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Introduction générale

Introduction générale

Les convertisseurs d’¢lectronique de puissance sont de plus en plus utilisés dans les
domaines industriels et domestiques. A I’heure actuelle, la conception de ces dispositifs
devient un enjeu important dans les entreprises, car les prototypes sont cofiteux et la phase de
conception, qui se complique de plus en plus avec 1’augmentation des contraintes, repose
principalement sur l’expérience des ingénieurs. Ainsi, le besoin d’une démarche de
conception par optimisation deviendra une préoccupation primordiale du monde industriel.
Dans ce contexte, 1’objectif de nos travaux de these est de réaliser une démarche
d’optimisation des convertisseurs statiques la plus générale possible en s’appuyant sur des
modeles analytiques et un environnement d’optimisation adéquat. Pour ce faire, nous avons
choisi une structure flyback en absorption sinusoidale comme un support significatif d’étude
car elle regroupe la plupart des aspects qui intéressent le concepteur des convertisseurs
statiques actuels. En effet, elle est caractérisée par un fonctionnement en double échelle de
temps, ce qui nécessite une analyse des performances en basse fréquence vis-a-vis de
l’absorptioh sinusoidale et en haute fréquence vis-a-vis de la compatibilité électromagnétique
(CEM). Pour les aspects encombrement, pertes et thermique, elle contient a la fois des
¢léments passifs (transformateur, inductances, condensateurs) et actifs (semiconducteurs). En
outre, le convertisseur flyback est largement utilisé¢ dans la gamme des faibles puissances car
il est bien adapté pour réaliser la conversion (alternatif) continu-continu entre deux sources de

tension.

Ainsi, le premier chapitre sera consacré a I’étude du flyback et a I’analyse de son
fonctionnement en absorption sinusoidale. Pour réaliser une étude générale, nous allons nous
intéresser a un fonctionnement en conduction mixte qui combine a la fois la conduction

discontinue et la conduction continue sur la période basse fréquence.

Dans le deuxiéme chapitre, nous allons présenter des modeles analytiques en vue du
dimensionnement et de 1’optimisation de la structure flyback en conduction mixte. L’objectif
est de traduire les variations de la commande, des contraintes maximales et efficaces en
courant, des pertes dans les semiconducteurs et dans -les condensateurs, du volume des
¢léments passifs et du spectre CEM par des formulations analytiques intégrables dans une

démarche d’optimisation globale.
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Pour tenir compte des pertes dissipées dans les composants magnétiques utilisés dans
les alimentations a découpage en mode PFC, nous allons développer, dans les chapltres trois
et quatre, un modele des pertes fer et un modéle des pertes cuivre en tenant compte des effets

de proximité et de peau, ainsi que des pertes supplémentaires dues & ’entrefer.

Connaissant les pertes dissipées dans les différents composants de la structure flyback,
nous allons ¢laborer, dans le chapitre cing, des modeles thermiques simplifiés afin de

contrdler Iétat d’échauffement des semiconducteurs et des composants bobinés.

Pour intégrer ces différents modéles dans une démarche d’optimisation basée sur un
algorithme de type gradient et pour traiter les discontinuités de modéles, le chapitre six sera

consacr¢ au développement des outils dédiés a I’optimisation en électronique de puissance.

Disposant des modeles analytiques de la structure flyback et des outils d’aide a
I’optimisation, nous allons nous intéresser, dans le dernier chapitre, aux résultats de
Ioptimisation sous contraintes. Nous allons montrer que le volume optimal dépend a la fois
des paramétres a optimiser et des contraintes imposées. Les résultats de mesure viennent

valider cette démarche d’optimisation.
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Fonctionnement du flyback en absorption sinusoidale

1. Introduction

Une démarche d’optimisation, telle que nous 1’avons adoptée, nécessite souvent une
pré-¢tude fonctionnelle. Dans ce contexte, le présent chapitre s’intéresse au fonctionnement
de la structure flyback en absorption sinusoidale. Dans un premier temps, nous allons justifier
le choix de cette structure pour réaliser la démarche d’optimisation que nous envisageons.
Nous allons analyser le fonctionnement de cette structure sous tension d’alimentation
constante puis sinusoidale en conductions continue, discontinue et critique limite entre les
modes discontinu et continu. Nous allons montrer que le volume du transformateur du flyback
en conduction continue est plus important que celui en conduction discontinue. En revanche,
les contraintes en courant sont plus importantes en conduction discontinue qu’en conduction
continue. Pour faire une étude générale, et bénéficier des avantages de ces deux modes de
fonctionnement, nous allons présenter une commande, baptisée commande mixte, qui
combine la conduction discontinue et la conduction continue sur la période basse fréquence et
offre un compronﬁs entre le volume du transformateur et les contraintes en courant dans les
semiconducteurs. A la fin de ce chapitre, nous allons simuler et valider expérimentalement le
fonctionnement du flyback en absorption sinusoidale en conduction discontinue et en

conduction mixte.

2. Support de I’étude : la structure flyback

La structure flyback de la figure 1 est choisie comme un support significatif pour
réaliser une démarche d’optimisation la plus générale possible. Du point de vue méthodologie
de conception, elle regroupe la plupart des aspects qui intéressent le concepteur des
convertisseurs statiques. En effet, c’est une structure raccordée au réseau, caractérisée par un
fonctionnement en double échelle de temps, ce qui nécessite une analyse des performances en
basse fréquence vis & vis de 1’absorption sinusoidale et en haute fréquence vis a vis de la
compatibilité électromagnétique (CEM). Pour les aspects encombrement, pertes et thermique,
elle contient a la fois des éléments passifs (transformateur, inductances, condensateurs) et
actifs (semiconducteurs). |

Du point de vue performances en électronique de puissance, la structure flyback est
largement utilisée dans la gamme des faibles puissances (<600 W) car elle est bien adaptée
pour réaliser la conversion alternatif continu entre deux sources de tension [Hua 94], [Nbae
94], [Barbi 91], [Sable 91], [Kuwabara 90], [Greenland 93], [Barcia 00], [Lorenz 01]. Elle

présente les avantages d’une structure mono-interrupteur, facilement commandable et
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comprenant peu de composants. Par ailleurs, elle présente une isolation galvanique et autorise

des sorties basse tension par ’intermédiaire du rapport de transformation du transformateur.

If _ .‘_/\

»l
—
'
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Vred

o= "
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Figure 1 : La structure flyback

C S

»l

Le champ magnétique dans le transformateur évolue dans un seul quadrant (structure
asymétrique). Le transfert de puissance est indirect : le courant est nul au secondaire du
transformateur lorsque I’interrupteur S est fermé, pendant ce temps, I’énergie est alors stockée
dans I’inductance primaire. Cette énergie est transférée au secondaire pendant 1’ouverture de
S, ainsi le transformateur est utilisé en accumulateur d’énergie, ce qui défavorise son
dimensionnement.

Le courant primaire étant découpé, le placement d’un filtre a ’entrée est nécessaire.
Ce filtre doit étre dimensionné pour atténuer le bruit différentiel li€¢ a la composante haute
fréquence du courant d’entrée. Cependant, un asservissement de la composante basse
fréquence de ce courant est nécessaire pour assurer qu’elle soit sinusoidale en phase avec la
tension du réseau. Pour déterminer les performances du point de vue compatibilité
¢lectromagnétique (CEM), un Réseau Stabilisateur d’Impédance de Ligne (RSIL) est intercalé
entre le convertisseur et la source d’alimentation.

L’inconvénient majeur de la structure flyback est I’inductance de fuite du
transformateur qui induit des surtensions sur l’interrupteur et géne considérablement les
commutations a ’ouverture. Ce probleme peut étre résolu en réalisant un bobinage avec peu
de fuite (bon couplage entre les enroulements primaire et secondaire) ou en utilisant un circuit

écréteur qui se charge de limiter la tension aux bornes de I’interrupteur.

3. Analyse du fonctionnement

Toute démarche d’optimisation des convertisseurs statiques basée sur des modeles
analytiques est, souvent, précédée d’une étape d’analyse de fonctionnement dite étape de

conception fonctionnelle au cours de laquelle nous restons au stade des grands principes de
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fonctionnement de l’électronique de puissance. L’objectif est de déterminer tous les
parametres agissant sur le fonctionnement de la structure étudiée et de commencer a formuler
les contraintes de base (valeurs maximales des courants dans les semiconducteurs, tensions
maximales & supporter par les composants, puissance délivrée...) qu’il faut prendre en compte
pour assurer un bon fonctionnement. L’objectif de cette phase d’analyse et d’aboutir 4 un
premier dimensionnement, non optimisé, pour obtenir un point de fonctionnement soit

analytiquement soit par simulation et peut aller jusqu’a la validation expérimentale.

3.1 Fonctionnement a tension d’alimentation constante

L’analyse du fonctionnement du flyback [Ferrieux 99], [Andrieu 95], [Benqassmi 98],
[Larouci 02/1] montre deux modes possibles de conduction : la conduction discontinue et la
conduction continue. Nous appelons une conduction critique, la limite entre le mode continu
et le mode discontinu. Dans cette partie, nous analysons ces modes de fonctionnement sous

tension d’alimentation constante (figure 2).

N Iy D \Io
>

L,

Vried | __|

Y Is

S/I

Figure 2 : La structure flyback alimentée avec une tension constante

3.1.1 Analyse en conduction continue
En mode de fonctionnement continu, les formes d’ondes de courant primaire et

secondaire sont représentées sur la figure 3 ci-dessous.

%
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Figure 3 : Formes d’ondes de courant en conduction continue
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Pendant Iintervalle [0,aTd], ot Td est la période de découpage et o le rapport
cyclique défini comme le rapport entre la durée de conduction de I’interrupteur et la période
de découpage, I'interrupteur S est fermé, tandis que la diode secondaire est bloquée (Ip = 0),
nous avons donc :

dI

V=L — | 1)
red 1 dt
v ,
I.(t)=1,. +—¢.¢ (2)
S() Smin Ll
Avec :

Ismin : la valeur minimale du courant primaire commuté a I’instant d’amorgage de
’interrupteur S.
L; : I'inductance propre de I’enroulement primaire.
Viyeq : est la tension d’alimentation.
D’apres les lois d’ Ampére et de Lenz (3) :
n I, +n,-I,=R_ -0

v, v, (3)
n, n, |
Avec ;

Re est la réluctance du matériau magnétique utilisé.
n; et n, sont, respectivement, les nombres de spires primaire et secondaire.

I;, I et Vi, V; sont, respectivement, les courants et les tensions primaire et secondaire.

Le flux magnétique créé par le courant I; peut s’exprimer comme suit :

_ n1 Vred |
(P(t) = —l{_—(ISmin + L1 ' t) (4)

€

La tension aux bornes de la diode secondaire D est :

Vo ==(V, +m-V,y) ®

n : .
Ol m=-—% est le rapport de transformation du transformateur et V, la tension de

nl
sortie supposée constante.
Cette phase prend fin lors du blocage de I’interrupteur a I’instanto, Td. Il s’ensuit la

mise en conduction de la diode D qui assure la continuité du flux magnétique.
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Durant cette phase de conduction, les expressions du courant secondaire, du flux

magnétique et de la tension aux bornes de Iinterrupteur sont données par (6):

( — VO At — vy . ISmax
o= -7 (=0 T,) S
2 ISmin VR
Jcp(t)=—;e Co Ty 6)

\Y
VS (t) = Vred + —
. m

Ismax : est la valeur maximale du courant primaire a Dinstant du blocage de
Pinterrupteur.

L, : est inductance propre de I’enroulement secondaire.

Du fait que la valeur moyenne de la tension aux bornes de I'inductance L; est nulle sur
une période de découpage, nous pouvons déduire que la tension de sortie est reliée 4 la
tension d’entrée par la relation suivante :

V, m-a

. @
Vea 1-0

A partir de I’équation du courant primaire (2), I’ondulation de ce courant s’exprime

comme suit :

Al = Vi -a-T, | - ®)
L

1
La valeur moyenne du courant dans I’interrupteur est :

m-o

Smoy -0 Io ' (9)
Les valeurs maximales des tensions aux bornes de Iinterrupteur S et la diode D sont :
V.
VSmax = Vred + >
m (10)
VDmax = Vo +m- Vred
Les contraintes maximales en courant dans Pinterrupteur et la diode sont :
m-o Vea-a-T
Ismax = ' IO + red S
l-a 2-L, (11)
I
IDmax = S
m
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3.1.2 Analyse en conduction discontinue
Alimentée par une tension d’entrée constante, la structure flyback, en conduction

discontinue, présente les formes d’ondes de courant suivantes :

Is r «~Ip

0 a Ty T4 T4 Temps

Figure 4 : Formes d’ondes de courant en conduction discontinue

Ce mode de conduction est obtenu lorsque la démagnétisation de L, est compléte
avant la fin de la période de découpage.

D’aprés la figure 4, nous constatons trois phases de conduction: la premiére
correspond a la durée de conduction de I’interrupteur (a0 Tg), la deuxiéme est la phase de
conduction de la diode secondaire de o T4 & BT4 (8T4 est 'instant de blocage de la diode) et la
troisieme est une phase & courant nul dont sa durée (1- B)T4 est d’autant plus importante que
la tension d’entrée est faible. La durée de conduction de la diode est déduite de I’instant ou le
courant Ip dans la diode s’annule, nous trouvons :

m-V_, -a-T, , (12)
\Y

o

B-0)T, =
Ainsi la durée de la phase a courant nul est donnée par :

1-B)-T, | 1-a-(14redy | 7
(_B) d~ —0.-( +‘T") ’ d (13)

0

Les valeurs maximale et moyenne du courant primaire sont :

Vred Q- Td
LSmax = -
i (14)
Vred'. az : Td
1
Dans ce type de conduction, la puissance transmise s’exprime comme suit :
i .
p =% Ve Ty (15)
° 2-L,
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Remarque :
* Les contraintes maximales de la tension aux bornes de interrupteur et la diode sont les

mémes que celles trouvées en conduction continue.

3.1.3 Analyse en condﬁction critique

Le mode de conduction critique est la limite entre les conductions discontinue et
continue. Il est obtenu en amorgant Pinterrupteur dés que le courant dans la diode s’annule.
Dans ce cas, les courants dans Uinterrupteur et dans la diode ont les formes d’ondes

présentées dans la figure 5.

0 aTaq T, Temps

Figure 5 : Formes d’ondes de courant en conduction critique

D’aprés la relation 13 de 1’analyse en conduction discontinue, nous déduisons que la
conduction critique est un cas particulier de la conduction discontinue. En effet, elle est

obtenue lorsque 3=1.

Nous constatons donc que si B<1, la démagnétisation de L; est compléte et la
conduction est discontinue. Dans le cas contraire, la conduction est continue. Ainsi, une
valeur limite du rapport cyclique auim; qui assure la conduction discontinue est déduite (16).

Y (16)

O fimit
V,+m-V_,
3.2 Fonctionnement en mode PFC (Power Factor Correction)

En réalité, la structure flyback, support de notre €tude, est raccordée directement au
réseau. Ainsi, la tension d’alimentation est une sinusoide 17):
Vs (@) = V... -sin(0) 17)
Vmax €st ’amplitude de cette tension. »-
Avec: 0=w-t

®=2-7-F,: est la pulsation du réseau.

10
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F;: est la fréquence du réseau.

Si nous supposons que la fréquence de découpage Fqy est trés supérieure a celle du
réseau F;, la tension d’alimentation peut étre considérée constante sur une période de
découpage. Dans ce confexte, I’analyse effectuée a tension d’alimentation constante reste
valable sur la période basse fréquence. Les résultats sur cette période sont déduits de ceux

obtenus sur une période de découpage en remplagant la tension Vg par

Vot (0) =V, - [sin(9))] .

Dans le tableau ci-dessous nous récapitulons les principales formulations que nous

allons utiliser dans la suite.

Type du conduction Principales formulations
I Vmax O Td
Smax
L1
Conduction vV lsin(@)-o? - T
discontinue ISmoy ) = max ( )| d v
2L R £
: Smax ~ Y max m
2 2 2 2
o -Vmax“-T o -Vmax“-T
dPO: d-dt:>P°: 4 : \/Dmax:\/(,'*‘l'l'l'\/max
2L, T,
Conduction o = _\L_—
Critique limit Vo +m- Vmax

Tableau 1 : Principales formulations sur la période basse fréquence

Le rapport cyclique limite déterminant le type de la conduction ne tient pas compte des
différents parametres du convertisseur. En s’appuyant sur les analyses de fonctionnement
effectuées en conductions continue et discontinue, nous pouvons déduire que le type de la
conduction est aussi déterminé par 1’inductance magnétisante.

A partir de la relation 13 nous déduisons que la conduction discontinue est assurée sur
toute la période réseau si la condition suivante est vérifiée:

LLTRP (19)

Ro 'Td ( Vo
A%

+m)>

max

R, étant la résistance de charge.

La figure 6 montre la valeur maximale de I’inductance magnétisante assurant la

conduction discontinue sur toute la période réseau en fonction de la fréquence de découpage.

11
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-0.02
(H) \
0.015 - :
Conduction
mixte
Limax(Fd, 0.1) 0.0] [ mmsmmes
— Conduction
discontinue
0.005 | N
\\
0 5
1-10* 1-10
Fd(Hz)

Figure 6 : Inductance maximale assurant la conduction discontinue sur toute la période réseau pour m=0.1

Au-dela de cette valeur limite, la conduction devient mixte (continue et discontinue au
voisinage de zéro).

La conduction continue pure peut é&tre envisagée mais pour des valeurs trés
importantes de ’inductance magnétisante L1, compte tenu de la modulation 4 100 Hz de la
tension d’entrée. Ce cas ne sera pas retenu car il entrainerait un dimensionnement trop
important du transformateur.

En effet, et dans un cadre de dimensionnement [Ferrieux 99], le volume de circuit
magnétique du transformateur du flyback en conduction continue peut €tre plusieurs fois celui
en conduction discontinue a puissance transmise et fréquence identiques.

Afin de bénéficier des avantages des deux modes de conduction (compromis entre le
volume du circuit magnétique et les contraintes en courant), nous présenterons une commande
permettant de- travailler en mode PFC en conduction mixte, ol les deux régimes, continu et

discontinu, apparaissent au cours de la période basse fréquence.

3.2.1 Absorption sinusoidale en conduction discontinue
L’expression de la composante basse fréquence du courant d’entrée en conduction
discontinue, rappelée ci-dessous, montre que cette composante est directement
proportionnelle a la tension d’alimentation si la fréquence de découpage et le rapport
cycliques sont fixes.
Vi -[sIn(0)] - 0
2-L,-F,

(20)

ISmoy (9) =

1
F, = T : est la fréquence de découpage.
d

12
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Ainsi, il apparait que le comportement du flyback est purement résistif vis a vis de la
tension d’alimentation. Autrement dit, I’absorption sinusoidale, en conduction discontinue, est

assurée naturellement a rapport cyclique et fréquences de découpage fixes.

3.2.2 Absorption sinusoidale en conduction continue

En conduction mixte et plus particuliérement pour la partie continue de la conduction,
I’absorption sinusoidale ne sera assurée que si I’on asservit le rapport cyclique.

Afin de prédéterminer 1’évolution de ce rapport cyclique, nous pouvons employer la
modélisation moyenne du convertisseur. En effet cette modélisation moyenne, qui fait
abstraction du découpage, permet d’étudier I’évolution ‘lente’ des grandeurs et se préte bien a
notre probléme pour 1’étude de la modulation a 100 Hz.

Rappelons que cette modélisation peut se traduire par un schéma équivalent moyen
obtenu a partir du schéma de base en remplagant :

- les semiconducteurs fermés pendant o'T4 (ou (1-a)Tq) par un générateur de courant

de valeur ol (ou (1-o )I),

- les semiconducteurs ouverts pendant a T4 (ou (1-a)Tg) par un générateur de tension

de valeur oV (ou (1-a ) Vy).

