une valeur limite pour la tension maximale aux bornes des 

condensateurs. Pour chaque triplet (A,Zo,m) le calcul des éléments du convertisseur C ; L ; Cs, 

ainsi que les grandeurs qui suivent peuvent être déduits, soient : le courant maximum dans les 

interrupteurs hmax ; la tension maximale aux bornes du condensateur C V Cmax; la tension 

maximale aux bornes du condensateur Cs V Csmax ; les courants efficaces dans le condensateur C 

et Cs : ICeff et ICseff (Cs étant le condensateur série équivalent). 

TI résulte de cette démarche l'existence d'un triplet "optimal" (A,Zo,m) qui répond à ce critère. 

3.4 Fonctionnement en absorption sinusoïdale 

Pour examiner la possibilité d'effectuer un prélèvement de courant sinusoïdal en phase avec la 

tension d'alimentation, l'approche harmonique peut être utilisée et une simulation numérique 

utilisant la modélisation exacte ne serait pas nécessaire. 

Le convertisseur est capable de prélever un courant sinusoïdal à l'entrée sur toute la période 

réseau si, vu de son entrée, le convertisseur doit se comporter comme une résistance pure 

Re = Eg pour une tension d'alimentation qui varie de zéro à son maximum. Le convertisseur se 
Ig 

comporte comme une résistance signifie que l'équation (53) en Fns admet une solution quand la 

tension réduite Eng varie de zéro à son maximum. Ce qui peut être traduit par l'existence de point 

d'intersections entre la caractéristique du convertisseur et la droite de charge de pente ZoiRe 

comme illustré sur la Fig. 27. 
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Fig. 27 : La droite d'émulation de résistance et la caractéristique de 
contrôle du convertisseur à résonance mixte en utilisant les nouvelles 

grandeurs réduites obtenue pour différentes fréquences réduites. 

L'intersection de cette droite d'émulation de résistance avec la caractéristique du convertisseur 

peut se faire en plusieurs points. Par conséquent la fréquence de commande peut être la même 

pour deux niveaux de tensions différents, ce qui peut être traduit par la courbe en "dos d'ânes" de 

la Fig. 28 donnant la fréquente réduite de commande 

Q; 1.15 ... 
:§ 
'Q; ... 

Q,l 
1.1 u 

:: 
Q,l 

= 0' 
'Q,l 

i-< ç., 
1.05 

o 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 

Temps (s) 

Fig. 28 : Fréquence réduite de commande. 

Le fait de choisir une impédance caractéristique Zo plus faible permet d'obtenir un seul point 

d'intersection par niveau de tension d'entrée et par mode de fonctionnement. En effet, pour une 

tension d'alimentation, il peut exister deux solutions de l'équation (53) qui sont de part et d'autre 
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de J'unité ce qui impose aux interrupteurs des modes de fonctionnement en thyristor en thyristor­

dual. Dans le cas de fonctionnement en mode thyristor dual, l'évolution de la fréquence réduite de 

commande est donnée par la figure suivante: 

1.4 

1.35 

~ 1.3 ..... 
'S 
't:i 1.25 ,~ 

1.; 

~ 
1.2 u 

= ~ 
::1 
0" 1.15 
,~ 

1.; 

~ 
1.1 

1.05 

1 
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 

Temps (s) 

Fig. 29 : Fréquence réduite de commande en mode de fonctionnement 
thyristor dual. 

Dans le cas de fonctionnement en mode thyristor, l'évolution de la fréquence réduite de 

commande est donnée par la figure ci-dessous: 

0.9 
~ ..... 
'S 
't:i 
,~ 0.8 1.; 

~ 
u = ~ 
:1 0.7 0" 
,~ 

1.; 

~ 

0.6 

0.5 
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 

Temps ( s ) 

Fig. 30 ; Fréquence réduite de commande en mode de fonctionnement 
thyristor. 

Durant une période réseau, les fonctionnements en mode thyristor et thyristor dual peuvent être 

combinés. Ce cas de figure peut être obtenu en commandant les transistors comme de simples 
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interrupteurs et c'est la variation de la fréquence de commande qui permet d'assurer soit une 

commutation spontanée d'amorçage ou une commutation spontanée de blocage. Dans ce cas, 

l'évolution de la fréquence réduite de commande aura l'allure donnée par la figure ci-dessous: 

3.5 Mise en œuvre 

1.15 

1.1 

CI.) ..... :g 1.05 
'CI.) 

J.< 

CI.) 

1 (J 

Ci 
CI.) 

:= 
0" 

'CI.) 0.95 ... 
r;,;. 

0.9 

0.85 
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 

Temps (s) 

Fig. 31 : Evolution de la fréquence réduite de commande en mode 
interrupteur. 

Dans ce paragraphe les résultats expérimentaux effectués sur un prototype d'une puissance 

d'environ 3 kW seront présentés afin de valider les résultats de simulation. Ces mesures sont 

effectuées en commandant le convertisseur à l'aide d'une commande linéaire qui consiste à 

asservir le courant moyen d'entrée. Ensuite, une loi de commande non linéaire qui paraît 

intéressante pour les structures à onduleurs de tension sera proposée: cette loi de commande n'a 

pas été testée expérimentalement. 