Is ou Vj étant le courant ou la tension imposé au semiconducteur pendant la période

considérée.

Pour notre flyback, en conduction continue et pendant (1-o)Tg:

red

: - \%
- Dinterrupteur S est ouvert, soumis a (V,_, +—2),
m

- ladiode D fermée, soumise & —~ .
m

Nous aboutissons donc au schéma équivalent suivant :

(1=a) (Vs + ) (1-o Lo
m m
o
e
Vred Ll
IL,

Figure 7: Modéle moyen du flyback

Avec 6 =w-t, nous déduisons :

13
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Voyir, . 3@ 21)

Vred (9) = (1 - (1(6)) ' (Vred (6) + m 46

En négligeant le dernier terme (composante basse fréquence de la tension aux bornes

de L; négligeable compte tenu du choix sur la valeur de L;), nous aboutissons a :

) I C— Vo _ @2)
V,+m-V_,(0) V +m-V_, - sm(9)]

o

L’hypothese faite précédemment sera validée par la suite et est largement vérifiée.

4. Calcul des parametres de la structure

4.1 Choix du condensateur de sortie

Connaissant les variations en basse fréquence du courant au secondaire du
transformateur et du courant de charge, 1’expression du courant dans le condensateur de sortie

et par conséquent la tension aux bornes peuvent étre déduites.

0

Pour une ondulation de la tension de sortie =1, et une puissance de sortie P, la

capacité du condensateur de filtrage de sortie est donnée par la relation (23) ci-dessous.
C, z—to (23)
1,0V

o : est la pulsation du secteur.

5. Simulation en conduction discontinue

En conduction discontinue et d’apres la relation (20), la composante basse fréquence
du courant d’entrée est directement proportionnelle a la tension d’alimentation en fixant le
rapport cyclique et la fréquence de découpage. Ainsi, I’absorption sinusoidale est assurée
naturellement sans aucun asservissement particulier, ce qui donne a cette stratégie 1’avantage
d’étre mise en ceuvre facilement. L’autre avantage est qu’elle nécessite une faible inductance
magnétisante pour assurer la conduction discontinue sur toute la période réseau.
L’inconvénient de cette commande est le fonctionnement fortement discontinu & basse tension
d’alimentation qui engendre des contraintes fortes en courant.

Par ailleurs, la forme fortement discontinue du courant d’entrée imposera la présence
d’un filtre d’entrée pour ne pas réinjecter sur le réseau les composantes haute fréquence de ce

courant.

14
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Ce filtre et son dimensionnement feront partie par la suite de la procédure
d’optimisation. Néanmoins, les simulations présentées ci-aprés sont effectuées avec un filtre
dont la fréquence de coupure a été choisie 10 fois inférieure & celle de découpage. Ce pré-
dimensionnement a permis de montrer le fonctionnement de I’alimentation en absorption
sinusoidale.

Les figures 8 et 9 montrent le courant magnétisant dans le transformateur et la tension
de sortie simulés sur Pspice avec les paramétres suivants :

Inductance magnétisante : L;=0.5mH,

Rapport de transformation : m=0.5,

Fréquence de découpage : F4=50kHz,

Rapport cyclique 0=0.2,

Capacité du condensateﬁr de sortie: C,= 7mF (dimensionnée pour avoir une

ondulation de 1% sous 48V).

48.4

Vo(V)

T /NN
/

48

47.8 N RN

t(s)
0 0.005 0.01 0.015 0.02

Figure 8 : Courant magnétisant Figure 9 : Tension de sortie

D’aprés la forme du courant magnétisant, nous constatons que la conduction
discontinue est assurée sur toute la période réseau.

La tension de sortie oscille autour de la valeur prévue (48V) avec une ondulation de
1%.

Les figures 10 et 11 présentent le courant absorbé coté réseau filtré (L=1.4mH,
C#=0.5pF) et son contenu spectral.

Rappelons que le filtre d’entrée est chargé d’atténuer la composante haute fréquence
du courant d’entrée. Ainsi, il est dimensionné en choisissant sa fréquence de coupure

F, = ——1———plusieurs fois inférieure (dix fois dans ce cas) a celle de découpage et en

© o 2.m- L, -C,

autorisant le passage du 50 Hz.
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Figure 10 : Courant d’entrée filtré Figure 11 : Spectre du courant d’entrée filtré

Nous constatons que le courant d’entrée est sinusoidal et que ses harmoniques sont
inférieures a celles fixées par la norme basse fréquence EN 61000-3-2, classe D. A titre
comparatif, cette norme impose une valeur de 3.4mA/W pour I’harmonique 3 ce qui fait
(d’aprés la figure 9) que cette norme est largement respectée.

Dans le tableau 2 nous récapitulons les valeurs du taux de distorsion harmonique

[
TDH =12 et celles du facteur de puissance E =
I, : “’i“j‘lz
n=1 !

prises en compte (nmax) et dans les cas du courant d’entrée filtré et non filtré.

I..cos .
2005 selon le nombre du raies

In est la valeur efficace du #°™ harmonique du courant d’entrée.
I; est la valeur efficace du fondamental du courant d’entrée.

¢, est le déphasage entre le courant et la tension d’entrée.

TDH F,
=40
Courant d’entrée non nmax 0.1 0.99
s Hnax = o 3.5 0.27
=40
Courant d’entrée filtré max 0.002 0.99
nmax —» © 0.06 0.99

Tableau 2 : Taux de distorsion harmonique et facteur de puissance

Nous constatons qu’une bonne estimation du facteur de puissance nécessite de tenir compte
des raies dues au découpage. Par ailleurs, le filtrage du courant d’entrée permet de diminuer le

taux de distorsion harmonique et améliore considérablement le facteur de puissance.

16



Fonctionnement du flyback en absorption sinusoidale

Remarques :

La puissance délivrée par le convertisseur (50W) indique que la classe a respecter,

parmi celles de la norme EN 61000-3-2, est la classe D qui correspond a des puissances

inférieures ou égales a 600W [61000-3-2 NJ.

Le filtre HF est placé en amont du pont a diodes. Son emplacement en aval induit,

pour certaines valeurs de parametres Lf et Cf de filtre (ou le courant d’entrée est en avance de

phase par rapport a la tension de réseau) une phase a courant d’entrée nul car la commutation

des diodes du pont redresseur, dans ce cas, est imposée par la tension d’alimentation.

Le tableau ci-dessous récapitule les différentes contraintes sur les semiconducteurs.

L’interrupteur S La diode D
Vimax(V) 421 210.5
Imax(A4) 2.7 522
TeffiA) 0.58 1.69
Imoy(A) 0.22 0.94

Tableau 3 : Les contraintes sur les semiconducteurs en conduction discontinue

6. Résultats de mesure en conduction discontinue

Pour vérifier le fonctionnement du flyback en conduction discontinue, une maquette

est réalisée (figure 12).

Figure 12 : La maquette en conduction discontinue

17
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Nous avons releve les courants au primaire et au secondaire du transformateur sur des
périodes haute fréquence au voisinage du sommet de la tension d’alimentation, ce qui nous
permet de vérifier si la conduction est discontinue sur toute la période réseau. Par ailleurs,
nous nous intéressons aux allures de la tension de sortie et du courant absorbé par le
" convertisseur.

Ces mesures sont effectuées avec les parametres suivants : Fq=50kHz, L,,=0.5mH,
m=0.5, C,=6.8mF, 0=0.2, L=2mH et C=0.22pF.

Les figures 13 et 14 montrent que le fonctionnement est discontinu méme au voisinage
du sommet de la tension d’alimentation (valeur maximale de la tension d’entrée). Cela

confirme que la conduction est discontinue sur toute la période basse fréquence.

3 ; . - ; 5

Is(A)

14 i : 3 ;

1 ; .’ : :

22E05 -1,2B05 -2,0E-06t(s) 80E06 1,805 00 2505 450 © GBS 8E05 B0
Figure 13 : Courant primaire Figure 14 : Courant secondaire

D’apres les figures 15 et 16 nous constatons que le courant d’entrée est sinusoidal en
phase avec la tension de réseau et que la norme basse fréquence EN 61000-3-2 classe D est

respectée. Dans ce cas, le facteur de puissance vaut 0.97.

086 4
35 - Hnesure Mnome (oo
3 g U
?2,5-# ------------------------------------------------------------
0
N d
]
B T i ]
14-F-F-g-----mrmm e
QS _______ l __________________________________________________
06 ; ; ——— ; o ol R J]ll]i,l.l,l|.|....
0 005 001 0015 002 005 003 0035 004 mmMreDoUn2a508883R8288
1) rang
Figure 15 : Courant d’entrée mesuré Figure 16 : Spectre mesuré du courant d’entrée
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Les figures 17 et 18 présentent les variations de la tension de sortie et son ondulation.
Ces variations confirment que la tension de charge oscille autour de 48V avec une ondulation

de 1%.

0 0005 Q01 Q015 o 0 Q005 Q01 Q015 @
t(s) 1)

Figure 17 : Tension de sortie mesurée Figure 18 : Ondulation de la tension de sortie

7. Simulation en conduction mixte

La conduction mixte combine les deux modes de conduction, discontinu et continu. La
commande associée a cette conduction est une commande a fréquence fixe qui consiste a
asservir la composante basse fréquence du courant d’entrée 3 une référence sinusoidale
[Bengassmi 98], [Larouci 02/2]. Le rapport cyclique est la grandeur de réglage qui permet au

courant moyen d’entrée de suivre cette consigne (figure 19).

/N Iref

Zoom
Iref

on cdt = Iref(y)

T s

Figure 19 : Principe de la commande mixte

Le circuit de commande de la figure 20, implanté dans Pspice explique le principe de

cette commande.
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Initialisation de
Pintégrateur

Commande
de Pinterrupteur S

A

Oscillateur a
fréquence fixe Fd S Q

Figure 20 : Circuit de commande en conduction mixte

Le bloc intégrateur permet de récupérer la composante basse fréquence du courant
d’entrée et de la comparer a une référence sinusoidale redressée.

La sortie du comparateur a hystérésis est un signal logique, il vaut 0 quand la valeur moyenne
du courant d’entrée atteint la référence sinusoidale, et il vaut 1 ailleurs.

L’oscillateur permet d’amorcer 1’intérrupteur S a fréquence fixe égale a la fréquence
de découpage Fd.

L’interrupteur S est commandé par la sortie Q de la bascule RS, la sortie
complémentaire permet d’initialiser 1’intégrateur (le court-circuiter dés que sa sortie est
nulle).

De ce fait, I'interrupteur S est commandé 2 "amorgage au début de chaque période de
découpage et est commandé en blocage quand la sortie de Pintégrateur s’annule
((s) e (1) = Iref(t) ).

Les figures ci-dessous présentent respectivement, la variation du rapport cyclique, le
courant magnétisant, la tension de sortie, la composante basse fréquence du courant d’entrée
et son spectre harmonique (simulés sur Gentiane [Gerbaud 96] et Pspice [MicroSim 96]) Ces
résultats sont obtenus avec les paramétres suivants :

Inductance magnétisante : L;=2mH,

Rapport de transformation : m=0.5,

Fréquence de découpage : F4=50kHz,

Capacit¢ du condensateur de sortie: C,= 7mF (dimensionnée pour avoir une

ondulation de 1% sous 48V).
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Figure 21 : Allure du rapport cyclique en conduction Figure 22 : Courant magnétisant
mixte

Nous remarquons que le rapport cyclique est pratiquement constant au voisinage de
zéro de la tension d’alimentation puisque la conduction est discontinue, puis il décroit pour
atteindre une valeur minimale au sommet de la sinusoide.

Cette variation du rapport cyclique se traduit sur ’allure du courant magnétisant par
une conduction discontinue au voisinage de zéro et une conduction continue sur le reste de la
période basse fréquence.

La tension aux bornes du condensateur de sortie, présentée sur la figure 23 ci-dessous

oscille autour de la valeur prévue (48V) avec une ondulation de 1%.

48.25
Vo(V) 48.2
48.15

48.1

48.05

48

47.95

47.9

47.85

47.8

47.75 ! : : : : : : ! :
0  0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02

t(s)

Figure 23 : Tension de sortie

D’aprés les figures 24 et 25, nous constatons que le courant d’entrée est sinusoidal et
que ses harmoniques sont largement inférieures a celles admissibles par la norme basse

fréquence EN 61000-3-2, classe D.
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Figure 24 : Courant d’entrée filtré
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Figure 25 : Spectre du courant d’entrée filtré

Notons dans ce cas que le taux de distorsion harmonique est TDH = 0.0005 et que le

facteur de puissance est pratiquement unitaire (Fp=0.99).

Nous presentons dans le tableau ci-dessous les différentes contraintes sur les

semiconducteurs.
‘ L’interrupteur S La diode D
Vmax(V) 421 210.5
Imax(A) 1.71 3.44
Ieff(A) 0.44 1.51
Imoy(A) 0.2 1.04

Tableau 4 : Les contrairites sur les semiconducteurs en conduction mixte

Nous constatons que les contraintes de tension sont les mémes que celles de la

conduction discontinue. En revanche, les contraintes

maximales en courant sont moins

importantes. Du point de vue volume, la valeur de I’inductance magnétisante est plus grande
dans ce mode de conduction comparée a celle en conduction discontinue mais elle est plus
faible que celle nécessaire en conduction continue, ce qui montre 1’intérét de la conduction

mixte (compromis entre le volume du circuit magnétique et les contraintes maximales en

courant).

8. Résultats de mesure en conduction mixte

Pour valider la commande mixte, un prototype de la structure flyback en mode de

fonctionnement mixte est réalisé (figure 26).
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Le transformateur

Diode de sortie
d

Interrupteur et son
- .
radiateur

230Veff Vo

Figure 26 : Le banc de mesure en conduction mixte

Les formes d’ondes ci-dessous sont relevées pour les paramétres suivants : F4=50kHz,
Li=2mH, m=0.5, C;=6.8mF, L=2mH et C=0.22pF.

Les figures 27 et 28 présentent les courants au primaire et au secondaire du
transformateur sur des périodes haute fréquence au voisinage de zéro de la tension
d’alimentation. D’aprés ces courbes nous constatons que la conduction est discontinue au

voisinage de zéro.

Q7 " - - . 15

Q1+

1 1 t t

01 + } .
OEH0  2E05  4E(0S © 6E05 LE0 0E00 2B05 4R05 o 6E05 8E05 LEM
S, S

Figure 27 : Courant primaire au voisinage de zéro  Figure 28 : Courant secondaire au voisinage de zéro

Pour savoir si la conduction devient continue sur le reste de la période basse
fréquence, nous avons relevé les courants primaire et secondaire sur des périodes haute
fréquence au voisinage du sommet de la tension d’alimentation (au voisinage du quart de la

période basse fréquence) (figure 29 et 30). Ces relevés montrent que le courant commuté a
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I’instant d’amorgage de ’interrupteur n’est pas nul et que le courant dans la diode ne s’annule
pas a la fin de la période de découpage. Cela confirme que le fonctionnement n’est plus
discontinu au voisinage de sommet de la tension d’alimentation. Ainsi les deux modes de

fonctionnement, discontinu et continu, apparaissent sur la période basse fréquence.

14

<
\‘,{J:/ 06
041
021
0 -
02 -1 t t t +
OEH0 2B05 00 2E05 4E05 )  6EOS 805
Figure 29 : Courant primaire au voisinage du Figure 30 : Courant secondaire au voisinage du
sommet sommet

Les figures 31 et 32 présentent le courant absorbé coté réseau et son spectre
harmonique comparé a la norme basse fréquence en considération (EN 61000-3-2 classe D),
nous constatons que cette norme est largement respectée, le facteur de puissance dans ce cas
est pratiquement unitaire Fp=0.99. Par ailleurs, le courant d’entrée est sinusoidal en phase

avec la tension d’alimentation, ainsi 1’absorption sinusoidale est vérifiée.

06 ; i : X " H H 4

041

02+4-

Ir(A)
(=]

041

0 005 001 0015 002 0m5 00 005 004
) '

Figure 31 : Courant d’entrée mesuré Figure 32 : Spectre mesuré du courant d’entrée

Notons que 1’asservissement mis en ceuvre est celui décrit dans le paragraphe 7
précédent. Afin de se synchroniser sur le secteur, un signal de référence est réalisé (figure 33)

en détectant le passage par zéro de la tension d’alimentation.
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Figure 33 : Tension de référence a I’entrée de l’intégrateur

La figure 34 présente la tension aux bornes de la charge du flyback. Nous remarquons

qu’elle oscille autour de 48V avec une ondulation de 1% comme le montre la figure 35.

50 H " T 484

o 0005 001 0015 0 0 0,005 001 0015 002
1(s) ts)
Figure 34 : Tension de sortie mesurée Figure 35 : Ondulation de la tension de sortie

9. Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons étudié le fonctionnement de la structure flyback
en absorption sinusoidale. Le choix de cette structure nous a été dicté par la volonté
d’effectuer une approche d’optimisation la plus générale possible : étude des perfbrmances en
double échelle de temps (absorption sinusoidale en basse fréquence et perturbations CEM en
haute fréquence), tenir compte des pertes dans différents composants (transformateur,
inductance, condensateur, semiconducteur) ainsi que I’évaluation de volume des éléments
passifs. Par ailleurs, cette structure est imposée pour I’intérét qu’elle présente dans la
réalisation de la conversion alternatif continu entre deux sources de tension (structure mono
interrupteur, isolation galvanique).

Apres avoir présenté la structure flyback, nous 1’avons analysée en conduction
continue et en conduction discontinue. Cette analyse nous a montré que le circuit magnétique
du transformateur est plus volumineux en conduction continue qu’en conduction discontinue.

En revanche, les contraintes maximales en courant dans les semiconducteurs sont plus
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importantes en conduction discontinue qu'en conduction continue. Pour bénéficier des
avantages de chacune de ces deux conductions, nous avons présenté une commande mixte
pour laquelle les deux modes de conduction (discontinu et continu) apparaissent sur la période
basse fréquence. Nous avons montré que cette commande est un bon compromis entre le
volume du transformateur et les contraintes maximales en courant dans Iinterrupteur et dans
la diode. Les alimentations réalisées en conduction discontinue et en conduction mixte ‘ont
permis de valider les résultats de simulation.

Disposant d’une commande qui offre au préalable un compromis entre le volume du
transformateur et les contraintes en courant, objectif des prochains chapitres de ce travail est

d’optimiser la structure flyback en mode de fonctionnement mixte.
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1. Introduction

A T’heure actuelle, les outils informatiques sont considérablement développés, ce qui
permet de résoudre beaucoup de problémes dans le domaine du Génie Electrique. Les
logiciels spécifiques de type Pspice, Simplorer et Saber sont des moyens efficaces pour
I’étude temporelle du comportement des structures simples. Cependant si ces structures
possedent une entrée alternative basse fréquence et un découpage haute fréquence -ce que
nous appelohs la double échelle de temps- la simulation temporelle devient pénible et
coliteuse en temps de calcul et taille mémoire. L’étude des performances CEM s’avere
également difficile du fait des constantes de temps du RSIL qui viennent pénaliser de plus la
simulation [Popescu 97], [Costa 98], [Crebier 99/1], [Andersen 97]. D’autre part, dans les
procédures de dimensionnement et d’optimisation, ou nous cherchons a avoir des résultats
dans un temps le plus court possible, la simulation temporelle devient une problématique.
Pour cela, les efforts des chercheurs dans ce domaine se sont orientés vers le développemeht
de modeles et d’outils performants, rapides du point de vue du temps de résolution, et qui
peuvent étre -avec une précision moindre- un palliatif efficace a la simulation temporelle.
C’est dans ce contexte que nous présentons des modeles analytiques visant a effectuer
I’optimisation dans de bonnes conditions.

La commande mixte présentée dans le premier chapitre permet un fonctionnement en
absorption sinusoidale de la structure flyback. Par ailleurs, elle présente un compromis entre
le volume .du transformateur (le volume dominant dans la structure) et les contraintes
maximales en courant. Dans le but de formuler une démarche de dimensionnement et
d’optimisation de la structure flyback étudiée en mode de fonctionnement mixte, nous
élaborons dans le présent chapitre des modeles tenant compte des différents aspects liés au
bon fonctionnement de cette structure : absorption sinusoidale, performances CEM, volumes
des €léments passifs et pertes.

Dans un premier temps, nous traduisons la commande a 1’aide de formulations
analytiques afin de les exploiter, par la suite, dans le développement d’un modele des
contraintes maximales et efficaces en courant et d’un modele de volumes des composants
passifs. Ce dernier va définir la fonction objectif a minimiser (le volume total). Pour respecter
les normes haute fréquence et contraindre les pertes dissipées dans la structure, nous allons
décrire un modéle du bruit différentiel et des modeles évaluant les pertes dans les

semiconducteurs et dans les condensateurs des filtres d’entrée et de sortie.

28



Modéles analytiques de la structure flyback en vue de dimensionnement et de | ‘optimisation

2. Modeéles analytiques de la structure Flyback en conduction mixte

La structure flyback que nous cherchons & optimiser —afin de respecter les normes
basse et haute fréquence, de minimiser les pertes et essentiellement le volume- est une
structure de conversion alternatif continu, caractérisée donc par la double échelle de temps et
qui fonctionne a des fréquences de découpage relativement élevées > 20kHz . En plus de ces
contraintes partagées avec la plupart des structures d’électronique de puissance, la commande
en conduction mixte du flyback étudié, basée sur I’asservissement en temps réel de la valeur
moyenne du courant d’entrée & une référence sinusoidale, va compliquer de plus une
démarche d’optimisation utilisant la simulation temporelle.

Afin de s’affranchir de la simulation temporelle, nous proposons dans cette partie des
mod¢les analytiques de la structure flyback en conduction mixte en vue du dimensionnement
et de I’optimisation [Larouci 00/1]. Ces modeles sont validés par la simulation Pspice

[MicroSim 96] et Gentiane [Gerbaud 96].

2.1 Modéle analytique décrivant les variations du rapport cyclique alpha ()

L’allure du rapport cyclique o obtenue par la simulation du flyback en conduction
mixte (figure 21 du premier chapitre), montre qu’il est pratiquement constant en conduction
discontinue et qu’il est variable en conduction continue. Il atteint son minimum au sommet de
la sinusoide. Ce minimum correspond & la valeur du rapport cyclique limite entre la
conduction discontinue et la conduction continue. Nous cherchons donc une expression
analytique traduisant les variations de la commande de I’interrupteur sur une période basse
fréquence.

Nous avons trouvé qu’en conduction discontinue, la puissance en sortie du flyback
varie en fonction du rapport cyclique alpha que nous rappelons ici son expression :

P = m | 1)
° 4.L,-F,

Nous deduisons donc que le rapport cyclique, en conduction discontinue, prend la
valeur constante définie par la relation 2 ci-dessous.

Oy = 2 L, Fy P, 2)
\Y%

max

En conduction continue et d’apres 1’analyse effectuée au premier chapitre, le rapport

cyclique a varie, sur la période basse fréquence, comme suit :
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\%

o, () = ° 3)
V,+m-V__ . s1n(0)|
f=w-t,
o=2-r-F,

F; étant la fréquence du réseau.

Donc sur une période basse fréquence, le rapport cyclique varie comme suit :

2 L .
wd)=a, = v L, *F; P, en conduction discontinue,
\Y% . .
al)=a,(0)= e en conduction continue.
V,+m-V,, -|sin(d)|

L’instant (/) du passage de la conduction discontinue a la conduction continue est la
solution de I’équation a (w-tl) =0,,.
Nous déduisons que :
1 (V. -(1-a 4)
t1=—-arcsin Yo d-0e) ‘
® Qg m-V_

L’instant (t2) du passage de la conduction continue 2 la conduction discontinue est

. . T . - .
déduit de t1 comme suit :t2 = —zr— —tl, Tr étant la période réseau.

Pour valider nos formules analytiques estimant la variation du rapport cyclique o sur
une période basse fréquence, nous superposons sur la figure 1.a les deux allures de o, celle
obtenue par simulation (Gentiane, Pspice) et celle estimée analytiquement. Les parametres
utilisés sont les mémes que ceux qui ont servi pour la simulation en conduction mixte
présentée dans le premier chapitre.

Nous constatons que le rapport cyclique est bien estimé (superposition parfaite des
courbes simulée et estimée sauf au voisinage de zéro). La figure 1.b présentant 1’écart entre la
simulation et la formule analytique confirme ce que nous venons de dire.

Nous montrerons, dans la suite, que la différence au voisinage de zéro n’a aucune

influence sur I’estimation du spectre et des différentes contraintes.
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Figure 1.a : Allures du rapport cyclique, estimée  Figure 1.b : La différence entre le rapport cyclique

analytiguement et simulée estimé analytiquement et simulé

Disposant des expressions analytiques décrivant les variations du rapport cyclique sur
une période basse fréquence, nous allons développer les modéles analytiques liés aux
différentes contraintes en courant, aux performances CEM, aux volumes des éléments

bobinés, aux pertes dans les éléments passifs et dans les semiconducteurs.

2.2 Estimation analytique des contraintes sur les valeurs maximales et

efficaces en courant dans l’interrupteur et la diode

Dans cette partie, nous cherchons a évaluer les contraintes maximales et efficaces en
courant dans I'interrupteur et la diode. Ces contraintes seront utilisées pour calculer les
volumes des composants magnétiques et évaluer les pertes dans les semiconducteurs et dans
les €léments passifs (transformateur, inductance et condensateur). Nous rappelons que le but
recherché est de proposer des modeles analytiques de la structure flyback en conduction mixte

en vue de dimensionnement et de 1’optimisation.

2.2.1 Estimation des contraintes maximales en courant
L’analyse de fonctionnement du flyback en modes discontinu et continu, élaborée dans
le premier chapitre, nous a montré que la valeur maximale du courant dans 1’interrupteur

s’exprime comme suit :

V. .,-a-T . . .
I, =—4—2 en conduction discontinue,
L
1
Al m-o V_.-a-T ) .
I. =I. +—3= I 4+—=4 — "4 en conduction continue.

smy Ty T - 2-L

1
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Sachant qu’au sommet de la sinusoide la conduction est continue, la valeur maximale
du courant dans I’interrupteur (sur une périodé basse fréquence) est la valeur maximale du
courant primaire en conduction continue.

Etant donné que la valeur moyenne du courant d’entrée est asservie & une référence

sinusoidale ~ d’amplitude Imax, le courant moyen dans Pinterrupteur  est:
Lsmoy () =, -sin(m-t) .

Connaissant les variations du rapport cyclique o en conduction continue, nous

déduisons que la valeur maximale du courant dans 'interrupteur s’exprime par la relation 5

ci-dessous.

V.
ISmax :Imax + — : ! (5)
2:L-F | o m- Vi,
A%

o

Le courant maximal dans la diode est relié a celui dans I’interrupteur par le biais du

I

rapport de transformation du transformateur : I, = -Smx
m

2.2.2 Estimation des valeurs efficaces en courant
L’idée est de calculer la valeur efficace du courant sur une période haute fréquence,

puis déduire de cette valeur, la contrainte efficace en basse fréquence.

2.2.2.1 Valeurs efficaces du courant dans Uinterrupteur
Nous rappelons sur les figures 2.a et 2.b les formes d’ondes des courants primaire et
secondaire (sur une période haute fréquence) en conduction mixte. Ismoy €t Ipmoy étant,

respectivement, les valeurs moyennes des courants primaire et secondaire sur une période

haute fréquence.

N
Is
™ =1
K ISmay
k I N \ :
0 Aeala BTq T4 0 e Ta Ta
Figure 2.a : formes de courants en conduction Figure 2.b : formes de courants en conduction
discontinue continue
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A partir de ces formes d’ondes, nous pouvons exprimer la valeur efficace I du
courant dans I’interrupteur en haute fréquence. Nous trouvons :
3
a Vv . . .
Lo =1 ——-—=%~ en conduction discontinue,
- 3 L,-F,
Lserir = V% "Iy, en conduction continue. En supposant que Is=ILimy, sur toute la

période haute fréquence. Cette hypothése est valable si ’ondulation du courant magnétisant
est faible. Par conséquent, elle peut introduire une erreur sur la valeur efficace si I’ondulation
de ce courant est importante. Cependant, la valeur moyenne est estimée, dans ce cas, sans

€Ireur.

La valeur efficace du courant primaire Is.s, en basse fréquence, est déduite de I en

Seff HF

tenant compte du type de la conduction (discontinue ou continue) sur une periode basse

fréquence.
Sachant que :

Viea (0 =V, -|sin(®)|

IL,,,, ) = almf(ﬂg) sin(6)

Nous aboutissons 4 :

2 (©)
ISeff = \/; ' (Iéeff_cd + I;eff_cc )

3 2
acd : Vmax

vec : I =
6-L°-F’

Seff_cd

-[61 —%-sin(2-6,)}

o

1 (n 1 . m-V 1 3
Legee =120 | = =—0, |[+—-sin(2-0, )+ —— .| c05(6. )= — - cos(®
o = |3 (30 sine ) e cafo)- Lot |
0,=2-m-Fr-tl
Rappelons que ¢/ est I’instant du passage de la conduction discontinue a la conduction

continue.

Fr est la fréquence du réseau.
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2.2.2.2 Valeurs efficaces du courant dans la diode
Le raisonnement est tout a fait identique au précédent. A partir des formes d’ondes de
courant secondaire (rappelées sur les figures 2.a et 2.b), la valeur efficace du courant dans la

diode I,y , sur une période haute fréquence, s’exprime comme suit

ag V2, wsin(w-t)’ o :
Ipetrca = en conduction discontinue,

3-m-L°-F?-V,
1-a

cc . . .
Lot ce = o [ . -sin(w-t) en conduction continue.

cc

Ainsi la valeur efficace en basse fréquence est donnée par :

2
IDeff = \/ ; ' (I f)eff_cd + IzDeff_cc) (7)

acda Vrzlax
9-m-L,’-F? -V,

Avec : Ty = [2-3-cos(8,) + cos(6,)*]

2 .
I oo =%.[cos(el)—§-cos(el)3 +%\;mx-[3.n—6.el —4-sin(2~61)—%-sin(4-61)ﬂ

Pour valider ces formules analytiques estimant les contraintes maximales et efficaces
en courant dans I'interrupteur et dans la diode, nous allons comparer leurs résultats avec ceux
obtenus par la simulation.

Nous superposons sur les figures (3.*.*) les résultats analytiques et de simulation des
valeurs maximales et efficaces de courants dans I’interrupteur et la diode, en fonction des
principaux parametres de 1’optimisation (I'inductance magnétisante : Lm, le rapport de
transformation du transformateur : m et la fréquence de découpage : Fd).

Les figures 3.a.1 et 3.a.2 présentent les variations de Imax=Ismax, Lomar=Ipmaz I 1ef=Isefr

et Leg=Ipes (calculés analytjquement et simulés) en fonction de L; pour m=0.5 et F;=50 kHz.
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¢ Il sim

wellie= [ analy
~—&—]2"sim

e 2 "analy

~~

ES
'

I1max(A),I2max(A)
[ 8] w

Figure 3.a.1 : contraintes maximales en courant,
calculées analytiquement et simulées pour m=0.5 et

F=50 kHz

Figure 3.a.2 : contraintes efficaces en courant,

calculées analytiquement et simulées pour Lm=0.5 et

F=50 kHz

Nous constatons que les contraintes maximales diminuent lorsque Lm augmente,

tandis que les contraintes efficaces sont pratiquement constantes pour L, relativement élevée.

Par ailleurs, les contraintes maximales sont bien estimées (superposition parfaite des courbes

calculée et simulée). Pour ce qui est des contraintes efficaces, les formules analytiques

donnent des résultats relativement différents de la simulation (écart de 6%) lorsque 1’instant

(t1) du passage de la conduction discontinue a la conduction continue est proche du quart de

la période réseau (77/4). Autrement dit, lorsque la durée de la conduction discontinue est trés

importante devant celle de la conduction continue, cela est di aux hypotheses faites en

évaluant les formules analytiques (non prise en compte de 1’ondulation du courant).

Les figures 3.b.1 et 3.b.2 montrent les variations des contraintes maximales et

efficaces, estimées analytiquement et simulées, en fonction de m pour L;=2 mH et F4=50

kHz.
8
N ¢ Il sim ==]1_analy
A 12 sim ==—I2 analy
~ 6
<
g s
E
=
= 4
<
5 31
E
-2
1
0 T T T T T T
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 1,4

m

Figure 3.b.1 : contraintes maximales en courant,
calculées analytiquement et simulées pour L;=2 mH
et F=50 kHz
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Figure 3.b.2 : contraintes efficaces en courant,
calculées analytiquement et simulées pour L;=2 mH
et F;=50 kHz
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Nous remarquons que la valeur maximale du courant primaire augmente lorsque m
augmente. En revanche, la valeur maximale du courant secondaire diminue, car elle est liée a
celle du primaire par le biais du rapport de transformation m avec une proportionnalité
inverse.

D’apres la figure 3.b.2, nous constatons que les contraintes efficaces sont peu
sensibles a la variation du m.

Les figures 3.c.1 et 3.c.2 ci-dessous présentent la superposition des contraintes
maximales et efficaces, analytiques et simulées, en fonction de la fréquence de découpage F;

pour L;=2 mH et m=0.5.

5 2,4
® 11 sim =——]] anaﬂ —] T —
PPy S B =St —T7— . eff sim Ileff analy
A_I2 sim =12 analy B —k—]2eff sim ==i2eff: analy| |
4
< -
\g 35 s 16
=
E 3 g
.(:} o~
< 12
N <
> =
g % 0
04
0 - 0 T T T
0 20 40 60 80 100 120 140 0 20 40 60 80 100 120
Fy(kHz) F4(kHz)
Figure 3.c.1 : contraintes maximales en courant, Figure 3.c.2 : contraintes efficaces en courant,

calculées analytiquement et simulées pour L,=2 mH  calculées analytiquement et simulées pour L,=2 mH et

et m=0.5 m=0.5

Nous remarquons que les contraintes maximales sont inversement proportionnelles a
la fréquence de découpage a L; et m fixes, tandis que les contraintes efficaces sont
pratiquement insensibles & la variation de F,.

D’apres les comparaisons de ces formules analytiques avec la simulation, en fonction
des principaux paramétres de 1’optimisation, nous constatons que les contraintes maximales
sont bien estimées. Pour ce qui est des contraintes efficaces, ’estimation est d’autant
meilleure que la durée de la conduction continue est importante.

Ce calcul des contraintes va nous servir pour 1’évaluation de volume des composants

passifs et pour I’estimation des pertes dans les semiconducteurs.
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2.2.2.3 Contraintes sur les valeurs efficaces des courants dans les condensateurs d’entrée et
de sortie

Nous avons adopté le méme raisonnement pour estimer les valeurs efficaces des
courants dans le condensateur Cs du filtre d’entrée et dans le condensateur C, de sortie.
Connaissant les formes d’ondes des courants primaire et secondaire et en négligeant
’ondulation du courant de charge, nous aboutissons aux formulations suivantes :

- Pour le condensateur Cf du filtre d’entrée :

2

ICf eff = \/_ ’ (Iif efl_cd + Ii[ ) (8)
- T _efl [ eff_cc
3 2 2 .
Avee:D, =[S Vom Vo o Gu g ). ( 8, _sin2 el))
3 Ll : Fd L] : Fd 2 4

2 . c2n )

I? = Mx_.[cos(gl) _sin(3-6,) ]
Cf_eff_cc VO 3

- Pour le condensateur C, du filtre de sortie :

Leo e =\/g'(12m + ) ®
) T _eff_cd Co_eff_cc

Avec :

3 3 3
oy *V cos(6,) 2
IZ — cd max . 17 cos(0.)+— |+

Co_eff cd (3 ] . Vo . le . Fdz J ( 3 ( 1) 3J

( 1 L, j(&~M)V2 0 l+0 .12
max cd 1 4

2 4

2 . . 2 3
Ié o L. V.. (=sin(4 -0,) . sin(2 - 0,) ~ 3.9, N 3-7c)+ . v ' cos(9,) +cos(8,) | -
v, 32 4 8 16 m-V, 3
V, 2 2 2

Les figures 3.d.1 et 3.d.2 présentent les variations des valeurs efficaces des courants
dans les condensateurs Cy du filtre d’entrée et C, du filtre de sortie estimées analytiquement et

simulées en fonction du rapport de transformation.
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Figure 3.d.1 : Valeurs efficaces du courant dans Cp Figure 3.d.2 : Valeurs efficaces du courant dans C,,
calculées analytiquemént et simulées pour L;=2 mH  calculées analytiquement et simulées pour L,=2 mH et

et F=50 kHz F=50 kHz

D’aprés ces courbes, nous constatons que ces contraintes sont bien estimées (erreur
maximale de 7%). Notons que D’estimation de ces valeurs efficaces en fonction de la
fréquence de découpage et de I’inductance magnétisante méne, pratiquement, au méme écart
relative. Cette estimation analytique sera utilisée, dans la suite, pour évaluer les pertes dans

“les condensateurs d’entrée et de sortie Cret C,,.

2.3 Modéle analytique du bruit différentiel

Dans une démarche d’optimisation telle que nous 1’envisageons, le mode commun
n’est pas contraignant car il est 1ié a la réalisation technologique et non pas au choix des
clements de la structure. En outre, le filtre du mode commun influe peu sur le volume total de

la structure. Ainsi, nous allons nous intéresser au bruit différentiel seulement.

2.3.1 Les performances CEM

Ces derniers temps, I'utilisation des convertisseurs de puissance dans les différents
domaines industriels s’amplifie. Malheureusement, cette croissance engendre a la fois une
pollution basse fréquence (injection d’harmoniques au réseau) et des perturbations
clectromagnétiques dues a la multiplication des sources perturbatrices qui empéchent le bon
fonctionnement des dispositifs connectés au réseau. Afin de limiter le taux d’harmonique
injecté au réseau en basse fréquence et le taux d’émission des perturbations haute fréquence,
la communauté internationale impose aux équipements d’électronique de puissance de
respecter des normes basse et haute fréquence assurant leurs compatibilité avec

I’environnement dans de bonnes conditions.
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Les normes haute fréquence en particulier, qui nous intéressent dans ce paragraphe,

décrivent les contraintes et la maniére d’évaluer les performances du point de vue
compatibilité électromagnétique, 4 savoir le type des perturbations (conduites ou rayonnées).
En effet, nous parlons des perturbations conduites si entre la source de perturbation et la
charge (victime) il circule des courants électriques, et des perturbations rayonnées si le
couplage entre la source et la victime se fait par un champ électromagnétique.
Dans notre étude nous nous intéressons aux perturbations conduites. Tenant compte des
chemins de propagation des courants entre la source d’alimentation et la source des
perturbations, ces dernieres se répartissent en deux catégories : le mode différentiel (MD) et le
mode commun (MC). Les perturbations de mode différentiel utilisent le méme chemin que le
courant de puissance, elles se propagent a travers les conducteurs d’alimentation. En
revanche, Les perturbations de mode commun se propagent a travers les conducteurs
d’alimentation et se rebouclent par la terre, par I'intermédiaire des éléments parasites (Zp)
(figure 4).