3.5.1 Résultats expérimentaux 

En vue de la réalisation d'une maquette, nous avons opté pour la variante en pont complet de 

cette structure dont le schéma est présenté sur la Fig. 32 du fait que nous disposions de 

l' onduleur en pont complet qui nous a servi pour la structure à commutateur de courant. Par 

ailleurs, les expressions développées précédemment restent valables pour la variante en pont 

complet en prenant comme condensateur série Cs=2. Cr et comme tension d'alimentation 

E'g=Eg/2 [Ben-98] (Le schéma équivalent au premier harmonique ainsi que les résultats de 

l'étude analytique sont donnés en annexe). 
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19 le Lo 0 

Vo 

1 
Co 
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Fig. 32 : Convertisseur à résonance mixte dans sa variante en pont complet 

Un prototype du convertisseur d'une puissance de 3 kW sous une tension réseau 187 Veff -

264 Veff 50 Hz a été réalisé avec les paramètres suivants: 

Inductance de résonance: Lr=237JlH; 

Condensateur de résonance: Cs=O.56JlF; 

Condensateur de résonance: Cp=O.32JlF; 

L'inductance de sortie: Lo=1.33mH; 

Le condensateur de sortie: Co=2.2mF; 

Les transistors T1-T4 : IRGPC40U; 

Les diodes en anti-parallèle sur les transistors: STTA2006PI. 

Les diodes du redresseur de sortie: DSEI30-10. 

La fréquence de résonance et l'impédance caractéristique du circuit résonant sont respectivement 

Zr=34, 12Q et Fr=23 kHz. 

Les mesures ont été effectuées pour une puissance de 3 kW en entrée. Le courant obtenu est 

présenté sur la Fig. 33. C'est une sinusoïde redressée avec une légère distorsion au voisinage de 

zéro. Nous pensons que cette distorsion est liée au faible gain de la boucle ouverte au voisinage 

de zéro qui peut conduire à une instabilité (voir annexe). Le spectre du courant d'entrée est donné 

sur Fig. 34. Comme nous pouvons le constater les harmoniques présents dans le courant d'entrée 

sont inférieurs aux valeurs maximales admissibles fixées par la norme EN 61000-3-2 et qui sont 

spécifiques à la classe A. Les harmoniques de rang pair sont négligeables. Le facteur de 

puissance obtenu est de 0,99 alors que le rendement est de 91 %. L'évolution du facteur de 

puissance et du rendement en fonction de la puissance est donnée sur la Fig. 35. 
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Fig. 33 : Courant mesuré à l'entrée du convertisseur 
Fig. 34 : Spectre du courant d'entrée et les valeurs maximales 

d'harmoniques admissibles par la norme EN 61000-3-2. 
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Fig. 35 : Evolution du rendement et du facteur de puissance en fonction de 
la puissance .. 

Commande non linéaire 

Comme nous l'avons présenté plus haut, le convertisseur peut prélever un courant sinusoïdal à 

l'entrée avec une fréquence de commande variable qui peut être supérieure ou inférieure à la 

fréquence de résonance. Le fait d'avoir ce choix sur la fréquence de commande donne la 

possibilité de combiner les deux modes de fonctionnement sur une période réseau ce qui peut 

éventuellement réduire les contraintes sur les composants (mais l'emploi de tout cale serait 

interdit). En revanche, tenant compte du principe de commande qui sera exposé ci-dessous, cette 
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façon de faire rend la mise en œuvre très complexe. Nous avons donc opté pour le 

fonctionnement du convertisseur en mode thyristor dual obtenu pour des fréquences supérieures 

à la fréquence de résonance. La commutation commandée au blocage et spontanée sous tension 

nulle à l'amorçage constituent une protection naturelle contre les courts-circuits des bras de 

l' onduleur. 

D'autre part, la technique utilisée pour prélever un courant sinusoïdal impose de prendre en 

compte la durée de demi-période de découpage la plus courte qui permet d'avoir un courant 

moyen sinusoïdal, donc la fréquence de commande la plus élevée assurant le prélèvement 

sinusoïdal. 

Le principe de commande de ce convertisseur est donné par le schéma synoptique de la Fig. 36. 

Cette loi de commande prend en compte certaines considérations d'ordre pratique. En effet pour 

asservir le courant d'entrée Ig il faut procéder au filtrage du courant d'entrée de l'onduleur et le 

comparer à un signal de référence. La mesure du courant d'entrée par le biais d'un shunt produit 

généralement des perturbations surtout au voisinage de zéro. Pour remédier à ce problème 

l'emploi de capteur de courant à effet de Hall peut être envisagé. 

Reset Comp2 

+Vcc 

Compl R2 

C2 

Fig. 36 : Schéma synoptique du circuit de commande 

TIrr3 

T2rr4 

Une autre technique plus simple qui permet de mesurer le courant d'entrée sera utilisée pour 

reduire le coût d'un tel capteur. Le courant d'entrée filtré Ig n'est autre que la composante basse 

fréquence du courant à l'entrée du pont, soit : 

() 2 lTs/2 19 = le BF = _. le(t) dt 
Ts 0 

où Ts étant la période de découpage. 

Comme la période de découpage est faible par rapport à la période réseau, nous pouvons 

considérer que le courant de référence IrefCauquel on désire égaliser le courant Ig) reste constant 

durant cet intervalle de temps. En conséquence nous pouvons écrire que: 

() 2 lTs/2 2 lTs/2 1 ( ~ 
Ire! = Ire! = _. Ire1 (t) dt = _. lm· sin\CûL . t ~ dt 

BF Ts 0 Ts 0 
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Pour prélever un courant sinusoïdal à l'entrée, il faut avoir Ig(t)=IreJt). Autrement dit, il faut 

commander le convertisseur à une fréquence variable Fs=1lTs telle que: 

2 1TS/ 2 [ ] _. le(t) - 1 (t) dt = 0 Ts 0 rej 

Evaluer cette valeur moyenne revient à faire une intégration de la différence du courant de 

référence et du courant d'entrée comme présenté sur la Fig. 36. La quantité 

Q(t) = R ex C . f}le( 1:) - 1 ref (1:) )d1: représente une image de cette intégrale. En conséquence, quand la 
1 1 

valeur moyenne du courant le devient égale au courant de référence cette quantité de charge Q(t) 

donne alors la durée de la demi-période de découpage permettant d'effectuer le prélèvement de 

courant sinusoïdal à l'entrée, soit: 

L'allure des différents signaux du circuit de commande est donnée par la Fig. 37. En 

fonctionnement normal, la remise à zéro de l'intégrateur n'est pas nécessaire du fait qu'on 

commande les interrupteurs à Q(Ts/2)=O. 

le 

, , 

i ' ! 

COIDPIl---I,.: ---+1--------1 I--------J 
1 lit 
1 1 1 1 
1 1 1 1 

Q( t) i ------------------t----------------------------oo
-

oo-----00----- i ---------------t---------------------------------------------
1 1 1 1 
1 1 1 1 

:: 1 1 

Cornp2 ~ ~ 
Mono 0 D'---I--------'------t 

I ___ J ___________ 1 
~----~------------~~ 

Q 

Fig. 37 : allure des différents signaux 

Toutefois, en cas de perturbation de la tension d'alimentation ou de la référence, cette remise à 
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zéro permet de repositionner les signaux à leurs bonnes valeurs. Sa durée est réglée par la 

constante du temps R2C2 . Le monostable en sortie permet de masquer les oscillations de courant 

lors du blocage des diodes et les oscillations du comparateur Comp2 lors de la remise à zéro de 

l'intégrateur. 

Puisque le courant d'entrée de l'onduleur a une valeur moyenne non nulle alors, sa mesure se fera 

à partir du courant le circuit résonant. Pour ce faire le courant dans le circuit résonant est prélevé 

moyennant un capteur de courant et est redressé par un redresseur commandé (en pont complet 

ou à point milieu) dont la commande est synchronisée avec celle des transistors. Le schéma de 

principe de mesure du courant d'entrée de l'onduleur est illustré sur la Fig. 38. Cette 

reconstitution du signal permet de retrouver le courant d'entrée de l'onduleur y compris la 

composante continue et sa discontinuité lors de la commutation d'interrupteurs. 

a. le 

Fig. 38 : Reconstitution du courant d'entrée de l'onduleur à partir du 
courant dans le circuit résonant 

4 CONVERTISSEUR A RESONANCE SERIE-PARALLELE 

La Fig. 39 représente la structure de base d'un convertisseur continu-continu série-parallèle dans 

sa variante en demi-pont. Comme nous l'avons mentionné dans l'introduction, l'étude de cette 

structure peut être . déduite de celle du convertisseur à résonance mixte dans sa variante en demi­

pont. Cette déduction peut se faire en remplaçant les condensateurs Cr par des condensateurs de 

forte valeur (théoriquement infinie) qui constitueront un diviseur capacitif. Les résultats obtenus 

dans le cas du convertisseur à résonance mixte restent valables dans ce cas en prenant une valeur 

de A nulle. 
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Ig Lo 10 

Vo 

Eg Co Ro 

Fig. 39 : Convertisseur à résonance série-parallèle en demi-pont 

Le convertisseur à résonance série-parallèle RSP est similaire du point de vue fonctionnement au 

convertisseur à résonance série RS à la différence que dans le cas du convertisseur à RSP la 

tension de l'étage de sortie apparaît en parallèle avec le condensateur de résonance via le 

transformateur assurant l'isolation galvanique. Le convertisseur à RSP diffère du convertisseur à 

RS sur les points suivants: 

o Le convertisseur à RSP apparaît Cà la sortie du circuit résonant) comme une source de tension, 

par conséquent il est plus intéressant dans le cas multisortie. 

o Contrairement au convertisseur à RS le convertisseur à RSP ne possède pas de protection 

inhérente contre les court -circuits ce qui constitue évidemment un inconvénient. 

e Contrairement au convertisseur à RS qui fonctionne comme dévolteur, le convertisseur à RSP 

peut fonctionner aussi bien comme survolteur que dévolteur. 