Source de perturbation

. vue du RSIL
ource
d’alimentation ;
§‘ ............. Lf T ¥ ID D ID
R L1 o
S I Vred II L2 6 R TVo
9
x S, Z]
g ............ I ...'.‘ p

— “ MC

Figure 4 : Chemins de propagation des perturbations de MD et de MC

Pour faire une étude normative et mesurer les perturbations conduites dans des
conditions reproductibles, il faut intercaler entre la source d’alimentation (réseau) et la source
(les sources) de perturbation (le convertisseur) un Réseau Stabilisateur d’Impédance de Ligne
(RSIL) (figure 5). Ce réseau est chargé :

- d’autoriser le passage de la puissance en basse fréquence,
- d’isoler le convertisseur des perturbations haute fréquence en provenance de 1’extérieur
via le réseau,

- d’assurer la canalisation des perturbations vers le lieu de mesure.
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Figure 5 : Le RSIL utilisé dans toute notre étude

Le RSIL peut avoir des topologies différentes (simple cellule, double cellule...). La
structure simple cellule adoptée dans notre étude est présentée dans la figure 5 ci-dessus avec
les parametres suivants : Ry = Rn2 = 50 Q, Ton1 = Ton2= 5 Q, lon1 = lonz= 50 pH, Cp; = Cpp = 100
nF, Lni = Lnz = 250 pH. En mode différentiel, ces paramétres permettent de figer 1’évolution

de I’'impédance fictive entre 10 Q et 100 Q.

2.3.2 Estimation analytique du spectre du courant au primaire du transformateur en
conduction mixte

Jusqu’a présent, nous avons développé des formules analytiques qui décrivent les
variations du rapport cyclique o sur une période basse fréquence et qui évaluent les
contraintes maximales et efficaces en courant. Compte-tenu du fait que nous cherchons a
obtenir un modele analytique global du flyback en conduction mixte, y compris avec Ueffet
basse fréquence et les performances CEM, il est nécessaire d’estimer la composition spectrale
des grandeurs électriques concernées.

Dans un premier temps, nous cherchons a estimer le spectre du courant dans
interrupteur. Ce spectre va nous servir comme un générateur du mode différentiel. Pour ce
faire, nous allons suivre une modélisation fréquentielle sur une période basse fréquence
[Scheich 93], [Scheich 96], [Crebier 99/2]. Cette modélisation consiste a décrire la
transformée de Laplace du courant primaire sur chaque période de découpage, a savoir les

instants de commutation (variation du rapport cyclique) et les formes et valeurs de ce courant.
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L’estimation du spectre, par la suite, n’est qu’un simple passage de la transformée de Laplace

a la transformée de Fourier.

Les formes du courant primaire, sur une période haute fréquence, en conductions

discontinue et continue, respectivement, (figures 6.a et 6.b) meénent aux transformées de

Laplace suivantes :

_ A
A.(t - tl) A-(t" ti ) + ISmin

N\

ti ' tf

Figure 6.a : Courant primaire sur une période haute  Figure 6.b : Courant primaire sur une période haute

fréquence en conduction discontinue fréquence en conduction continue
LA e 1 ) opi e
Led(p,ti)y=—:| —tf-e™" +—-(1-¢ e en conduction discontinue,
p p

L1 ~ . :
Lee(p, ti) = —- (— A-tf-e™ + (é + Lgin ) : (1 —e )J e en conduction continue.
p p

Avec :

p : Popérateur de Laplace.

Ismin - 1a valeur minimale du courant primaire a I’instant d’amorgage de I’interrupteur
en conduction continue.

ti . instant d’amorcgage de I’interrupteur (retard par rapport & zéro de 1’origine du
temps).

if= a.T; : la durée de conduction de I’interrupteur.

La transformée de Laplace du courant dans l’interrupteur, sur une période basse
fréquence T;, est la somme de ses transformées sur toutes les périodes de découpage Ty, 4
savoir la durée de la conduction discontinue, de la conduction continue et leur enchainement.

Nous aboutissons donc a la relation (10) ci-dessous.

&) (&)
Lp)= D Led(p,i-T,)+ D Lee(p,i-T,)+ . Led(p,i-T,) (10)

i=0

. t1 . t2
1I=max| — 1=max| —
Ty Ty
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L’¢valuation de cette série suppose qu’il y a une synchronisation entre la fréquence de

T

découpage et la basse fréquence ( est un entier).

d

Nous rappelons que ¢/ et 2 sont, respectivement, les instants du passage de la
conduction discontinue 4 la conduction continue et inversement.

L’amplitude (Cr) de I’harmonique du rang » est déduite de L(p) comme le montre la
relation 11.
Cn =2-fo-|L(p)| (11)

Jo : étant la basse fréquence (le double de la fréquence réseau).

Afin de valider cette analyse fréquentielle, nous avons comparé ses résultats avec ceux
de la simulation Pspice. |

Nous superposons sur la figure 7.a le spectre du courant primaire en basse fréquence

(les 40 premicéres raies) calculé analytiquement et obtenu par simulation. Les parametres

utilisés sont : L;=2 mH, F;=50 kHz et m=0.5.

0.15 T —— : V)
V) \ ' o " Spectre _;éimu]c 2010 4
01 ——' ..Spe::ctr:_iestirn 1
2010 4
0.05
_ae10
0 AAaavmmmne ~6010 ¢ :
1 10 100 1 10 100
n n
rang d'harmonique rangd'harmonique
Figure 7.a : Spectre du courant primaire, calculé Figure 7.b : Différence entre les deux spectres du
analytiquement et simulé courant primaire (calculé analytiquement et simulé)

D’apres la figure 7.a, nous remarquons que le spectre estimé est pratiquement
identique au spectre simulé. Pour vérifier cela, nous avons tracé sur la figure 7.b la différence
entre les deux spectres (estimé et simulé), nous constatons que cette différence est
pratiquement nulle, ce qui donne un écart au voisinage de 1%.

La figure 7.c présente le spectre du courant primaire en haute fréquence (f>150 kHZ),

estimé et simulé avec les paramétres précédents.
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100
(dbpVv)
sl
V_cal,
V_sim
0
110° 1-10° 1410
i,f(HZ)

Figure 7.c : Spectre du courant primaire en haute fréquence, calculé analytiquement et simulé

L’erreur entre la simulation et le calcul analytique ne dépasse pas 2% ce qui valide la

démarche fréquentielle adoptée.

2.3.3 Estimation du bruit différentiel

La démarche fréquentielle adoptée nous a permis d’évaluer correctement le spectre du
courant primaire absorbé par le pont redresseur dont la validité a été montrée dans la partie
précédente. Ce spectre est maintenant utilisé comme une source de perturbation du mode
différentiel.

Pour ce mode, le schéma équivalent dans 1’espace fréquentiel du flyback muni du

RSIL et du filtre L; Crest présenté sur la figure 8.

i L : : :
A< L Flv @Ih(p)

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

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

Figure 8 : Schéma équivalent en mode différentiel

43



Modéles analytiques de la structure flyback en vue de dimensionnement et de | ’optimisation

A partir de ce schéma équivalent, nous pouvons exprimer la tension aux bornes d’un
bras du RSIL (Vrsil(p)) en fonction de courant de la source de perturbation (7h(p)) et des
¢léments du filtre et du RSIL (12).

. Zn(p)
Vrsil(p) = - -Th(p)
[1 . zzm)j,(l .\ 23@)) L 220) (12)
Z1(p) ZA(p) ) ZA(p)
. — Rl’l '(Ron +Lon .p)
Avec : Zn(p) = R, +R, +L. p ,
Z1p)=L, -p,
Z2(p) = 2- Zn(p) + —>—,
C.-p

Z3(p)=Lf 'p:

Z4(p):Rof +Lof 'p+

C,p

La figure 9 illustre un exemple d’estimation du bruit différentiel comparé¢ a la
simulation Pspice suivie d’une FFT. Ce calcul est effectué pour une fréquence de découpage
de 50 kHz et avec les paramétres suivants du filtre :Ly=2 mH, C¢= 0.2 UF, Log= 50 nH, Ryr =
50 mQ.

100
(dbuV)

110 , 1-10° 110’
i,f(HZ)

Figure 9 : Bruit différentiel estimé analytiquement et simulé

Notons que le bruit différentiel est bien estimé (écart évalué a 2% pour les premieéres

fréquences contraignantes et & 10% pour les autres fréquences).
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2.4 Volumes des éléments bobinés
L’utilisation des convertisseurs a découpage se généralise dans les équipements

industriels. Nous avons montré que ces dispositifs doivent respecter des contraintes de
pollution électromagnétique et de pollution basse fréquence tres séveres. Dans le domaine des
alimentations a découpage de faible puissance, le besoin d’intégration vient rajouter des
contraintes de volume et de cofit. Ces convertisseurs a découpage sont constitués
essentiellement des composants magnétiques volumineux représentant une part importante du
volume global de la structure. Ainsi, et pour des raisons techniques et économiques, il faut le
réduire autant que possible.

Plusieurs études des convertisseurs statiques se sont intéressées au respect des normes
CEM au détriment de leurs performances économiques [Paul 92], [Tihanyi 95] (cofit et
volume). Dans notre étude, nous cherchons 4 minimiser le volume total de la structure flyback
-comme exemple- tout en tenant compte des contraintes CEM et thermiques et en minimisant
les pertes dissipées dans la structure.
Disposant des contraintes maximales et efficaces en courant, élaborées dans le paragraphe
précédent, nous allons décrire les relations entre ces grandeurs électriques et le volume des
¢léments bobinés ( le transformateur et 1’inductance L, du filtre d’entrée) ainsi que le volume

du condensateur Cy.

2.4.1 Volume du transformateur

Le role du circuit magnétique du transformateur de la structure flyback étudiée est de
canaliser le flux magnétique. Pour bien accomplir cette tiche, le matériau constituant doit
présenter une perméabilité magnétique élevée et étre le siege des pertes fer compatibles avec
le bon fonctionnement de la structure. Le transformateur de la structure flyback est constitué
d’un circuit magnétique plus un bobinage. Ainsi, les principaux parametres intervenant dans
son dimensionnement sont : les valeurs de ses inductances primaire et secondaire, les valeurs
maximales et efficaces des courants traversant les bobinages, la valeur maximale de
’induction dans le circuit magnétique et le rapport de transformation.

Nous allons montrer que le volume de ce transformateur est li¢ au produit de la fenétre
effective du circuit magnétique, notée Sf; par la surface de bobinage Sb. Cette démarche de
dimensionnement consiste a lier des parameétres géométriques et technologiques aux
grandeurs électriques (valeurs maximales et efficaces des courants) .

Connaissant la valeur maximale du courant magnétisant, nous pouvons déduire

I’expression de flux magnétique ¢ comme suit :
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o Lt i
n1
Sachantque: ¢ =B__ -Sf.
Bmax est la valeur maximale de I’induction magnétique.
Il résulte que la surface effective du noyau magnétique Sf's’exprime comme suit
Sf = Eﬂﬂ (13)
B,.. ‘1,
La surface Sb nécessaire au bobinage est donnée par :
Sb=Kb-(n, S, +n,-S,) (14)

Kb : étant un coefficient géométrique, baptisé coefficient de bobinage, qui tient
compte de la section nécessaire au bobinage (y compris I’isolation) et de la section utile d’un
conducteur.

S8, 2 : sont les sections utiles (sections de cuivre) des conducteurs des enroulements
primaire et secondaire.

Nous rappelons que 7,, n; sont les nombres de spires primaire et secondaire.

En introduisant la densité de courant J —comme une grandeur technologique- dans le
dimensionnement, les sections S; et S, sont reliées aux densités des courants primaire et

secondaire par I’intermédiaire des courants efficaces primaire 5.5 et secondaire Ipey:

S, =%

], (15)
S2 — IDeff

JZ

En considérant J;=/,=J (méme densité de courant dans les deux enroulements) et en

remplagant (15) dans (14), nous trouvons une expression relative a la partie bobinage du

transformateur :
Sh=Kb. 2l '(ISeff +m- L) (16)
Avec :
n, .
m =—= : le rapport de transformation.
nl

Le produit des aires Sf - Sb définit le paramétre A¢ comme suit :

At = Kb LI 'H"lmax .(ISeff +m.IDeff) ) (17)
B_. -J

max
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Nous constatons que le nombre de spires n’intervient pas dans cette relation, ce qui
permet de choisir un premier noyau magnétique sans connaitre le nombre de spires au
préalable. Notons que ce noyau peut étre remis en cause si la surface de bobinage n’est pas

suffisante pour loger la totalité des spires.

A partir du produit des aires A¢, nous définissons le volume du transformateur Vi

comme suit :

3

Vit = Kvt- At*.

Nous aboutissons 3 :

Hlw

(18)

B J

Vit = Kvt- I:Kb_ Li 1L e - (e +m- IDeff):'

Kvt : ¢tant un coefficient géométrique représentatif de la forme du circuit magnétique.
Ce coefficient est sensiblement constant, indépendant de la taille et caractérise une forme
géométrique [Ferrieux 99], [Costa 98]. Il peut &tre calculé a partir des données du
constructeur et a partir de la description géométrique du composant magnétique en évaluant le
volume et le produit des aires de ce composant. Ce coefficient est évalué a 25 dans le cas des

noyaux ETD et a 18 dans le cas des tores.

A partir de la relation 18, nous constatons, qu’en plus des grandeurs électriques, deux
autres types de facteurs déterminent le volume du transformateur :

e Les facteurs technologiques (B, J): le choix d’une valeur maximale de I’induction
magnétique Bmax €élevée permet de diminuer le volume, mais cela méne a augmenter les
pertes fer et par conséquent augmenter la température du noyau magnétique. De méme, le
volume diminue si la densité de courant J augmente mais les pertes joules ainsi que la
tempeérature du bobinage vont augmenter. D’ou I’intérét de chercher un compromis entre
le volume et les pertes a température de fonctionnement acceptable. -

o Les facteurs géométriques (Kvt, Kb) : le choix du circuit magnétique est important (Kvt)
car a produit des aires A¢ donné, il peut y avoir une importante démarche d’optimisation
du volume de la part des constructeurs de noyaux. Comme le choix des conducteurs va
dépendre de I’épaisseur de peau (19) et que cette derniére est fonction de la fréquence de

découpage Fd, le coefficient de bobinage Kb va dépendre lui aussi de Fd.
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/ P (19)
op= |[——
P w-u-F,

p et u sont, respectivement, la résistivité et la perméabilité du matériau utilisé dans les

fils de bobinage. _
A partir des données de fil de bobinage fournies par les constructeurs, nous avons
calculé les valeurs de Kb en fonction de la fréquence de découpage dans la gamme de

fréquence qui nous intéresse (figure 10).

Kb 3

2.5

20102 30102 40102 510
F4(KHz)

0 110

Figure 10 : Variation du coefficient de bobinage Kb en fonction de la Sfréquence de découpage

Nous remarquons que pour des fréquences de découpage inférieures a 500kHz, le
coefficient de bobinage contient trois paliers d’escaliers qui correspondent a 1’utilisation d’un
seul fil de bobinage, de deux fils puis du fil de Litz. Le passage d’un palier 4 un autre est
choisi de telle sorte & garder ’épaisseur de peau supérieure ou égale au rayon maximal donné
par le constructeur pour chaque palier.

La différence importante entre le 2°™ et le 3™ palier est lice a Pemploi du fil de litz.
Le traitement de ce genre de discontinuité, du point de vue optimisation, sera discuté dans le

chapitre 5.

2.4.2. Volume de ’inductance Lf du filtre d’entfée

La démarche pour évaluer le volume de I’inductance L; du filtre d’entrée de la
structure flyback est similaire & celle concernant le transformateur. En effet, ce dernier est
considéré comme deux inductances couplées.

Connaissant les valeurs maximales ILgne: et efficace ILsy du courant traversant

I'inductance Lj; le produit des aires Af reliant ces grandeurs électriques aux paramétres
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technologiques Bmax et J et au coefficient de bobinage Kb s’exprime par la relation 20 ci-

dessous :

Af=Kb Lf 'H‘ﬁmx ']l’fet‘f
-J

max

(20)

Pour passer du produit des aires Af au volume VIf de 1’inductance, nous utilisons un
coefficient multiplicatif KvIf qui dépend de la forme du noyau magnétique de I’inductance Lf.

Ainsi, nous aboutissons 2 la relation suivante :

3 1)

Vlf=Kvlf-[Kb-Lf ey 'Efe“}“
max
Remarque :
Les constatations faites sur les paramétres technologiques et géométriques intervenant
dans D’expression de volume du transformateur sont valables dans le cas de volume de

I'inductance L.

2.4.3 Volume du condensateur du filtre d’entrée

Dans cette partie, nous allons chercher une relation entre le volume du condensateur
du filtre d’entrée et sa capacité. A

Des données de constructeurs [Eurofarad] fournissent les dimensions d’un
condensateur en fonction de sa capacité pour différentes ténsions utiles. Ainsi nous pouvons
calculer son volume. Vue les niveaux de tensions dans notre application, nous avons tracé ces
données pour deux valeurs de la tension utile 00V et 630V (figures 11.a et 11.b).

Dans un premier temps, nous avons cherché une relation linéaire entre le volume VCs
du condensateur et sa capacité C. Nous aboutissons aux relations suivantes :

VC,; =1872-C; +250 pour une tension utile de 400V,
VC,; =5700-C; +500 pour une tension utile de 630V.

Le volume VCyest exprimé en mm’ et la capacité Cren uF.
Sur les figures 1l.a et 11.b, nous superposons les variations de volume du
condensateur (données par le constructeur et estimées par les deux formules analytiques ci-

dessus) en fonction de sa capacité.
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Figure 11.a : Volume du condensateur du filtre en Figure 11.b : Volume du condensateur du filtre en
Sfonction de Cypour U,;,=400 V. Sfonction de Cypour U,;;~630 V.

Nous constatons que ces estimations nous permettent d’avoir une idée correcte sur le
volume du condensateur du filtre d’entrée. Au cours de la procédure de 1’optimisation, nous
pouvons demander a I’algorithme d’optimisation de se situer sur la courbe correspondante en
fonction de la tension utile et de déterminer le volume V'C; en fonction de la valeur retournée
de la capacité Cs.

Dans la suite, nous proposons une autre fagon, basée sur le développement des qutils
génériques dédiés a ’optimisation, pour mieux traiter ce genre de probléme (prise en compte

des données discrétes de constructeurs). Cela fera 1’objet du chapitre 6.

Conclusion sur le modéle de volume des éléments passifs

Partant du modéle des contraintes maximale et efficace en courant, ¢laboré
précédemment, nous avons développé un modeéle de volume des composants passifs (le
transformateur et I’inductance du filtre d’entrée). Nous avons montré que plusieurs
paramétres contribuent au volume de ces composants : les grandeurs électriques (smax, Lep), l€s
parametres technologiques (Bq, J) et les paramétres géométriques (Kb, Kv). Nous avons
constaté qu’il peut y avoir une importante démarche d’optimisation de volume lors de la
conception du noyaux magnétiques.

A partir des données du constructeur, nous avons formulé une estimation de volume
du condensateur Cren fonction de sa capacité.

Disposant maintenant d’un modéle de volume, nous pouvons construire une fonction

objectif somme des volumes (24).
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F, =Vt+VL, +VC, (22)

Le but de I’algorithme d’optimisation est de minimiser cette fonction objectif sous les
contraintes CEM. Alors que minimiser un volume revient a augmenter la fréquence de
découpage et par conséquent augmenter les pertes par commutation dans les semiconducteurs,
il est nécessaire de disposer d’un modele de pertes dans les semiconducteurs afin de les

contraindre. Ceci fait I’objet du paragraphe suivant.

2.5 les pertes dans les semiconducteurs

Depuis longtemps, 1’électronique de puissance utilise les semiconducteurs pour gérer
le transfert d’énergie entre des différentes sources. Cependant, ce transfert énergétique est
accompagneé par des pertes dissipées dans les semiconducteurs. Nous distinguons deux types
de ces pertes : les pertes par conduction et les pertes par commutation.

Dans ce paragraphe, nous nous intéressons a 1’élaboration d’un modeéle des pertes dans

Iinterrupteur et dans la diode de la structure flyback en vue de I’optimisation.