4.1 Description du fonctionnement: 

De façon similaire au convertisseur à résonance mixte, l'utilisation de cette structure à une 

fréquence supérieure à la fréquence de résonance conduit à des commutations sous tension nulle 

à la fermeture des interrupteurs, alors que son utilisation à une fréquence inférieure à la 

fréquence de résonance conduit à des commutations à courant nul à l'ouverture des interrupteurs 

et une commutation forcée à leur amorçage. Les interrupteurs Tl et T2 sont commandés 

alternativement et de façon identique avec un rapport cyclique de conduction inférieur à 50%. Le 

fonctionnement, en mode de conduction continue, est constitué de quatre phases caractérisées par 

la conduction d'un semi-conducteur à la fois. En mode thyristor l'enchaînement des phases est le 

suivant: Tl, Dl, T2 et D2, alors qu'en mode thyristor dual l'enchaînement des phases est 

comme suit: Dl, Tl, D2 et T2. Quel que soit le mode de fonctionnement le fonctionnement du 

convertisseur peut être décrit par un même système d'équations en introduisant une fonction de 
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commutation u et la fonction signe sgn. Soit: 

d1L 1 [ --;;ft = L' u· Eg - V c] 

dVc 1 Tt= C . [IL -m·sgn(Vc).lo] 

d10 1 
--;;ft = Lo . [ m ·IV cl- V 0 ] 

dVo =_1_'[10_ vo] 
dt Co Ro 

où les fonctions de commutation sont définies par: 

U = {+ 1 Si Tl ou Dl est fermé 

-1 Si T2 ou D2 est fermé 
{

+1 Si Vc;::: 0 
sgn(Vc) = 

-1 Si Vc < 0 

Le convertisseur peut être alors décrit par son schéma topologique équivalent: 

L h 

A ~T ~+m.sgn(VC)IO 
Eg.u y Vc IIc y+ 

Fig. 40 : Schéma topologique équivalent 

4.2 Etude statique: 

(54) 

Cette structure a été largement étudiée en statique et a fait l'objet de nombreuses publications. 

Les expressions de tension et courant dans le circuit résonant sont données en annexe. En 

conduction continue, deux modes de fonctionnement sont possibles : le fonctionnement en mode 

thyristor obtenu en commandant le convertisseur à des fréquences inférieures à la fréquence de 

résonance, et le fonctionnement en mode thyristor dual obtenu en commandant le convertisseur à 

des fréquences supérieures à la fréquence de résonance. 

4.3 Caractéristique de sortie 

La caractéristique de sortie du convertisseur à RSP fonctionnant en mode thyristor dual est 

présentée sur la Fig. 41 pour différentes valeurs de la fréquence réduite de commande. Les 

tensions, courants et fréquences sont normalisés par les grandeurs Eg, Eg/Zo et Fo respectivement 

(Zo et Fo désignent l'impédance caractéristique du circuit résonant et la fréquence de résonance). 

De façon similaire au convertisseur à résonance mixte, en considérant les nouvelles grandeurs 

réduites (réduites par rapport à la grandeur de sortie), nous aboutissons à l'équation suivante 

donnant la caractéristique de contrôle. 
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(55) 

Où Ing et Eng désignent le courant et la tension à l'entrée du convertisseur respectivement. 
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Fig. 41 : Caractéristique de sortie du convertisseur à résonance 
série-parallèle fonctionnant en mode thyristor dual. 

En alimentant le convertisseur avec une tension redressée, le prélèvement de courant sinusoïdal à 

l'entrée revient à dire que le convertisseur doit se comporter comme une résistance pure Re vu de 

son entrée telle que . Re = Eg . Le prélèvement d'un courant sinusoïdal se fera à fréquence de 
Ig 

commande variable, donnée par l'intersection de la droite d'émulation de résistance et de la 

caractéristique de contrôle du convertisseur tracée sur la Fig. 42 en utilisant les nouvelles 

grandeurs réduites. 

En utilisant l'expression (55) on aboutit à l'équation suivante: 

~-Fns2) +Fns2.(Eng.zo)2.(~)2 _(~)2 =0 
Eng 2 Re Jt2 Jt2 

(56) 

Contrairement au convertisseur à résonance série, cette équation d'ordre 2 en Fns2 admet une 

solution réelle sur toute la plage de variation de la tension réduite Eng. De plus, quand la tension 

réduite est au voisinage de zéro, le convertisseur doit être commandé à la fréquence de 

résonance, ce qui ne remet pas en cause l'utilisation de l'approche harmonique pour analyser la 

possibilité de prélever un courant sinusoïdal à l'entrée et en phase avec la tension d'alimentation. 
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4.4 Conclusion 
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Fig. 42 : La droite d'émulation de résistance et la caractéristique de contrôle 
du convertisseur à résonance série-parallèle en utilisant les nouvelles 

grandeurs réduites obtenue pour différentes fréquences réduites. 