2.5.1 Les pertes par conduction

Les pertes par conduction sont les pertes dissipées & 1’état passant de semiconducteur.
Elles sont liées a la chute de tension et au courant conduit durant la fermeture du
semiconducteur. Dans la bibliographie, plusieurs travaux traitent la modélisation des pertes
par conduction dans les composants d’électronique de puissance [Chauchat 98], [Mohan 95],
[Morel 94].

Les pertes par conduction dans les semiconducteurs de la structure flyback étudiée,

sont estimées en se basant sur un modeéle linéaire présenté sur la figure 12 ci-dessous.

v(t) <l v(t)

Vo
+ i(t) i(t)T

Figure 12 : Modéle d’un semiconducteur en état de conduction

Ro, Vo étant la résistance dynamique et la tension de seuil du semiconducteur.
V(1) et I(t) sont, respectivement, la chute de tension et le courant conduit.

A partir de ce modele la chute de tension aux bornes de ce semiconducteur s’écrit :
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v(t) = Vo +Ro-i(t)
Ainsi les pertes par conduction sont données par la relation 23 ci-dessous :

Pcond = Vo - Imoy + Ro - Ieff? (23)

2.5.1.1 Pertes par conduction dans interrupteur

En négligeant la tension de seuil de I’interrupteur MOS utilisé et connaissant la valeur
efficace du courant primaire (/sp), les pertes par conduction (Pcond_inf) s’expriment comine
suit :
Pcond_int = Roint - 17 (24)

Avec Roint la résistance dynamique de ’interrupteur.

2.5.1.2 Pertes par conduction dans la diode secondaire

Pour estimer les pertes par conduction dans la diode, nous allons d’abord évaluer la
valeur moyenne du courant secondaire.

La valeur moyenne du courant traversant la diode en conduction mixte est la somme
des valeurs moyennes en conduction discontinue (IDmoy ca) €t en conduction continue
(IDmoy_cc)-

I, =1 (25)

Dmoy Dmoy cd T IDmo.y_cc
A partir des formes d’ondes du courant dans la diode ( courant secondaire Ip dans les

figures 2.a et 2.b), nous aboutissons a :
IDmoy cd = Fr 'V,mxz 'aCdz
- 2-F,-L,-V,

1 .
.{2.'[1—5-5111(2%0"[1)} (26)

Dmoy_cc
y_{ VO

F.I -V —
— 1 Tmax " Vmax _2.t1+—1-sin(2-m'ﬂ)+ 1
0 2-F

Ou: tl est I'instant de passage de la conduction discontinue & la conduction
continue,
Vmax et Imax sont les amplitudes de la tension d’entrée et du courant absorbé
cOté réseau,
o et F; sont la pulsation et la fréquence du secteur,

V, est la tension de sortie.

Ainsi, les pertes par conduction dans la diode (Pcond_D) s’expriment comme suit :
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Pcond D = Vo, -1, = +Ro, T 4 27)

Vop, Rop : étant la tension de seuil et la résistance dynamique de la diode & I’état

passant.

2.5.1.3. Pertes par conduction dans le pont redresseur
Les valeurs moyenne et efficace de courant dans une diode du pont redresseur sont

reliées a celles du courant dans I’interrupteur comme le montre la relation 28 :

I

__ ~Smoy

I -
Plmoy o (28)

Isep: est la valeur efficace du courant primaire, estimée dans le paragraphe II.2
consacré aux contraintes maximales et efficaces en courant. Il nous reste donc & estimer la
valeur moyenne Ismoy du courant primaire.

Comme précédemment, cette estimation est basée sur les formes d’ondes de courant
dans I’interrupteur (figures 7.a et 7.b).

En conduction mixte, la valeur moyenne du courant primaire, sur une période basse
fréquence, est la somme des valeurs moyennes en conduction discontinue Ismoy cda €t en

conduction continue Igmoy cc :

ISmoy = ISmoy_cd + ISmoy_cc (29)
Avec :
Vinar *%eq
Ty =~ 1~ cos(o- t1)]

Smoy_cd
= n-F,

L, (30)

max

2-1
= -cos(m-tl)
T

Smoy_cc

Les pertes par conduction dans le pont redresseur (Pcond pr) sont données par la
relation suivante :

Pcond_pr = 4-(VoD -1 +Ro, -Imeffz) GD

Dilmoy

2.5.2 Les pertes par commutation
Nous parlons de pertes par commutation lorsque nous nous intéressons a 1’évaluation
des pertes dissipées lors de la fermeture ou ’ouverture d’un semiconducteur. Ces pertes

dépendent a la fois des composants utilisés, du type de la commutation et des éléments
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parasites de la maille de commutation [Cheron 89], [Jeannin 01], [Hofer 99], [Lapassat 98],
[Aubard 99].

Dans cette partie, pour estimer les pertes par commutation, nous allons nous baser sur
un modele tenant compte des principaux phénomeénes de commutation dans une cellule
clémentaire de commutation Mosfet-Diode (figure 13), dans laquelle intervient 1’inductance

de maille (Liai1) [Roudet 90], [Mérienne 96], [Ferrieux 991, [Schanen 94].

Figure 13 : Cellule de commutation élémentaire

2.5.2.1. Pertes a amorcage de Uinterrupteur
En prenant en compte le phénoméne de recouvrement inverse de la diode et en
supposant que la tension du Mos s’annule en méme temps que le courant de recouvrement, les

formes d’ondes de la tension Vg(t) et du courant Ig(t) a I’amorgage de I’interrupteur sont

présentées sur la figure 14 ci-dessous.

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

I

Figure 14 : Formes du courant et de la tension a | ’amorc¢age de Uinterrupteur

Connaissant les variations du rapport cyclique sur une période basse fréquence et
sachant que le courant commuté & I’instant de I’amorcage de I’interrupteur en conduction

discontinue est nul, nous considérons que les pertes a I’amorcage en conduction discontinue

sont nulles.
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En conduction continue, le courant commuté & I’instant de I’amorgage est le courant
minimal sur chaque période de découpage rappelé par la relation (32).

V.., -sin(o-t)

-V_ .si .t
2-L1-Fd-(1 .m mVSﬂn(Co )] (32)

(o]

ISmin_cc ®=I, -sin(m . t)—

A partir de la cellule de commutation, nous déduisons que le front de courant maximal
s’exprime comme suit [Merrienne 96] :

2 ISmin_cc (t) ) (Ucom - Vth (33)
R, Cy-L

didton(t) = \/

mail
Avec :
Ucoms Ve : 1a tension de commande et la tension de seuil de ’interrupteur.
Rg, Cga: la résistance de grille et la capacité grille-drain correspondant a la
capacité Miller.
Nous définissons les variations de la valeur maximale du courant de recouvrement

Irm(t), identifiées a partir de la mesure pour un courant maximal de 4A, comme suit :
Irm(t) = 3.75-107 - didton(t) (34)

Ainsi I’énergie ( E_int_amo(t) ) nécessaire a I’amorgage de I’interrupteur est donnée
par la relation suivante :

(vm sino- ) e ) | { (35)

(i cc O+ MO 41050 (2 1m0+ 3Ty (t))}

E_int amo() =

didton(t)

Avec :

-4
s() =——— 1310 —+410-107" - didton(t) (36)
107 - didton(t) +100-10

Nous déduisons donc que la puissance dissipée lors de 1’amorgage de I’interrupteur
est :
T
ent(ﬁ) 1

4 . .
Pint_amo = T Z E_int amo(i-T,) 37)

T j=ent( t—l)
Ta

ent(x) désigne la valeur enti¢re du réel x.

T; et Tq sont, respectivement, la période de réseau et la période de découpage.
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2.5.2.2. Pertes au blocage de | ’interrupteur

La figure 15 présente les formes d’ondes de la tension et du courant modélisées lors du

blocage de I'interrupteur.

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

0

Figure 15 : Formes de courant et de tension au blocage de Pinterrupteur

Le courant commuté & ’ouverture de Pinterrupteur en conduction discontinue et en
conduction continue est le courant maximal pour chaque type de conduction sur une période

de découpage. En basse fréquence, ce courant maximal s’exprime comme suit :

(

o
Lo a () = —%—-V__ -sin(o-t)
et LR, (38)

Voax - SIN(@ - t)

V. -sin(o-t
o e

o

ISW_Cc ® =1, -sin(@-t)+

Nous définissons les fronts maximaux du courant (didtoff{t)) et de la tension (dvdf) au

blocage de I’interrupteur comme suit :

2.1 -V
didtoff cd (t) = st OV

1 didtoff cc (t) =

dvdt =
R

g 'ng

R, C, L

mail

2 ) ISmax_cc (t) ’ Vth

Vth

R, Cy-L

mail

(39)

Les ¢nergies dissipées en conduction discontinue et en conduction continue

s’expriment comme suit :
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Y 2
Vax - Sin(0- t) + —°) v I ®?
Eint_bloc_cd(t)=1 t)- DLt Vg -Sin(@+ )+~ + L - didtoff_ed(t) |- —Smaxedt?
- - () Smax__cd() 2. dvdt ( max ( ) m 'mai] * 41410 _Cd) 2~didtoff_cc(t)
v\ (40)
Vnax - Sin(@- t) + —9) . I ®?
Eint_bloc_cc(t)=1 t)- +| VVWiae -sin(@- ) + =2+ Lo - didtoff_co(t) |- —omxcer”
| cc(t) Smax_cc( ) 2. dvdt ( max (@-1) m mail - didtoff_cq( )) 2. didtoff _cd(t)
Ainsi, les pertes dissipées au blocage de I’interrupteur sont données par la relation 41:
ent(;_—l)-l ent( 4T_; )-1
4 $ o . T
Pint_bloc = T Z Eint_bloc_cd(a 4 - Ty +(-1)-Ty) + Z Eint_bloc_cc(a  (i-Ty) Ty +i-Ty) 41
r i=l em(%)
V

0o

est I’expression du rapport cyclique en
V,+m-V__ -sin(o-t) P pport e¥eld

Rappelons que a, (t) =
conduction continue.
2.5.2.3. Pertes au blocage de la diode

La figure 16 présente les formes d’ondes du courant Ip(t) et de la tension Vp(t) au

blocage de la diode.

Ip(1) Vo(t)

Figure 16 : Formes d’ondes du courant et de la tension au blocage de la diode

Le courant commuté par la diode a I’ouverture en conduction discontinue est nul.
Ainsi, les pertes par commutation sont nulles dans ce mode de conduction.

En conduction continue, 1’énergie dissipée au blocage de la diode s’exprime comme

suit :
-sin(®- t) - Irm(t)*
Ed_bloo(t) = vz SIR(©- O - Irm(©) (42)
- 6 - didton(t)
Nous déduisons donc que les pertes au blocage de la diode s’expriment par la relation
suivante :
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Tl'
4Ty
Pd_bloc(t) = —T"L- D Ed bloc_cc(i-T,) (43)

r

ent(

)+1

. tl
1=ent(—)+1
(Td )

Remarques :
1. Les pertes a la mise en conduction de la diode sont négligées.

2. Les pertes par commutation dans le pont a diodes sont nulles (les diodes commutent 2

z€ro de tension et de courant).

2.6 les pertes dans les condensateurs des filtres d’entrée et de sortie

Usuellement, nous considérons les pertes dans les condensateurs comme négligeables.
Cependant, vue la fréquence de fonctionnement dans notre cas et les courants dans les
condensateurs, en particulier celui du filtre de sortie, et dans le but de faire une démarche
d’optimisation la plus générale possible, nous allons en tenir compte.

Des modeles plus en plus complexes modélisent les pertes dissipées dans les
condensateurs [Seguin 97] avec des précisions qui dépendent de la maniére et des outils
d’identification.

Dans notre €tude, un modele simplifié basé sur la connaissance de la résistance série
¢quivalente est utilisé. Les travaux de Seguin [Seguin 96] ont montré que ce modele est
insuffisant. Pour remédier a cette insuffisance, une maximisation de la résistance série
équivalente est adoptée. A partir des abaques de constructeurs [Eurofarad], [RIFA] qui
donnent les variations de cette résistance en fonction de la température et de la fréquence de
fonctionnement & tension utile donnée, nous avons relevé une valeur maximale de cette
résistance Resr o = 100 mQ pour le condensateur Cr et Resr ¢, = 22 mQ pour le
condensateur C,. |

Connaissant les valeurs efficaces des courants dans les condensateurs Ct (Ict exr) et Co
(Ico_efr) développées dans le paragraphe 11.2.2.2, nous pouvons calculer les pertes dissipées

dans ces condensateurs (44) :

Pe; = Rest, 'Iéf_ﬁeﬂ” (44)
PCo = ResrCo : Iéo_eﬁ'
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Conclusion sur les modéles de pertes

Disposant des formules évaluant les pertes par conduction Peonq et par commutation
Pcom dans les semiconducteurs ainsi que les pertes dissipées dans les condensateurs des filtres
d’entrée Pcr et de sortie P, de la structure flyback étudiée, nous définissons les pertes totales
(somme des pertes) comme une contrainte & minimiser (45). L’objectif est de diminuer ces
pertes en minimisant la fonction objectif (Volume total), en respectant les normes haute

fréquence et en assurant ’absorption sinusoidale.

Pertes tot=P_, +P,

comm +PCf +PC0 (45)
Dans la suite, nous rajoutons a cette contrainte les pertes fer et les pertes cuivre

dissipées dans le transformateur et dans I’inductance du filtre d’entrée.

3. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé des modeles d’une structure flyback en
absorption sinusoidale en vue de dimensionnement et de I’optimisation. Le diagramme de la
figure 17 récapitule ces modeles. A partir du modele décrivant les variations du rapport
cyclique (commande de I’interrupteur), nous avons développé un modele du bruit différentiel
en passant par le spectre du courant primaire utilisé comme un générateur de mode
différentiel pour fournir en sortie une contrainte sur le spectre CEM. Par ailleurs, nous avons
developpé un modele des valeurs maximales et efficaces en courant dans ’interrupteur et dans
la diode. Ce modéle nous a servi pour estimer les volumes des éléments passifs, dont la
fonction objectif & minimiser est le volume total. Afin de contraindre les pertes, nous avons
¢élaboré des modeles de pertes dans les semiconducteurs et dans les condensateurs des filtres
d’entrée et de sortie en nous basant sur le modéle de la commande et celui des contraintes

maximales et efficaces en courant.
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& —
Modele des pertes Modele des valeurs maximales Mod¢le du spectre
et efficaces en courant primaire
Modele de volumes des Modele du bruit
éléments bobinés différentiel

Figure 17 : Modeéles analytiques de la structure flyback

Ces modeles regroupent les différents aspects qui intéressent le concepteur des
convertisseurs dans le domaine de 1’électronique de puissance :

1. Aspect basse fréquence: il cherche des commandes assurant le fonctionnement en
absorption sinusoidale.

2. Aspect CEM: il s’intéresse aux contraintes CEM afin de respecter les normes haute
fréquence.

3. Aspect pertes : il veut optimiser les pertes dans sa structure, ce qui permet de minimiser le
colit de refroidissement.

4. Aspect volume : son but essentiel est de réduire le cofit total de la réalisation d’une
structure, ce qui nécessite (a technologie donnée) la minimisation de volume pour des
raisons économiques (cofit) et techniques (encombrement, intégration).

Pour mieux satisfaire les besoins des concepteurs de convertisseurs statiques et dans le
but de faire une procédure d’optimisation globale, il est indispensable de tenir compte des
pertes supplémentaires dans les composants magnétiques considérés comme les piliers des
alimentations a découpage. Dans ce contexte, les deux prochains chapitres seront consacrés au

développement des modeles pour évaluer les pertes fer et les pertes joules dans les
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composants bobinés sous des conditions particuliéres liées aux fonctionnements des

convertisseurs de type flyback.
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Pertes fer dans les composants magnétiques utilisés en mode de fonctionnement asymétrique

1. Introduction

L’insertion d’un transformateur de puissance dans une alimentation a découpage offre
la possibilité¢ d’une isolation galvanique et permet ’adaptation d’impédance entre la source et
la charge qui sont souvent & des niveaux différents de tension et de courant. Il est constitué de
plusieurs bobinages autour d’un noyau magnétique. Le noyau magnétique doit canaliser au
mieux les lignes de champ tout en présentant des pertes fer faibles aux fréquences de travail
¢levées. Par conséquent, le dimensionnement de ce composant magnétique est déterminant
pour les performances des alimentations a découpage ou le rendement est une préoccupation
primordiale.

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté des modéles analytiques de la
structure flyback en vue de les ‘intégrer dans une procédure d’optimisation. En particulier,
nous nous sommes intéressés aux aspects absorption sinusoidale, performances CEM,
volumes des éléments passifs ainsi qu’aux pertes dans les semiconducteurs et dans les
condensateurs.

Pour compléter ’aspect des pertes, le présent chapitre est consacré aux pertes fer dans
les composants magnétiques. L’objectif est de développer une formulation analytique pour
l'utiliser dans la démarche d’optimisation globale envisagée. Pour ce faire, nous allons
d’abord rappeler les travaux existant dans ce domaine. Ensuite, nous présenterons la
démarche expérimentale que nous avons adoptée pour évaluer analytiquement les pertes fer
dans les composants magnétiques. Cette démarche consiste & caractériser 1’évolution des
pertes fer, en haute fréquence, par des formulations empiriques en conduction discontinue et
en conduction continue, puis a utiliser ces formulations pour estimer les pertes fer sur la
période basse fréquence.

En effet, le fonctionnement des composants magnétiques utilisés en électronique de
puissance est souvent asymétrique avec des formes d’ondes de courants non sinusoidales.
Nous retrouvons dans notre cas le mode de fonctionnement discontinu, continu et mixte
(combinaison des modes discontinu et continu). Pour évaluer analytiquement les pertes fer
sous ces conditions particulieres, nous allons décomposer la problématique en trois
principales étapes. Dans les deux premilres, une caractérisation séparée & 1’échelle de la
fréquence de découpage en conduction discontinue et en conduction continue sera effectuée.
Pour chaque conduction, nous allons présenter les mesures effectuées en différents points de
fonctionnement (variation de la fréquence de découpage, de la valeur maximale de I’induction

magnétique et de son ondulation). Nous allons montrer que les pertes dissipées en conduction
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discontinue sont pratiquement la moitié de celles données par le constructeur en régime
alternatif sinusoidal. De méme, en conduction continue, ces pertes se rapprochent de la moitié
des données du constructeur lorsque ’ondulation magnétique se rapproche de la valeur
maximale de I’induction magnétique. Pour exploiter ces résultats de mesure, nous allons
proposer des formules empiriques caractérisant I’évolution des pertes fer en conductions
discontinue et continue sur une période haute fréquence. Dans la troisiéme étape de cette
démarche, nous allons combiner les formules développées en haute fréquence pour évaluer les
pertes fer dissipées en mode de fonctionnement mixte sur la période de modulation basse
fréquence. Nous allons montrer que la démarche adoptée permet de fournir une formulation
analytique convenable a4 une démarche d’optimisation avec une précision tout a fait

acceptable.

2. Pertes fer dans les composants magnétiques

A T’échelle microscopique, un matériau magnétique se décompose en domaines
magnétiques (nous retrouvons souvent 1’appellation structure en domaines magnétiques) qui
se distinguent entre eux par la direction d’orientation des moments magnétiques (figure 1.a).

Ces domaines magnétiques sont séparés par des parois.
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Figure 1 : Structure en domaines magnétiques (a : H=0, b : H=()
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L’application d’un champ magnétique externe induit un déplacement des parois
(figure 1.b). Ce déplacement est dii aux mouvements des moments magnétiques qui tendent a
s’orienter dans la méme direction du champ magnétique appliqué. Le déplacement de ces
parois crée des courants induits qui sont & 1’origine des pertes fer [Becker 63], [Bertotti 88],
[Bertotti 92], [Fish 90], [Graham 82], [Trémolet 99], [Chevalier 99].
Des études complémentaires dans ce domaine ont montré que ces pertes sont lides a la

fréquence de fonctionnement et & I’induction maximale dans le noyau magnétique [Jiles 93].