Comme conclusion, nous pouvons dire que la structure à résonance série-parallèle est 

comparable au convertisseur à résonance mixte du point de vue du prélèvement de courant 

sinusoïdal et ce sur toute la période réseau. Afin de pouvoir faire une comparaison entre ces deux 

structures, il faut examiner les contraintes sur les semi-conducteurs, en particulier les 

interrupteurs. Ces derniers supportent les mêmes contraintes en tension (effet de filtrage HF n'est 

pas pris en compte). TI reste donc à évaluer les contraintes en courant dans les deux cas de figure. 

En utilisant les résultats de l'étude au premier harmonique, ces contraintes en courant sont 

inversement proportionnelle à l'impédance équivalente au premier harmonique comme présenté 

sur les Fig. 23 et Fig. 40. L'impédance équivalente au premier harmonique du convertisseur à 

résonance série-parallèle peut être déduite de celle du convertisseur à résonance mixte en 

considérant un rapport des condensateurs très faible (théoriquement nul). Dans le cas du 

convertisseur à résonance mixte, cette impédance peut s'écrire, dans sa forme réduite, en fonction 

de la fréquence réduite de commande ; -l'impédance équivalente réduite de charge et le rapport 

des condensateur, soit: 

Zeq (le + 1). Fns . Qeq + j - (((le + 1)· Fns 2 - le). ~ + ((le + 1)· Fns . Qeq ~ ). le - ((le + 1)· Fns . Qeq ~ ) 
Zr = (le+l).Fns.~+((Ie+l).Fns·QeJ) (57) 

En faisant varier le rapport À, des condensateurs entre une très faible valeur et une forte valeur, 

nous pouvons voir l'évolution de l'impédance réduite donc de l'admittance réduite. La Fig. 43 

illustre cette évolution obtenue à la fréquence de résonance pour différentes valeurs de la charge 
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équivalente réduite. D'après cette figure, nous constatons que pour les valeurs élevées de À" cette 

admittance réduite reste quasiment invariante pour différentes ch~rge réduites Qeq. Cette 

invariance avec Qeq permet de fixer À, et de faire varier Zr et m pour réduire les autres 

contraintes, ce qui constitue un avantage du convertisseur à résonance mixte par rapport au série 

parallèle 

4 F--=~-"""'~ 

3 

d~~ 
----------------~ 

2 ------------+--

1 

o ~~~~~~~~~~~~~~~~~ 
10-4 10· 103 

Rapport des condensateurs 

Fig. 43 : Evolution de l'admittance réduite en fonction du rapport 
des condensateurs pour différentes charges équivalentes réduites. 
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Conclusion générale 

CONCLUSION GENERALE 

Le travail présenté tout au long de ce mémoire avait pour objectif d'évaluer la faisabilité de la 

conversion ACIDC avec correction de facteur de puissance en utilisant des structures mono­

étages. 

La première partie de ce mémoire est consacrée aux applications à faible puissance (300 W). 

Dans cette partie, les structures Flyback et Sepic ont été développées. TI a été mis en évidence 

que des lois de commandes simples à fréquence fixe et rapport cyclique constant ou à fréquence 

fixe et rapport cyclique variable sont envisageables pour assurer le prélèvement de courant 

sinusoïdal. 

Compte tenu du problème que pose l'inductance de fuite du transformateur dans le cas du 

Flyback, la variante quasi-résonante, développée par Toussaint [Tou-94], a été rappelée et les 

inconvénients d'une telle structure ont été exposés. La variante du Flyback en pont asymétrique a 

été proposée pour pallier ce problème de l'inductance de fuite du transformateur. Toutefois cette 

solution se fait au détriment du prélèvement de courant sinusoïdal. TI en résulte que le circuit 

d'écrêtage reste incontournable et qu'un soin particulier doit être apporté à la fabrication du 

transformateur pour minimiser cette inductance de fuite. 

Dans la seconde partie, des structures à résonance alimentées par un commutateur de courant 

ont été présentées. Ces structures sont destinées à des applications moyenne puissance (3 kW). 

Une démarche de synthèse de convertisseurs à deux éléments est faite et a aboutit à des structures 

qui peuvent être subdivisées en deux catégories : celles fonctionnant en ZCS et celles 

fonctionnant en ZVS. Ces structures ont l'avantage de présenter une inductance à l'entrée ce qui 

réduit considérablement le filtrage HF dû au découpage. Les commutations sont douces à 

l'amorçage ou au blocage et l'inductance de fuite du transformateur ne constitue guère un 

problème puisque cette dernière peut être utilisée comme inductance de résonance ou intégrée 

comme partie de celle-ci. 

TI se dégage de cette partie deux structures, PRC-CF et ZVSRC-IF, qui assurent le 

prélèvement de courant sinusoïdal sur toute la période réseau. Toutefois, la dernière structure 

fonctionnant en ZVS présente un courant en sortie avec une forte ondulation résiduelle et il en 

résulte qu'un filtrage capacitif supplémentaire serait inévitable. Quant à la structure fonctionnant 

en ZCS (PRC-CF), elle présente une meilleure caractéristique de sortie. En effet, commandée à 
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fréquence constante elle est insensible aux variations de la charge. Toutefois, la loi de commande 

utilisée pour effectuer le prélèvement sinusoïdal ne peut bénéficier de cette propriété car elle 

reposait sur un asservissement direct du courant d'entrée. En revanche, le prototype réalisé a 

montré la difficulté de la mise en œuvre d'une telle structure du fait de la présence de nœud 

inductif qu'il faut gérer soigneusement. 

La troisième partie a englobé les structures à résonance alimentées par un onduleur de tension. 

Le modèle au premier harmonique de ces structures a été utilisé pour discuter leur 

fonctionnement en absorption sinusoïdale. TI ressort de cette étude que le convertisseur à 

résonance série ne peut prélever un courant sinusoïdal sur toute la période réseau. Toutefois, 

cette structure a été examinée en conduction discontinue pour une éventuelle utilisation pour les 

faibles puissances. Quant aux convertisseurs à résonance série-parallèle et à résonance mixte, ils 

assurent le prélèvement de courant sinusoïdal sur toute la période réseau. TI a été montré que 

suivant la valeur de l'impédance caractéristique du circuit résonant, le fonctionnement peut être 

effectué en ZCS ou bien en ZVS ou en combinant les deux modes sur une période réseau. Le 

prototype réalisé du convertisseur mixte a confirmé le bon facteur de puissance que ces structures 

assurent. 

Dans les structures à résonance (à commutateur de courant ou à onduleur de tension), les 

commutations sont'douces (ZCS ou ZVS). On aurait pu s'attendre à ce que les rendements soient 

meilleurs en commutation douce qu'en commutation commandée. Malheureusement, le 

surdimensionnement des interrupteurs et l'emploi d'éléments passifs nécessaire au 

fonctionnement de ces convertisseurs sont aussi source des pertes supplémentaires. Les 

rendements obtenus sont du même ordre de grandeur que ceux atteints en commutation 

commandée. 

Dans toutes ces structures, qu'elles soient résonante ou non résonante, le filtrage de sortie 

constitue un inconvénient majeur pour le poids et le volume du convertisseur. En effet, ce filtre 

dimensionné pour le 100 Hz doit réduire l'ondulation en sortie. TI serait alors intéressant, comme 

suite à ce travail, d'examiner des structures permettant de mieux gérer cette ondulation BP. 

Autrement dit, par l'ajout d'un composant passif et d'un interrupteur (et éventuellement une 

diode), l'énergie stockée dans cet élément passif peut être contrôlée de telle manière que la 

puissance fournie en sortie ne soit plus en sin2. L'énergie sera stockée dans cet élément quand la 

puissance instantanée à l'entrée est supérieure à celle désirée en sortie et elle sera restituée quand 

la puissance instantanée à l'entrée est faible. 
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ANNEXE 

CONVERTISSEUR A RESONANCE MIXTE EN PONT COMPLET 

Les équations dynamiques qui régissent le fonctionnement du convertisseur en conduction 

continue sont données par le système suivant: 

dVcl' 1 [ ( ) ] --=-·1 -m·sgn V ·10 dt Cp Lr Cp • 

dlo =_1 .[m'IV 1_ Vo] 
dt Lo Cp 

dVo =_1_'[/0_ vo] 
dt Co Ro 

Avec: 

Ig = U· 1 Lr 

Où les fonctions de commutation u et sgn sont définies par: 

u = {+ 1 Si T1/T3 ou D/D3 est fermé 

-1 Si T2 /T4 ou D 2 /D 4 est fermé 
{
+1 Si Vep ~ 0 

sgn(Vpc) = 
-1 Si Vep < 0 

Schéma équivalent au premier harmonique 

(1) 

(2) 

Le schéma équivalent au premier harmonique du convertisseur à résonance mixte dans sa 

variante en pont complet est donné sr la figure ci-dessous: 

Fig. 1 : Schéma équivalent au premier harmonique 

Le système d'équation équations qui décrit ce schéma équivalent est comme suit: 
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(3) 

Avec: 

COs =2·rr,·Fs 

Où Im(.) désigne la partie imaginaire du complexe. 