Pour évaluer les pertes fer dans les composants magnétiques, les constructeurs
proposent des données sous forme d’abaques en régime alternatif sinusoidal.
Pour les ¢valuer analytiquement, la formule de Steinmetz (1) est la plus utilisée

[Steinmetz]. Cependant, elle n’est applicable qu’en régime alternatif sinusoidal seulement.

P(t) =Cm-f" -B™ . (K1-t* ~K2-t +K3) (1)
Avec :
P : les pertes fer volumique en W/m”,

f: la fréquence de fonctionnement en Hz,

B : Pamplitude de I’induction magnétique en Tesla (T),

T : la température de fonctionnement en °C.

Les coefficients Cm, nl, n2, K1, K2 et K3 dépendent du matériau magnétique utilisé
et de la plage de variation de la fréquence de fonctionnement. Ainsi, ils sont valables pour des
types différents de noyaux de méme matériau magnétique.

Dans le cas du régime alternatif (symétrique) non sinusoidal, plusieurs travaux ont
propos¢ des formules estimant les pertes fer a partir de celles en régime alternatif sinusoidal
[Jiles 86], [Jiles 92], [Benmebarek 99]. Cependant, dans le cas des alimentations 2 découpage
et en particulier, au sein des convertisseurs PFC (Power Factor Correction), le fonctionnement
d’un convertisseur Boost ou bien du transformateur d’un flyback est asymétrique continu,
discontinu ou mixte avec une double échelle de temps (découpage haute fréquence avec une

modulation basse fréquence) (figure 2).
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IL CD : conduction discontinue

CC : conduction continue

Tyr: la période haute fréquence
t égale a la période de découpage

T Jon] ’
or T la période basse fréquence

T 5 r

Figure 2 : Forme de courant en mode asymétrique avec une modulation basse fréquence

Pour estimer les pertes fer dans ces conditions, plusieurs solutions ont été proposées.
Les solutions citées par [Ossart 90], [Hodgdon 88], [Brockmeyer 93], [Hui 94], [Mayergoyz
88], proposent des modeles mathématiques trop complexes pour étre intégrés dans une
démarche d’optimisation car ils rajoutent une étape supplémentaire en calculant les surfaces
des cycles d’hystérésis. D’autre part, 1’utilisation de la décomposition en série de Fourier
[Severns] est exclue & cause de la non-linéarité entre les pertes fer, la fréquence et 1’induction
magnétique maximale. Ces derniers temps, Brockmeyer et d’autres auteurs [Brockmeyer
96/1], [Brockmeyer 96/2], [Durbaum 95], [Albach 96], [Reinert 99] proposent une approche
basée sur la modification de 1’équation de Steinmetz pour tenir compte des variations de dB/dt

(la pente de I’induction magnétique) en calculant une fréquence équivalente foq (2).

2 "fdBY
L ) @ .
0

~ AB étant ’ondulation magnétique maximale sur la période de fonctionnement Tf,
Les pertes sont calculées en remplagant la fréquence f de 1’équation de Steinmetz par

la fréquence équivalente f.q (3).

P(t)=Cm-f," -B"-(KI-t* ~K2-t+K3) 3)

Récemment, Jeili Li et autres [Jeili 01] ont montré les limites de la méthode de
Brockmeyer dues au fait qu’elle introduit des modifications sur la fréquence sans modifier
I’amplitude de I’induction magnétique. Pour cela, ils proposent une étape supplémentaire pour
calculer une fréquence et une induction équivalentes en gardant les mémes coefficients de
I’équation de Steinmetz.

| Pour avoir des formulations analytiques plus simples a étre intégrées dans la procédure

d’optimisation que nous envisageons, la démarche que nous proposons consiste a modifier les
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coefficients de I’équation de Steinmetz en gardant les valeurs réelles de la fréquence de
fonctionnement et de I’induction magnétique. Pour ce faire, nous avons adopté une méthode
expérimentale [Larouci 02/3]. L’idée est de caractériser I’évolution des pertes fer par des
formulations empiriques en conduction discontinue et en conduction continue et d’utiliser ces

formulations, obtenues en haute fréquence, pour estimer les pertes fer en basse fréquence.

3. Procédure d’obtention des formules analytiques des pertes fer en

conductions discontinue et continue

La démarche que nous proposons pour évaluer analytiquement les pertes fer en mode
de fonctionnement asymétrique suppose que la pente de I’induction magnétique n’est pas trés
raide (pas de variations importantes de dB/dt). Sous cette condition, J.E.Triner [Triner 91] a
montré que cette pente a peu d’influence sur les variations des pertes fer. Par ailleurs, la
plupart des constructeurs donnent leurs abaques de pertes fer 2 100 °C. En effet, pour des
variations de température entre 30 °C et 100 °C, les pertes fer sont maximales 4 100 °C. Nous
caractériserons donc nos matériaux a cette température qui est représentative de la
température de fonctionnement réelle d’un noyaux magnétique.

Sous ces conditions des variations de dB/dt et de température, les pertes fer en
conduction discontinue, dépendent de la fréquence de découpage F4 et de I’induction
maximale B,y (figure 3). En revanche, en conduction continue, elles dépendent de Fg, de

Brax et de ’ondulation magnétique AB (figure 4).

) S B,

! NS

I I

Figure 3 : Formes d’ondes de I’induction magnétique en Figure 4 : Formes d’ondes de linduction magnétique en
conduction discontinue conduction continue

Pour pouvoir faire varier tous ces paramétres (Fg, Bunay, AB) dans ces deux modes de
conduction et afin d’estimer les pertes fer avec une bonne précision, deux bancs de mesure
ont ¢té réalisés. Les résultats de mesure obtenues permettent de construire une base des
donnees que nous allons utiliser pour évaluer les variations des pertes fer par des formules

empiriques.
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3.1 Mesure des pertes fer en conduction discontinue

Généralement, les alimentations & découpage opérent uniquement en conduction
discontinue ou en conduction continue. Le mode mixte présenté dans le premier chapitre est
une combinaison de ces deux modes de fonctionnement. Ainsi, une évaluation des pertes en
conduction discontinue et en conduction continue donne la possibilité d’estimer ces pertes en

conduction mixte.

3.1.1 Dispositif de mesure
Pour mesurer les pertes fer en conduction discontinue dans un transformateur d’une
alimentation a découpage, nous avons réalisé un montage en demi-pont asymétrique (figure 5)

ou I’enroulement secondaire est laissé a vide.

S1 D2 2& I,
>

ET —_ \Z v,
nA

Figure 5 : Le dispositif de mesure des pertes fer en conduction discontinue

Pendant la conduction des interrupteurs S1 et S2, I’énergie est stockée au primaire du
transformateur (magnétisation du transformateur). En revanche, sa démagnétisation est
assurée par les diodes D1 et D2.

Le nombre de spires primaire étant égal a celui des spires secondaire, il résulte que le
rapport de transformation du transformateur est unitaire. Sous cette condition nous avons :
Va(£)=V1(D).

La mesure des pertes fer consiste a faire fonctionner le transformateur a vide et de
mesurer la tension secondaire vy(t) et le courant primaire I;(t). Ainsi, les pertes fer sont
déduites de la puissance instantanée V, (t)-I,(t) dissipée dans le transformateur a vide (4).

1 +Ty
Poo == L) -V, -dt 4)
Tld

to

Ty est la période de commutation des interrupteurs (période de découpage).
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En conduction discontinue, la démagnétisation du transformateur est compléte sur une
période de découpage. Par conséquent, le courant primaire I;(t) s’annule avant la fin de la
période de découpage.

Dans ce mode de conduction, les interrupteurs S1 et S2 sont commandés 2 I’amorgage
et au blocage a fréquence de découpage Fy et & rapport cyclique o (rapport entre la durée de

conduction de I'interrupteur et la période de découpage) fixes. En pratique cette commande

est réalisée a I’aide d’un GBF (Générateur Basse Fréquence).
Pendant intervalle [0, o-T,] , les interrupteurs S1 et S2 conduisent. Le courant

primaire durant cette phase s’exprime par la relation (5) ci-dessous :
E
L = L— -t (5)

1
L, est I'inductance primaire du transformateur.

E est la tension d’alimentation.

La valeur maximale Ij. de ce courant est atteinte a I’instant de blocage des
interrupteurs (6).

E -a

I, =— 6
1max Ll'Fd ()

A partir du théoréme d’ Ampére, nous déduisons que Iy s’exprime comme suit :

— R'Sf.Bmax

Ilmax N (7)

N étant le nombre de spires de 1’enroulement primaire (égal a celui de 1’enroulement

secondaire).
St est la section effective du noyau magnétique.
R est la réluctance du noyau magnétique.

Binax est ’induction magnétique maximale dans le noyau.

2
Sachant que L, = = nous déduisons une relation entre ’induction maximale et la

tension d’alimentation (8).

B max a

= 8
E S, N-F, ®)

D’apres cette relation, nous constatons qu’a fréquence Fy fixe, I’induction magnétique

maximale Bmax est directement proportionnelle a la tension d’alimentation E. La variation de
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Brmax peut étre ajustée, alors, par la tension d’alimentation E en gardant le nombre de spires N

constant, ce qui évite de rebobiner le transformateur pour ~chaque valeur de By.

3.1.2 Résultats de mesure

Nous avons effectué les mesures sur un noyau magnétique de ferrite 3F3 sans entrefer
avec les paramétres suivants : a=0.3, N=3, $f=97.1 mm? (ETD 34). Afin de pouvoir comparer
les mesures aux abaques des constructeurs en régime symétrique sinusoidal, nous allons nous
intéresser aux fréquences Fyq =25 kHz, 50 kHz et 100 kHz et aux valeurs maximales de
I’induction magnétique B,=0.1 T et 0.2 T.

Les figures 6 et 7 montrent le courant primaire et la tension aux bornes du secondaire a

vide. Ces courbes sont relevées pour Fg=100 kHz et B=0.1 T.

1,2 15

) -15 . ; .
0,0E+00 5,0E-06 1,0E-05 1,5E-05 2,0E-05 0,0E+00 5,0506 1,0E-05 1,5E:05 20505

t(s) t(s)
Figure 6 : Courant primaire en conduction Figure 7 : Tension secondaire en conduction
" discontinue discontinue

Il est not¢ que les mesures des pertes fer sont effectuées sous la méme température que
celle des mesures données par les abaques constructeurs en régime alternatif sinusoidal
(T=100 °C). Pour ce faire, un four calorimétrique a température réglable est utilisé (figure 8).
Pour éviter I'influence de I’auto-échauffement et de la constante thermique du matériau
magnétique, nous avons mesuré ces pertes en ‘mono-coup’. Cela consiste a régler la
temperature du four calorimétrique & la valeur désirée, attendre la stabilité thermique, puis

alimenter le transformateur et relever la mesure immédiatement.
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Figure 8 : Banc de mesure des pertes fer utilisant un Sour calorimétrique

Les figures 9 et 10 présentent les variations des pertes fer en fonction de la fréquence
de découpage et de la valeur maximale de 1’induction magnétique en conduction discontinue.

Ces pertes sont comparées aux abaques du constructeur en régime alternatif sinusoidal
[Philips 98].

60 v 400 . :
. —— Mesure ! S P(mw/cm® e MeSure ot
P(mw/em)| ... Données du constructeur o ++«+ Données du constructeur, _.* "
; , . M 300 = . »
20 i ) /
100 / .

0= 4 4 4 0 3 4 4 3

2.10 410 6-10 8-10 1.105 4.10 6-10 8:10 1-10
Fd(HZ) Fd(HZ)

Figure 9 : Variations des pertes fer en fonction de F,  Figure 10 : Variations des pertes fer en fonction de F,
pourB,,=01T pour B, ,.=0.2 T

Nous constatons qu’a fréquence de fonctionnement donnée, les pertes fer mesurées en
conduction discontinue sont, pratiquement, la moitié de celles données par le constructeur en
régime alternatif sinusoidal & méme induction maximale. Ceci peut s’expliquer par le fait

qu’en régime asymétrique discontinu le cycle d’hystérésis décrit est pratiquement la moitié du

cycle symétrique.
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3.2 Mesure des pertes fer en conduction continue

En conduction continue, les pertes fer ne dépendent pas seulement de la fréquence de
découpage Fy et de la valeur maximale de I’induction magnétique By, mais également de
I’ondulation de cette induction magnétique AB due a I’ondulation du courant traversant le

bobinage.

3.2.1 Dispositif de mesure

I1 est possible de mesurer les pertes fer en conduction continue avec le méme circuit
utilisé précédemment (figure 5) en commandant les interrupteurs du pont asymétrique par une
commande a hystérésis (contréle des valeurs maximale et minimale du courant dans le
bobinage). Cependant, la fréquence de découpage est variable avec cette commande. Ainsi, il
est impossible de découpler les variations de la fréquence, de 1’ondulation magnétique et de la
valeur maximale de l’induction magnétique. Pour fixer la fréquence de découpage Fg4
indépendamment des deux autres paramétres (Byax €t AB), nous avons réalisé une structure a

base d’un hacheur série (figure 11).

V2
«——
S LAMJJ
/ w
\4
1

= /N ez m[] ]V

Figure 11 : Le dispositif de mesure des pertes fer en conduction continue

Le principe de mesure en conduction continue est identique & celui en conduction
discontinue. La puissance dissipée dans le transformateur a vide est la valeur moyenne du
produit instantané de la tension secondaire et du courant primaire.

L’interrupteur est commandé a fréquence et a rapport cyclique fixes a 1’aide d’un
GBF. La valeur maximale (I;may) €t 1’ondulation (Al;) du courant primaire sont contrélées par
I’'intermédiaire de la tension d’alimentation (E) et de la résistance de charge (Rep).

En considérant la tension de.sortie (V,) constante, nous déduisons que la valeur

moyenne du courant primaire s’exprime comme suit :
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I :(I'E . (9)

1moy R
ch

D’autre part, ’ondulation du courant I; est donnée par la relation 10 ci-dessous :

Al _a-(-a)E
: L, -F,

(10)

A fréquence de découpage et ondulation du courant primaire fixes, nous déduisons la

valeur de la tension d’alimentation nécessaire a ce point de fonctionnement :

E = L, -F Al .
a-({- a)
La valeur de la résistance de charge est déduite de la valeur moyenne du courant
o . a-E
primaire imposé€ : R , = I .

Imoy
En fixant la valeur moyenne et I’ondulation du courant primaire, nous fixons la valeur
maximale de ce courant (11):

@-E a-(1-a)E
Imax +
R ., 2-L,-F,

(1)

La valeur maximale du courant primaire et son ondulation vont imposer,

respectivement, la valeur maximale et 1’ondulation de I’induction magnétique.

3.2.2 Résultats de mesure

Les mesures sont effectuées sur le méme circuit magnétique utilisé en conduction
discontinue (ETD 34, 3F3) a la méme température de fonctionnement (100°C). Cependant, le
rapport cyclique est fixé a 0.7.

Les formes d’ondes expérimentales ci-dessous présentent le courant primaire et la
tension aux bornes du secondaire du transformateur a vide. Elles sont relevées pour Fq4 =50

kHZ, Biax=0.1 T et AB=0.05 T.
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V2(V)

0 T T T 9 T T T
20B06 -10E0S QUEHD LE® 2005 2E6 -WE® QEHD LB 2(B®
L) 19
Figure 12 : Courant primaire en conduction continue Figure 13 : Tension secondaire en conduction

continue

La figure 14 présente les variations des pertes fer volumiques mesurées en fonction de
la fréquence de découpage pour Bp,,=0.1 T, AB=0.025 T, AB=0.05 T et AB=0.075 T, ainsi
que les pertes données par le constructeur en régime alternatif sinusoidal divisées par deux.

Ces pertes de constructeur sont données pour une valeur maximale de I’induction magnétique
Bmax=0.1T.

30
P(mW/cm’®) et
... Données du constructeur/2 . /
.-~ AB=0,075T
20 /
. // AB=0.05T
N / o —
../.. . /
/
—_— AB=0,025T
O i
20 50 80 110

Fy(kHz)
Figure 14 : Pertes fer mesurées en conduction continue pour B,,,=0.1T

Nous constatons que les pertes fer mesurées augmentent lorsque la fréquence de
decoupage ou I’ondulation de I’induction magnétique augmente. Les valeurs de ces pertes se
rapprochent des données du constructeur en régime symétrique sinusoidal divisées par deux
lorsque la valeur de AB se rapproche de Bn.x. Cela confirme les résultats obtenus en
conduction discontinue (les pertes mesurées sont proches des données du constructeur

divisées par deux).
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La figure 15 montre les résultats de mesures des pertes fer obtenus pour Bma,=0.2 T et

différentes valeurs de AB.

200

P(mW/cm®)
Données du constructeur divisées sur deux

100

50 ////j;//; AB=0,075T

. '..% / s e
/
—_— AB=0.05T
0 — -
20 50 Fqkil) 80 110

Figure 15 : Pertes fer mesurées en conduction continue pour B,,,=0.2 T

En comparant ces résultats avec ceux obtenus pour Bp,=0.1 T (pour la méme
fréquence de découpage et la méme ondulation de I’induction magnétique) nous remarquons
que les pertes fer sont proportionnelles a la valeur maximale de 1’induction magnétique. Par
ailleurs, nous constatons que les pertes fer en régime asymétrique continu se rapprochent de

celles en régime alternatif sinusoidal divisées par deux lorsque AB se rapproche de Bx.

3.3 Mesure des pertes fer dans un matériau 3F3 noyau ETD 49

Afin de tester la validité des résultats de mesure des pertes fer en mode asymétrique
discontinu et continu sur le noyau ETD 34 en 3F3, nous avons mesuré les pertes fer dissipées
dans un noyau ETD 49 du méme matériau (3F3).

Nous superposons sur les figures 16 et 17 I’évolution des pertes fer volumiques dans
les noyaux ETD 34 et ETD 49 en fonction de la fréquence de découpage pour deux valeurs de

I’amplitude B et de 1’ondulation AB de 1’induction magnétique.
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15 80
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Figure 16 : Pertes fer volumiques pour B,,,,~0.1 T et  Figure 17 : Pertes fer volumiques pour B,,,,=0.2 T et
AB=0.05T AB=0.1T

D’apres ces figures, nous déduisons que les pertes fer dissipées dans un noyau ETD en
matériau 3F3 sont directement proportionnelles au volume du circuit magnétique utilisé. Nous
constatons donc que les pertes fer volumiques mesurées dans le noyau ETD 34 sont

généralisables sur tous les noyaux ETD en 3F3.

3.4 Mesure des pertes fer dans un tore en matériau 3F3

Apres avoir généralisé les résultats de mesure des pertes fer obtenus dans un noyau
ETD 34 sur tous les noyaux ETD en 3F3, nous avons effectué d’autres mesures pour tester
Iinfluence du matériau et de la forme du circuit magnétique utilisé. Dans un premier temps,
des mesures sur un tore en matériau 3F3 sont réalisées.

Les figures 18 et 19 présentent les variations des pertes fer mesurées sur un tore 3F3
en conduction discontinue pour B, =0.1 T et en conduction continue pour B, = 0.1 T et AB

=0.05 T en fonction de la fréquence de fonctionnement.

40 30

P(mW/en? Dormées du 12 Données;du constructeur/2
(m! ) nnées du constructeur/ PrWien?)
30 NESiTe S o Mesure

_3 / 2 s

20
10 j -

10} /

0% 4 4 4 5 " u . 4 4 5
2.10 4.10 6-10 8-10 110 210 4.10 6-10 810 110

Fy(Hz) Fy(Hz)
Figure 18 : Pertes fer mesurées comparées aux Figure 19 : Pertes fer mesurées comparées aux
données du constructeur en conduction discontinue données du constructeur en conduction continue
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Nous constatons que les résultats obtenus confirment les précédents. En effet, les
pertes fer dissipées dans le tore en conduction discontinue sont trés proches de la moitié des

données de constructeur en régime alternatif sinusoidal.