Les figures ci-dessous présentent la tension aux bornes du condensateurs résonant Cs et la 

tension de sortie. Elles illustrent la bonne précision du modèle au premier harmonique. Les 

amplitudes de signaux du modèle exact suivent parfaitement l'évolution prédictée par le modèle 

au premier harmonique. 
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Fig. 45 : Tension de sortie 
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Afin de pouvoir séparer les parties réelles et imaginaires, nous pouvons adopter la notation ci­

dessous, soit: 

(Vgc)] = x] + j. x2 

(ILl)] =x3 + j,x4 

(Vc)] =XS+j'X6 

(/0)0 = x7 

. 1 
x] = CDs' x2 + Cs' x3 

. 1 
x2 =-CD s ·x] + Cs 'x4 

Modèle petits signaux 

(4) 

(5) 

Pour une tension d'alimentation et une fréquence de commande, le point d'équilibre peut être 

déterminé en résolvant le système d'équation: X,q = 0 où: 

En posant: 

A= 16·m2 .Eg 
n 2 . Ro n 

2·Eg 
B = cp· CD s ._-

n 

8· m 2 
( 2) E=---· Lr·Cs·CD -1 

n 2 . Ro s 

F = Cp . CD s . (Lr . Cs . CD ~ - 1) - Cs . CD s 

On aboutit à la solution suivante: 

(6) 
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A-F-B·E 
x = --;:---:--

1 E2 +F2 

A-E+B·F 
x = --;:---:--

2 E2 + F 2 

X 3 = -CS, COS' X 2 

X4 = Cs· COs 'XI 

x = (Lr.Cs.co 2 -l)'x s S] 

X 6 = (Lr. CS, co~ -1)' x2 _ 2· Eg 
7t 

4·m 1 2 2 
X7 =--.'VXS +X6 

7t·Ra 

4· m 1 2 2 
Xx = -_·'Vxs + x 6 

7t 

Annexe 

(7) 

La linéarisation du système d'équations (5) autour du point d'équilibre donné par (7) permet 

d'aboutir au modèle petits signaux du convertisseur, soit : 

· 1 
dx] = COs ·dx2 +-. dX3 + x2 • dco s 

Cs 

· 1 
dX2 = -cos' dx] + Cs' dX4 -x] ·dcos 

· -dx I dxs 
dX3 =--+cos ·dx4 --+x4 ·dcos 

Lr Lr 

· -dx2 dX6 2 
dX4 =---cos ·dx3 ---x3 ·dcos ---·dEg 

Lr Lr 7t. Lr 

· dX3 2· m· x 7 [ x/ 1] [ 2· m xs' x6 . x7 ] 2· m Xs 
dxs = Cp - 7t. Cp . IIVcpl13 -llVcpll . dxs + COs + 7t. Cp' IIVcpl13 . dX6 - 7t. Cp '1IVcpll' dX7 + x 6 • dco s (8) 

· dX4 [2' m xs' x6 . x 7 ] 2· m· x 7 [ X6
2 1] 2· m x 6 

dX6 = Cp + 7t. Cp' IIVcpl13 - cos' dxs - 7t. Cp . IIVcpl13 -IIVcpll . dX6 - 7t. Cp '1IVcpll' dx7 - Xs . dco s 

· 4·m x 5 4·m x 6 dX8 dx =--·--·dx +--·--·dx --
7 7t. La IIVcpl1 s 7t. La IlVcpll 6 La 

dis = dX7 _~+ x 8 ·dRa 
Ca Ra·Ca Ra 2 ·Ca 

avec IlVcpll = ~ x; + x~ 

A partir de la matrice d'état de ce systèmeet à l'aide du logiciel Matrixx, la fonction de transfert 

du convertisseur pour différents points de fonctionnement est déduite et est présenté sur la Fig. 

46. 
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Fig. 46 : Diagrammes de Bode du convertisseur 

Annexe 

Ce système a été bouclé et asservi à l'aide d'un correcteur Proportionnel-Intégral commandant un 

VCO. La fonction de transfert en boucle ouverte est présentée sur la Fig. 47 avec un correcteur 

k de la forme _. (1 + 't / . p) avec 't / = 10-6 . 
't/ 

Ce correcteur garantit la stabilité pour les divers points de fonctionnement correspondant à 

l'évolution sinusoïdale des grandeurs d'entrée, sauf pour la fréquence la plus proche de la 

résonance. 
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Figo 47 : Fonction de transfert en boucle ouverte 

CONVERTISSEUR A RESONANCE SERIE-PARALLELE 

Etude analytique: 

Annexe 

Le courant et la tension dans le circuit résonant, pendant la première phase, sont donnés par: 

1IL(t)=~oSin(mo ot)+B] ocos(mo ot)-molo 
Zo 

V c(t) = V co + Al 0 (1 - cos( m 0 0 t)) + Zo 0 B] 0 sin( m 0 . t) 

1 avec: A] = Eg- Vco m =--
o ~ 

Z = ~ 
o Ve 

(9) 

Le courant et la tension dans le circuit résonant, pendant la seconde phase, sont donnés par: 

{
IL(t) = ~2 osin(m[) 0(t-t]))+B2 ocos(m[) o(t-t]))+ C~q omolo 

li 

Vc(t) = VC I + A2 0 (l-cos( mo 0 (t - t])))+ Zo 0 B2 0 sin( mo 0 (t - t])) 
(10) 

avec: A2 = Eg- Vc] 

Pour des raisons de symétrie et de périodicité, les conditiales initiales peuvent être exprimées 
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Annexe 

par: 

1 L - + m 0 la 0 --'-------;----'--...,....:---.:.. 

_ - Eg oS.in(0.5 0 (Oo oTs) [COs((Oo o (0.5 0 Ts-t l ))+cos((Oo ot l ) 1] 
() Zo 0(I+cos(0.50(Oo o Ts)) l+cos(0.50(Oo oTs) 

(11) 

Vco=Z 0 - omoloo (
Ceq )2 .[Sin((Oo 0 (0.5 0 Ts -fl ))-sin((Oo 0 fI)] 

() C 1 + cos( 0.5 0 (00 0 Ts) (12) 

Ces conditions initiales sont exprimées en fonction de l'instant tlOÙ la tension Vc s'annulle (fin 

de la première phase). La détermination de cet instant tl permet une connaissance totale du 

fonctionnement du convertisseur. Ainsi, l'instant tl peut être déterminé en résolvant l'équation 

suivante: 

(13) 

avec: Fl=Eg.sin(0.5 0 (Oo·Ts) 

F2 = Eg 0 (1 + cos(0.5 0 (00 0 Ts)) 

F3 = Eg 0 (1 + cos(O.5- (00' Ts)) + Zo 0 m 0 la· sin(0.5 0 (00' Ts) 

Cette dernière équation peut se mettre aussi sous la forme: 

fl. n ~ 
-;==== 0 sm( (00 0 fI) + 0 cos( (00 0 fI) = -;==== 
~ F1 2 + F2 2 ~ F1 2 + F2 2 ~ F1 2 + F2 2 

F2 étant toujours positif alors que le signe de FI dépend de la fréquence de commande d'où: 

FI 
avec: cos(8)=,/;==== 

'\IF12 +F22 
sin(8) = F2 

-.J"FF=12==+=F=2?"2 

D , , 1. [ F3 ) ou: t l =-oasm -8 ou 
(00 ~FI2+F22 

1 . [ F3 ) 8 t l =-oasm ~ - +1t 
(00 F1 2 + F2 2 
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RESUME 

La correction du facteur de puissance a été récemment introduite dans les convertisseurs pour 
remplacer le filtrage passif en amont des convertisseurs et pour répondre aux nouvelles 
normes en vigueur. La correction de facteur de puissance dite mono-étage a succédé à celle en 
deux étages qui est caractérisée par un coût et un volume élevés. 
Cette étude vise deux types d'applications. Les applications à faible puissance (300 W) sous 
une tension d'alimentation de 230 Veff et une tension de 54 V en sortie. Pour des raisons de 
coût et de volume, les structures asymétriques Flyback et Sepic sont des solutions répondant 
au cahier des charges et qui restent incontournables. TI ressort également de cette étude, que si 
les contraintes du convertisseur à résonance série fonctionnant en conduction discontinue sont 
acceptables, alors ce dernier peut aussi répondre au cahier de charge. 
Le second type d'applications visées par cette étude concerne la moyenne puissance (3 kW) 
avec une tension de 150 V en sortie. Dans ce cadre, seules les structures symétriques à 
résonance à commutateur de courant ou à onduleur de tension sont susceptibles de répondre 
au cahier des charges. Pour la seconde catégorie, et en vue d'une généralisation, une 
discussion sur la nature du circuit résonant est faite pour étudier le prélèvement sinusoïdal. En 
évaluant les avantages et les inconvénients de chaque structure, deux convertisseurs ont été 
retenus et les prototypes réalisés ont montré un bon facteur de puissance et le respect de la 
norme en vigueur (EN 61000-3-2). 

Mots clés : Alimentation à découpage, Convertisseur à résonance, Convertisseur mono-étage, 
Correction de facteur de puissance. 

DESIGN OF SINGLE-STAGE POWER-FACTOR-CORRECTED ACIDC 
CONVERTERS 

SUMMARY 

Recently, power factor correction has been introduced into power converters to replace the 
passi ve filters at the front -end of converters and to respect new standards come into operation. 
Single-stage power factor correction has been succeeded to the c1assical two-stage power 
factor correction which presents a high volume and cost. 
This thesis essentially consists of two types of applications. Low power isolated single-stage 
ACIDC conversion from 230 V rms. AC voltage to 54 V De. The power is fixed at 300 W. 
Due to their cost and volume, asymmetrical structures Flyback and Sepic are more adapted. 
From this study, it emerges also that series-resonant converter operating in discontinuous 
conduction mode could be respond to desired specifications if components stresses are 
acceptable. 
The second part deals with the isolated single-stage ACIDC conversion for medium power 
(3 kW) applications with 150 V as output voltage. For this kind of applications, only current­
driven and voltage-driven resonant converters are susceptible to respond to the specifications. 
An approach to design current-driven resonant converter is presented. Also, several resonant 
circuits are examined to discuss power factor correction capabilities of voltage-driven 
resonant converters. By evaluating advantages and disadvantages of these converters, two of 
them are chosen, and realised prototypes present a high power factor and respect the European 
standards EN 61000-3-2. 

Keywords : Switch-mode power supply, resonant converter, single stage converter, power 
factor correction. 