3.5 Mesure des pertes fer dans un matériau 3C8 noyau ETD 34

Dans un deuxiéme temps, nous avons changé le matériau 3F3 par un autre type, moins
bon du point de vue pertes (le 3C8). Les mesures effectuées sur un noyau ETD 34 en matériau
3C8 pour le mode de fonctionnement discontinu (figure 20) et continu (figure 21), permettent
de conclure que les pertes fer dissipées dans un circuit magnétique en mode asymétrique
discontinu sont, pratiquement, la moitié des données du constructeur en mode symétrique
sinusoidal. Par ailleurs, ces pertes sont 2 & 3 fois plus importantes que celles dissipées dans le

matériau 3F3.

100 - 100
P(mWient) Donrées du constmct«f:mslz P(mWienT), Données du constructeur/2
Mesure i / Mesure /
50 / B / ] /
0= 4 . 4 4 0 4 4 4 5
210 4.10 610 810 l-lOS, 2:10 4.10 6-10 810 1.10
Fy(Hz) Fy(Hz)

Figure 20 : Mesure des pertes fer dans un matériau Figure 21 : Mesure des pertes fer dans un matériau
3C8 en conduction discontinue pour B,,,,=0.1 T 3C8 en conduction continue B,,,,=0.1 T et AB=0.05 T

4. Estimation des pertes fer mesurées sur le matériau 3F3 par des |

formules empiriques

Pour géneraliser les résultats de mesures obtenus, nous avons proposé des formules
empiriques estimant les pertes fer en mode asymétrique discontinu et continu & la température
de fonctionnement T=100°C.

Du point de vue optimisation, il est nécessaire d’estimer ces pertes par des fonctions
analytiques continues et dérivables afin de les introduire dans une procédure d’optimisation
basée sur un algorithme de type gradient.

Si nous supposons que la pente de I’induction magnétique n’est pas trés raide (rapport
cyclique varie entre 0.3 et 0.7) nous pouvons admettre que cette pente a peu d’influence sur

les variations des pertes fer [Triner 91].
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Sous cette condition, les pertes fer en conduction discontinue dépendent de la
fréquence de découpage et de I’induction maximale. L’évolution de ces pertes peut étre

exprimée par la relation 12 ci-dessous :

Pfer cd=k-F," B " (12)
K, nl et n2 sont des coefficients déterminés par la résolution d’un systéme d’équations
décrit a partir des points de la mesure.
Nous avons trouvé que les pertes fer volumiques en conduction discontinue

s’expriment comme suit :

Pfer cd =0.038-F,'.B_ *® (13)

Avec : Pfer cd en mW/cm® , Fqgen Hz et B.x en Tesla.
Nous superposons sur les figures 22 et 23 1’évolution des pertes fer en conduction
discontinue relevées de la mesure et estimées par la formule empirique 13 pour By,s,=0.1 T et

02T.

“ Estimati 200 it
timation : imati
P(mW/cnr) PmWiar?) Estimation

e e e

0 : 0
210" 410 610 sa0* 100 1240° 210" a1t e0*  sa* 1100 1210°
Fy(Hz) F(Hz)
Figure 22 : Pertes fer mesurées et estimées en Figure 23 : Pertes fer mesurées et estimées en
conduction discontinue pour B,,,,=0.1 T conduction discontinue pour B,,,=0.2 T

D’apres cette comparaison entre la mesure et la formule empirique, nous constatons
que I’estimation des pertes fer en conduction discontinue est validée (écart de 10%).
En suivant la méme démarche et en introduisant 1’ondulation magnétique, les pertes

volumiques en mode de fonctionnement continu évoluent selon la relation 14 :

Pfer cc =0.005-F” .-B_ *"".AB"" (14)

Les figures suivantes présentent les pertes fer volumiques mesurées superposées a
celles estimées par la formule 14 pour Bi.x=0.1 T, 0.2 T et différentes valeurs de 1’ondulation

magnétique.
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Figure. 24.* : Pertes fer mesurées et estimées en conduction continue pour B,.;,=0.1T, B,,,,=0.2T et différentes
valeurs de AB

L’erreur maximale commise sur ’estimation ne dépasse pas 15%, ce qui valide cette
estimation sur la plage de fréquence 25 kHz-100 kHz ou operent une grande famille des
alimentations a découpage. Notons que dans le but de bénéficier des avantages de
"optimisation avec des modeéles analytiques, comme cela sera analysé dans le chapitre 6, cette

précision est acceptable.
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5. Estimation des pertes fer en basse fréquence

Dans les alimentations a découpage et en particulier, au sein des convertisseurs PFC,
I'inductance d’un convertisseur Boost ou bien le transformateur d’un Flyback sont parcourus
par des courants haute fréquence pouvant étre en mode continu, discontinu ou mixte avec une
modulation basse fréquence.

Ainsi, les pertes fer dissipées dans le circuit magnétique doivent &tre évaluées sur une
période basse fréquence. Une mesure directe des pertes fer dans le cas d’un PFC est possible,
mais elle n’offre pas les informations suffisantes pour réaliser un processus de conception
(dans le quel nous avons besoin des expressions analytiques). La méthode proposée consiste a
employer les expressions analytiques obtenues en haute fréquence pour chacun des deux
modes de conduction et & intégrer ces résultats sur une période basse fréquence.

Cette approche est validée expérimentalement sur une maquette d’un convertisseur

boost en mode PFC.

5.1 Dispositif de mesure
Pour mesurer les pertes fer en basse fréquence dans une structure en absorption

sinusoidale, nous avons utilisé un convertisseur boost en mode PFC (figure 25).

le V
2 D I,
L |4
N ! N

Vi
I/rm‘ V;'ed V
Ay |

|

Figure 25 : Circuit de mesure des pertes fer en basse fréquence

Dans cette structure, nous désirons avoir un courant primaire sinusoidal :

LM=I_, -[sin(m . t)[.

2.V,
TRy étant I’amplitude de ce courant.

ch max

Avec :
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V. : la tension de sortie supposée constante,
Ren : la résistance de charge,

Vimax : I’amplitude de la tension d’alimentation.

Pour assurer I’absorption sinusoidale et la régulation de la tension de sortie a

fréquence de découpage fixe, le rapport cyclique doit évoluer selon la relation 15 [Ferrieux] :

at) =1- V\;‘“ -sin(@ - t) " (15)

o

I résulte que 1’ondulation du courant primaire s’exprime comme suit :

1’ o

V, \Y%
AL () =—— 11— — .sin(o - t 16
=g [ e sin( >J (16)
Connaissant la valeur maximale et I’ondulation du courant primaire, nous pouvons

déduire la valeur maximale et I’ondulation de 1’induction magnétique.

5.2 Résultats de mesure
5.2.1 Résultats de mesure en conduction discontinue ;

Les figures 26 et 27 montrent le courant primaire et la tension secondaire en mode de
fonctionnement discontinu avec une modulation basse fréquence. Ces courbes sont relevées

pour une fréquence de découpage Fq=66 kHz et une inductance primaire L,;=32 pH.

30
Va(V)
_5 ..
=22.5}
=40
0 001 0.02 0 0.01 0.02
t
(s) i(s)
Figure 26 : Evolution du courant primaire en conduction Figure 27 : Evolution de la tension secondaire en conduction
discontinue discontinue

Dans ce cas, la mesure des pertes fer sur une période basse fréquence donne :
Pfer cd BF=36.6 mW/cm®. Notons que Iutilisation d’un oscilloscope numérique spécifique
[Tectronix 00] nous a permis de stocker un nombre suffisant d’échantillons (300 points par

période de découpage) pour effectuer ces mesures.
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Pour estimer ces pertes analytiquement, nous considérons que la valeur des pertes fer
sur une période basse fréquence (Pfer_cd BF_est) est la somme des pertes fer dissipées sur

toutes les périodes haute fréquence (17) :

Fa

4 . F 4.F,
©.» Pfer_cd_HF(i) (17)
Fd i=1

Pfer cd BF est=

Avec :
i désigne la i*™ période de découpage,
F; est la période réseau,

Pfer cd_HF(i) = 0.038-F,"' -B

-)2.63

i)** est la valeur des pertes fer dissipées sur la 1™

i (
période haute fréquence.
Cette estimation analytique conduit & une valeur a 6% preés des pertes fer mesurées

(Pfer cd BF est=34.5 mW/cm?).

5.2.2 Résultats de mesure en conduction continue :
Les courbes expérimentales 28 et 29 présentent 1’évolution du courant primaire et de
la tension secondaire sur une période basse fréquence en conduction continue. Ces courbes

sont relevées pour Fg=66 kHz et L;=2.35 mH.

Li(A)
V2 (V)

0.2

-0.2 -40
0 0.01 0.02 0 0.01 0.02
t(s) t(s)
Figure 28 : Evolution du courant primaire en conduction Figure 29 : Evolution de la tension secondaire en conductio
continue continue

Nous avons effectué les mesures sur deux inductances L;=0.9 mH et L;=2.35 mH.
Dans le tableau 1, les résultats de mesure sont comparés aux valeurs des pertes fer estimées

analytiquement par la relation 18 ci-dessous.

Fy

. 4.F,
ki -y Pfer_cc_HF(i) (18)
F, 3

Pfer cc BF est=
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Avec : Pfer_cc_HF(i) = 0.005-F,"* -B__ (i)*"" - AB(i)""

Ll(mH) Pertes fer mesurées (m W/cm3) Pertes fer estimées (m W/cm3)
0.9 18.4 19.5
2.35 59 4.95

Tableau 1 : Pertes fer mesurées et estimées analytiquement

Nous pouvons conclure que I’estimation analytique des pertes fer en basse fréquence a
partir des formules empiriques caractérisant 1’évolution de ces pertes en haute fréquence, est

validée avec un écart de 15%.

6. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé un modele analytique pour évaluer les pertes
fer dans les composants magnétiques utilisés dans les alimentations a découpage en mode de
fonctionnement discontinu, continu et mixte. L’objectif est de disposer, pour ce mode
particulier de fonctionnement, d’une formulation analytique précise, simple et facilement
intégrable dans une démarche d’optimisation.

Pour ce faire, nous avons réalisé un banc de mesure pour chaque type de conduction
(discontinu et continu) et nous avons effectué les mesures, séparément, pour différents points
de fonctionnement. Les mesures effectuées sur les matériaux 3F3 et 3C8, noyaux ETD et tore,
ont montré que les pertes fer dissipées en conduction discontinue sont, pratiquement, la moitié
des données du constructeur en régime alternatif sinusoidal. En revanche, en conduction
continue, les pertes fer dépendent de 1’ondulation magnétique. Ces pertes se rapprochent de la
moiti€ des abaques du constructeur lorsque 1’ondulation magnétique se rapproche de
’amplitude de I'induction magnétique. Ces mesures ont permis de caractériser, en haute
fréquence, 1’évolution des pertes fer dissipées dans un matériau 3F3, en régime asymétrique
discontinu et continu, par des formules empiriques. Le mode de fonctionnement mixte, qui
nous intéresse en particulier dans ces travaux, est déduit de ces deux régimes.

L’intégration de ces formules analytiques sur la basse fréquence nous a permis
d’évaluer les pertes fer sur la période de modulation basse fréquence, considérées comme
somme des pertes dissipées sur toutes les périodes haute fréquence. L’approche que nous
avons adoptée a été validée sur une maquette d’une structure boost en mode PFC avec un

¢cart maximal de 15%. Cette précision est tout a fait acceptable dans une démarche
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d’optimisation globale et complexe qui tient compte de plusieurs aspects de fonctionnement.
Toutefois, I’estimation analytique développée est applicable dans la plage de fréquence allant
de 25 kHz a 100 kHz. Toutefois, cette approche ne tient pas compte des formes d’ondes de
I’induction magnétique caractérisées par des variations importantes (fort dB/dt).

A ce stade, nous disposons d’un modele, prét & étre intégré dans une démarche
d’optimisation, pour évaluer analytiquement les pertes fer dans les composants magnétiques.
Cependant, il y a une deuxieme source des pertes dans ces composants magnétiques liées aux
pertes joules dissipées dans le bobinage. L’objectif du prochain chapitre est de développer un

modele pour estimer ces pertes joules et compléter ainsi les modéles des pertes.
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1. Introduction

Dans le chapitre précédent nous avons développé un modele des pertes fer dans le
circuit magnétique d’un composant bobiné. Dans le but d’évaluer analytiquement les pertes
dissipées dans le bobinage de ce composant et de compléter le modéele des pertes, ce chapitre
s’intéresse aux pertes cuivre. Dans ce domaine, plusieurs travaux ont propos¢ des expressions
analytiques de la résistance en alternatif sans tenir compte des circuits magnétiques
coniprenant un entrefer [Dowell 66], [Vankatraman 84], [Carsten 86], [Jongsma 86],
[Vandelac 88], [Goldberg 87], [Spreen 90j, [Hurley 00], [Schutz 97], [Schutz 99]. Pour tenir
compte de D'entrefer, plusieurs travaux basés sur la simulation type éléments finis, coliteuse
en temps de calcul et non adaptée a une procédure d’optimisation, existent également
[Cogitore 94/1], [Cogitore 94/2], [Laveuve 91], [Lofti 93], [Schellmanns 97], [Fouassier 98],
[Breslin 97], [Rudy 92], [Jiankun 99], [Kutkut 95]. Dans ce dernier contexte, nous avons
développé une approche basée sur 1’équivalence entre un bobinage réel et une couche
homogene caractérisée par une permeabilité magnétique complexe. Comme nous allons le
montrer, cette approche réduit considérablement la durée de la simulation type éléments finis
et procure un modele analytique facile a intégrer dans une démarche d’optimisation.

Nous allons étudier le cas d’une inductance et le cas d’un transformateur de flyback.
Nous validerons d’abord 1’équivalence entre le bobinage réel et la couche homogeéne
caractérisée par une perméabilité magnétique complexe. Ensuite, nous allons estimer
analytiquement le champ magnétique créé dans cette couche pour aboutir finalement a des
expressions analytiques des pertes cuivre. Cette démarche sera validée par la simulation

Flux2D [Flux2D 00] et Flux3D [Flux3D 00].

2. Estimation analytique des pertes cuivre dans un bobinage

Pour leurs intéréts en rapidité de calcul tout en fournissant une précision correcte des
résultats obtenus, les modéles analytiques sont fortement recommandés pour effectuer une
procédure d’optimisation sous contraintes. C’est pourquoi nous cherchons a modéliser
analytiquement les pertes cuivre dans un enroulement d’un composant bobiné.

Nous nous intéressons ici aux pertes par effet de proximité, aux pertes dues a
Pentrefer et aux pertes par effet de peau. Rappelons que les pertes par effet de proximité sont
les pertes dissipées dans un conducteur sous 1’effet du champ créé par les conducteurs voisins,
que les pertes dues a I’entrefer sont celles dissipées dans le bobinage sous I’effet du champ
crée par entrefer, et que les pertes par effet de peau sont dissipées dans le conducteur sous

I’effet du champ créé par le conducteur lui-méme.
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2.1 Estimation des pertes par effet de proximité

Pour mener cette estimation, nous avons besoin de quelques hypothéses adaptées a
notre probleme. Tout d’abord, nous supposons que chaque bobinage du composant est
constitué de fils cylindriques réguliérement espacés. En suite, nous raisonnerons en
supposant que ces spires été déroulées afin de ramener le probléme analytique & un probléme
2D plan.

L’estimation des pertes par effet de proximité consiste, dans un premier temps, a
remplacer une couche de bobinage dont les fils sont définies par une perméabilité relative
réelle (ur) et une résistivité électrique (p) par une couche magnétique homogene caractérisée
par une perméabilité relative complexe équivalente (ureq). Ainsi, le calcul des pertes

s’effectuera sur une plaque homogene et non pas sur chaque fil du bobinage.

2.1.1 Remplacer le bobinage par une couche homogéne
Un fil cylindrique plongé dans un champ radial variable crée un moment dipolaire
proportionnel au champ appliqué (1). Il apparait donc, dans I’enroulement, un moment

dipolaire par unité de volume.

M = o - Hex €))

Connaissant la polarisabilit¢ o d’un fil cylindrique [Landau], nous pouvons déduire la
perméabilité relative équivalente preq.
Le probleme revient alors a évaluer les pertes dans un matériau homogene caractérisé par une

perméabilité complexe.

2.1.1.1 Calcul de la perméabilité complexe équivalente

Soit un fil cylindrique dans un champ externe Hex. Nous supposons que ce champ est
uniforme, périodique et perpendiculaire a ’axe du fil. Les courants induits dans ce fil créent
un moment dipolaire proportionhel au champ appliqué (1).

Le calcul de la polarisabilité a est détaillé par Landau [Landau 69]. Il est basé sur
I’évaluation des champs a ’intérieur et a I’extérieur d’un cylindre en respectant la continuité
du champ sur la surface de ce cylindre. Ainsi, la polarisabilité¢ dépend de la fréquence f par

I’intermédiaire de 1’épaisseur de peau et s’exprime au moyen des fonctions J( et J1 de Bessel

comme le montre la relation 2 ci-dessous:
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ber[l, fz—'f)i—j-bei[l, ’g—f]
o(f) = 1-— 2 : L i @
s ber(o, /2—fJ+ j-be{o, /E—fJ
i fp fp )]

Les fonctions ber et bei donnent les parties réelle et imaginaire des fonctions de

Bessel.
fp est la fréquence de peau pour laquelle I'épaisseur de peau Sp est égale au rayon du

il
0 .
= F 3
T nop? 3)
p €tant la résistivité du fil et u sa perméabilité.
Des approximations de la polarisabilité¢ en basse et en haute fréquence sont données
[Landau] :
4 2 4 2
a(w) = LR e j-r RO en basse fréquence,
9 -m-p 16-m-p
1 . . . :
a(w) =——-(1 L 2—'1) —-J- L |2p en haute fréquence.
2-n r \p-o 2:tr \po

Dans une couche de bobinage, un fil déterminé subit non seulement le champ appliqué

exterieurement Hex, mais aussi celui Hr créé par ’ensemble des autres fils (effet de
proximité) (4) :

Hr=———.M @)

v

Hex

6-hpas’

: Moment dipolaire créé par un fil cylindrique dans

Figure 1 : Couche de bobinage avec des fils  Figure 2
une couche de bobinage

cylindriques
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Cette réaction a pour effet de diminuer la valeur du champ externe appliqué sur un fil
(figure 2).
A partir de la figure 2, nous déduisons que la polarisabilité effective s’exprime comme

suit :

1 2 1Ha(f)

— )

6-hpas 2

oeff( f) i=

2
21 -2 ()

La perméabilité relative qui équivaut a un enroulement de fils cylindriques se déduit
de la polarisabilité magnétique d'un fil en tenant compte du coefficient de foisonnement Kf
(rapport entre la section du cuivre et la section équivalente du matériau homogene réservée au
bobinage) comme suit :
ureq(f) =1+ Kf - aeff (f) (6)

Les figures 3 et 4 présentent les variations de la partie réelle et imaginaire de la

perméabilité complexe équivalente en fonction de la fréquence pour r=0.2 mm, hpas=0.8 mm.

1

Re(pr(f)) : ! B 1 B G

— : LN i _ LI 7 TR

—xt 7 it TN 3 I r( 1) &
-- i ) HE f N

o i ~
FTT - ] B R B! 0.01 [==

(=]
1
w

4 5 6

14103 1-10 110 1-10 lAlO7 1-108 14103 14104 1-!05 ]<106 1<|07 lAlO8
f(Hz) f(Hz)
Figure 3 : Partie réelle de la perméabilité relative Figure 4 : Partie imaginaire de la perméabilité
relative

La partie réelle de la perméabilité complexe tend vers 1 en basse fréquence ou le
conducteur se comporte comme le vide. En revanche, en haute fréquence elle tend vers 1-Kf,
car le champ magnétique ne pénétrent plus dans le conducteur.

D’autre part, la partie imaginaire de la perméabilité complexe est proportionnelle 4 o

2 en haute fréquence. Les pertes par courants induits dans les fils

en basse fréquence et a o
sont liées a la partie imaginaire de la perméabilité, mais pour avoir une grandeur
proportionnelle aux pertes, il faut encore multiplier la partie imaginaire par o. Nous
remarquons alors que les pertes sont bien proportionnelles & ®2 en basse fréquence et a ©1/2

én haute fréquence.
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2112 Résultats de simulation

Pour valider I’équivalence entre une couche de bobinage (ur, p) et une couche
¢quivalente avec un matériau homogéne caractérisé par uné perméabilité magnétique relative
complexe (preq), nous avons simulé, a ’aide des logiciels Flux2D et Flux3D, le cas d’un
bobinage réel (figure 5) puis le cas du bobinage homogéne a p complexe (figure 6). Pour des
raisons de symétrie, 1’étude est effectuée sur le quart de la géométrie. Pour exciter le circuit

magnétique, une source externe de courant I(t) = Im- sin(o - t) est utilisée.

y4 yA

Source d’excitation
externe

i Source d’excitation
externe

Figure 5 : Bobinage avec des conducteurs réels Figure 6 : Bobinage avec le matériau homogéne
équivalent

Les caractéristiques physiques introduites pour ces simulations sont :

* Le matériau du circuit magnétique a une perméabilité relative pur=1000.

e L’air est caractérisé par pr=I. |

* La source du courant délivre un courant maximal Im=100A afin d’avoir des pertes
significatives.

* Les conducteurs du bobinage réel ont les propriétés du cuivre ur=1, p=2.10*Q.m. Ces
conducteurs sont mis en série & I’aide du couplage circuit disponible dans Flux2D.

* Le materiau homogéne équivalent au bobinage est caractérisé par une perméabilité
complexe calculée en fonction de la fréquence par la relation 6 avec : r=0.2mm rayon des
conducteurs, Kf=0.26 coefficient de foisonnement, hpas =0.8 mm distance entre deux
conducteurs voisins.

La figure 7 ci-dessous présente les variations des pertes par effet de proximité dans le

bobinage réel comparées a celles dissipées dans le bobinage homogénéisé.
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Figure 7 : Pertes dissipées dans les fils et dans le matériau homogéne équivalent

L’écart entre les pertes évaluées dans le bobinage réel et celles du matériau homogéne
équivalent est de 1% en basse fréquence et 5% en haute fréquence. Nous en déduisons que
I’équivalence entre un bobinage de fils cylindriques et un matériau magnétique homogene est

validée avec une précision suffisante pour nos applications.

Notons que la simulation du bobinage réel, présenté dans la figure 5, peut étre trés
coliteuse en temps de calcul et en taille mémoire notamment lorsque 1’épaisseur de peau est de
Iordre de 90 pm (fréquence de ’ordre de 500 kHz pour un fil de cuivre). En effet, pour une
bonne précision de calcul, le logiciel Flux2D exige que chaque épaisseur de peau contienne au
moins deux mailles, ce qui rend le maillage et la simulation au-delda de 1 MHz quasiment
impossible (sur un ordinateur de type Pentium III, 500 MHz). En revanche, la précision de la
simulation du bobinage équivalent, caractérisé par une permeéabilité magnétique complexe, est
pratiquement indépendante de la taille des mailles utilisées.

La figure 8 montre la sensibilité au maillage du calcul des pertes cuivre dans les
bobinages réel et homogénéisé pour une fréquence de fonctionnement de 500 kHz (épaisseur

de peau de 0.09 mm pour le cuivre).
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Figure 8 : Sensibilité du calcul des pertes cuivre (dans les Jils réels et dans le matériau homogene) au
maillage (épaisseur des mailles em)

Nous constatons que selon 1’épaisseur de mailles utilisées (em), le maillage peut
introduire une efreur de 17 % sur le calcul des pertes dans le cas de la simulation avec le
bobinage réel.

Du point de vue du temps de calcul, les résultats présentés par la figure 8 ont montré qu’une
¢valuation correcte des pertes cuivre nécessite 20 minutes de calcul sur le bobinage réel et 10
secondes sur la plaque homogene équivalente, ce qui favorise la simulation basée sur la

perméabilité magnétique complexe équivalente.

2.1.2 Champ dans un bobinage homogéne
Pour estimer le champ dans le bobinage, nous supposons que la densité de courant est
uniforme a I’'intérieur du bobinage homogénéisé et que la composante tangentielle du champ

magnétique sur les bords (figure 9) est fixée par le circuit magnétique.
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Y A

hf

»Y

H4 o i L Circuit magnétique
1f

Axe de symétrie —

Figure 9 : Fenétre de bobinage

Compte tenu des symétries, le champ H est dans le plan Oxy et ne dépend que de x et

e
y. Dans ces conditions, RotH =J a une seule composante non nulle (la composante selon 0z)

comme le montre la relation ci-dessous :

OHy OHx _ Iz (7)
ox oy
Connaissant les conditions aux limites :
Hx(x,E) =-H2 Hy(E, y) =Hl
2 2
Hx(x,-12 ) = H4 Hy(—-,y) = -H3

Une solution particuliére de ’équation 7 est :

B -H2+H4_H2+H4.
2 hf
H1-H3 H1+H3
= + X
2 If

Hx y

®
Hy

Cette solution vérifie bien divH =0.

Par ailleurs et d’apres la relation 7, nous trouvons :

(Rotil), = HLHH3 H2+H4 -
If hf
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—

En multipliant (Rot}_.l)Z par la surface de la fenétre (If - hf ) nous obtenons le théoréme
| d’Ampere appliqué au contour intérieur de la fenétre.
2.1.2.1 Résultats de simulation

Pour verifier le calcul analytique du champ dans une fenétre homogéne, nous avons
simulé sur Flux2D la géométrie de la figure 10 ci-dessous. Afin d’éviter la déformation du
champ introduite par I’entrefer, le vide de la région entrefer est remplacé par le méme

matériau du circuit magnétique (ur=1000). Une densité de courant uniforme est imposée dans

la fenétre avec un courant total de 10 Aeff.

!

Figure 10 : Les équi-flux dans une couche homogeéne (circuit magnétique sans entrefer)

La figure 12 présente les variations du champ magnétique dans la fenétre du bobinage

le long d’une droite paralléle & ox (y=0.25mm, figure 11).

y4 .
H2 ' x=6 mm
G — 4'—
H3 l
. y=0.25 mm
hf=22 mm | . B R O i
8 . L) & X
-
VMoo o S
e
H4
1f=16.5 mm

Figure 11 : bobinage homogéne simulé
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—C ;Eétmmggé; x ——— 1 REEL(HMALZ) y
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) : LONGUEUR(m);
T >
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Post-processeur de FLUX3D

-400

Figure 12 : Simulation a 100kHz du champ magnétique dans le bobinage homogéne le long de la droite
Y=0.25mm (circuit magnétique sans entrefer)

Nous constatons que la composante x du champ est pratiquement constante et proche
de zéro (tracé effectué proche de 1’axe de symétrie y = 0). En revanche, la composante Hy

varie linéairement en fonction de x.

La méme simulation a permis de tracer les variations du champ dans la fenétre sur une
droite parallele a oy (x = 6mm, figure 11), les résultats sont présentés dans la figure 13.
Nous remarquons que la composante Hx varie linéairement en fonction de y. Par ailleurs, la
composante Hy est pratiquement constante tant que le point simulé est loin du coin ot nous
constatons que le champ Hy devient plus intense. Cette déformation du champ dans les coins
n’a pas une grande influence sur la totalité des pertes dissipées dans la fenétre car I’ordre de
grandeur de la composante Hx (bien estimé) domine devant la composante Hy méme aux

voisinages des coins.
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e REEL (HMAGZ) x et REELLHMAG2) y
A —w—: REEL(HMAG2) z
o

LONGUEUR (m);
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Post-processeur de FLUX3D

~
1=
1

Figure 13 : Simulation du champ magnétique dans la plaque homogéne le long de la droite x=6 mm

(circuit magnétique sans entrefer) F=100kHz

Ces résultats de simulation concordent avec les expressions analytiques du champ (8)
qui montrent que Hx ne dépend pas de x et varie linéairement en fonction de y et inversement

pour Hy.

2.1.3 Calcul analytique des pertes par effet de proximité dans la plaqlie homogéne
Connaissant I’évolution du champ magnétique dans la fenétre de bobinage et la
perméabilité relative complexe équivalente, nous pouvons calculer les pertes par effet de
proximité (P_prox) dissipées dans le bobinage :
hf I
2 2

P _prox =Réel| j-e-o-po-preq- I I(Hx2+Hy2)-dxdy )

hf If

2 2
Avec :
e : la profondeur sélon I’axe oz,
© : la pulsation du champ magnétique,

Réel : désigne la partie réelle de 1’expression entre crochets.

En remplagant les composantes du champ Hx et Hy par leurs expressions (8), nous

aboutissons a une formule analytique des pertes par effet de proximité (10):
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2;f -(7-H1* +7-H2* + H3? +H42):| (10)

P prox =Réel|:j-e-u)-uo-ureq-

2.1.3.1 Simulation en 2D

La figure 14 ci-dessous présente les pertes par effet de proximité dissipées dans une
couche homogeéne de bobinage calculées analytiquement par la relation 10 et simulées sur le
logiciel Flux2D. Dans les deux cas, la profondeur selon ’axe oz est celle du circuit

magnétique e = 10.5 mm (noyau ETD 34).

| e -
""" -~
P (W)
0.1
Pcal
—— J/
Psim 0.01
e o 0o 0
1102 /
o 4
4
110 4 5 6 7
1-10 110 1-10° 1-10

f(Hz)

Figure 14 : Pertes simulées et calculées analytiquement (analyse en 2D) pour Ieff =10 A

L’écart entre la simulation et le calcul analytique ne dépasse pas 2% ce qui valide

I’estimation analytique (en 2D) des pertes par effet de proximiteé.

2.1.3.2 Simulation en 3D

Dans le paragraphe précédent, nous avons montré que le calcul analytique donne en
2D des resultats comparables a la simulation 2D. Cependant, cette analyse ne tient pas compte
de la troisieme dimension selon oz et suppose que le comportement magnétique sur un plan
dans un élément bobiné est identique sur toute la profondeur du circuit magnétique.
Or, comme c’est le cas pour les noyaux ETD qui nous intéressent, le bobinage n’est pas logé
entierement dans le circuit magnétique. C’est pourquoi une analyse en 3D est nécessaire pour
connaitre les limites de I’approche 2D.

Le logiciel Flux3D offre la possibilité de décrire une géométrie en tenant compte de
ses trois dimensions et de faire une simulation électromagnétique en 3D.

La figure 15 montre la géométrie de I’inductance étudiée précédemment et décrite en

3D. Pour des raisons de symétries, le huitiéme seulement de la géométrie réelle est simulé.

97



Pertes cuivre dans les éléments bobinés

Les propriétés physiques introduites pour cette simulation sont les mémes que celles utilisées

pour la simulation 2D.

Figure 15 : Géométrie simulée en 3D

Dans un premier temps, nous avons calculé les pertes par proximité dissipées dans le
bobinage (pertes dans le volume total occupé par le bobinage) et nous les avons comparées a
celles obtenues par ’analyse en 2D (figure 16). Les pertes calculées en 2D semblaient sous
estimées avec un écart qui dépassait 50%. En effet, cet écart provenait d’une mauvaise
¢valuation de la profondeur de bobinage. Pour remédier a cette erreur, nous avons multiplié
les pertes surfaciques dissipées dans le plan y = 0 (figure 15) du bobinage par la longueur de
la spire moyenne (2-m-Rmoy) plufét que par la profondeur du circuit magnétique. Les
résultats obtenus dans ce cas (figure 16) se rapprochent de la simulation 3D avec un écart de

2%.

Pcal 2D

Pcal_2D_corr

Psim_3D 0.01 ==

® e o0

1-10 1-10 1-10 110
f(Hz)

Figure 16 : Pertes simulées et calculées analytiquement (analyse en 3D)
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Pour justifier la multiplication des pertes surfaciques par la longueur du bobinage,
nous avons €tudié, en simulation, la variation de la puissance surfacique en fonction de
Iorientation du plan normal aux spires. Nous avons tracé, en dégradé, les variations de
I’induction magnétique sur les deux plans de symétrie xy et yz (figure 17) et nous avons
calculé les pertes par effet de proximité sur chacun des deux plans pour deux fréquences

100kHz et 1MHz. Les résultats obtenus sont récapitulés dans le tableau suivant :

Fréquence j’ H2ds Pertes dans le J' H2ds Pertes dans le
1 W/ W/
dans le plan xy plan xy (W/m) dans le plan yz plan yz (W/m)
(A% (A
100kHz 9.92 0.74 ' 10.19 0.76
1MHz 9.96 9.41 10.5 10.1

Tableau 1 : Pertes surfaciques (effet de proximité)

Nous remarquons que les pertes dans ces deux plans perpendiculaires sont tres
semblables. Ce qui incite a penser qu’il faut multiplier les pertes surfaciques par la longueur

de la spire moyenne bobinage pour avoir une estimation correcte des pertes.

Figure 17 : Variation de ’induction magnétique sur les deux plans de symétrie (circuit magnétique sans
entrefer)
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Les figures 18 et 19 affirment ce premier résultats. Elles présentent les variations des
pertes surfaciques en fonction de 1’angle 0 entre le plan z = 0 et le plan sur lequel les pertes

sont calculées analytiquement. Cette étude a ét€ menée a deux fréquences 100 kHz et 1 MHz.

! 15

P(W/m) P(Wi)

10 - e —

Pertes_simulées
— 05

P_plan_xy

Pertes_simulée

p_plan_xy

0 30 60 90 120 150 180
(<]

Figure 18 : Variations des pertes surfaciques a 100 Figure 19 : Variations des pertes surfaciques a 1 MHz
kHz

Nous constatons donc que les pertes cuivre surfaciques varient peu en fonction de la

position du plan utilisé pour 1’analyse 2D.

2.2 Estimation des pertes dues a I’entrefer

Plusieurs structures de conversion d’énergie en é¢lectronique de puissance nécessitent
un stockage intermédiaire entre la source d’entrée et la source de sortie. Parmi ces structures,
se trouve le flyback qui nous intéresse en particulier dans cette étude. En effet, le transfert
d’énergie dans cette structure est indirect. L’accumulation de I’énergie au primaire du
transformateur (considéré comme deux inductances couplées) et la restitution de cette énergie
au secondaire sont décalées temporellement. Cela nécessite un stockage énergétique souvent
important. L’entrefer est une bonne solution pour stocker cette énergie, mais sa présence
induit des effets néfastes et en particulier des pertes supplémentaires importantes dans le
bobinage. L’ objectif de ce paragraphe est d’évaluer analytiquement ces pertes pour pouvoir

les prendre en compte dans 1’optimisation.

2.2.1 Equivalence entre un entrefer et un conducteur

L’observation des équi-flux dans une fenétre de bobinage utilisée avec un circuit
magnetique ayant un entrefer (figure 20) montre qu’au voisinage de Dentrefer, elles
ressemblent a des cercles. Ainsi, il est raisonnable de supposer que I’induction magnétique
créée par D’entrefer décroit en 1/r ou r est le rayon du cercle. Cette induction serait alors
assimilable a celle créée par un fil parcouru par un courant I [Cogitore 95]. Nous supposons

donc qu’en plagant un fil parcouru par un courant bien évalué autour d’une jambe centrale
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homogene, I'induction magnétique dans la fenétre de bobinage peut étre identique a celle

obtenue avec entrefer. Tout d’abord, évaluons le courant dans ce fil.

Figure 20 : Les équi-flux dans un matériau homogéne (circuit magnétique avec entrefer)

2.2.1.1 Calcul du courant dans le fil équivalent

Pour évaluer le courant I qui doit parcourir le conducteur équivalent, il suffit
d’appliquer le théoreme d’Ampére. Dans un premier temps nous cherchons le courant qu’il
faut faire passer dans le conducteur pour que, dans la fenétre, I’induction soit identique a ce
qu’elle est sous entrefer. L’objectif est d’exprimer la valeur de I en fonction de I’induction

magnétique B dans ’entrefer.

Conservation de Ht

Hext=B/p

Conservation de Bn

Hint=B/pol Méplat parcouru par

un courant |

Figure 21 : Circuit magnétique avec entrefer

La conservation de la composante normale Bn de I’induction magnétique et de la
composante tangentielle Ht du champ magnétique (figure 21) permet d’exprimer les champs 2
I'intérieur Hint et a I’extérieur Hext de ’entrefer en fonction de 1’induction B dans le circuit

magnétique (11) :
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Hint = —
(0]
H 1)

Hext =

MO - pur

ur etant la perméabilité relative du circuit magnétique.

Le théoréme d’ Ampére nous donne :
(Hint—Hext)-e=1 (12)

Avec e I’épaisseur de ’entrefer.

En remplagant 11 dans 12, nous aboutissons a la valeur du courant dans le conducteur
équivalent (13):
I=e-£-(1~—1—) (13)

po pr

Notons que ce conducteur n’est pas en court circuit. Il est relié & une inductance
extérieure. La tension a ses bornes vaut :
V(®)=j-o-B(w)-s (14)

s ctant la surface du circuit magnétique embrassée par le flux au niveau de I’entrefer.

L’inductance reliée a ce conducteur est :

L= V _Bs (15)
I'J o I
L’¢nergie stockée dans cette inductance vaut :
W= % L-T° (16)

En remplagant 13 et 15 dans 16, nous déduisons Iexpression de cette énergie en

fonction des paramétres physiques et géométriques du circuit magnétique et de I’entrefer :

1 2
=——~(1—L)-§—-e-s (17)
2 uro o po
C’est pratiquement le méme stockage que celui assuré par DI’entrefer pour une

induction magnétique B fixée.

2.2.1.1 Résultats de simulation
Afin de vérifier I’équivalence entre un entrefer et un conducteur parcouru par un
courant calculé par la relation 13, nous avons effectué deux simulations, une avec entrefer et

Iautre avec un conducteur équivalent (figure 22 et 23).
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Source d’excitation ource d’excitation

externe externe
Conducteur remplagant
P’entrefer
_____ » X . X

Figure 22 : Circuit magnétique avec entrefer Figure 23 : circuit magnétique sans entrefer plus un
conducteur équivalent :

Le circuit magnétique est excité par une source de courant externe placée loin de
entrefer afin que son influence sur les lignes de champs au voisinage de lentrefer soit
négligeable.

La figure 24 présente les variations des modules de I’induction magnétique pour les deux
simulations en fonction de I’éloignement de I’entrefer (r).

L’¢cart maximal entre les deux simulations (avec entrefer et avec un conducteur
équivalent) est de 6%. Nous constatons donc que le champ créé par I’entrefer est assimilable a
celui d’un conducteur entourant une jambe centrale homogene, placé la o était ’entrefer et

parcouru par un courant I donné par la relation 13.

8 doeee. N —e— entrefer —g—conducteur
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Figure 24 : Variation de 'induction en fonction de ’éloignement de la jambe centrale dans le cas d’un circuit

magnétique avec entrefer et dans le cas d’un conducteur remplagant Ientrefer
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2.2.2 Estimation analytique des pertes dues a ’entrefer

L’équivalence entre un entrefer et un conducteur, validée dans le paragraphe
précédent, permet de calculer analytiquement les pertes dues a ’entrefer dissipées dans la
fenétre de bobinage.

Le champ créé par un conducteur parcouru par un courant I a une distance r de ce
conducteur s’exprime comme suit :

I
H= 18
2-m-r (18)

Les pertes créées par ce champ dans une couche homogeéne avec une perméabilité

complexe équivalente preq sont données par la relation 19 :

Pe = Réel[j-€- o - po - preq - _UHZ -ds] (19)

Avec e la profondeur du bobinage.

Ce qui mene a une expression analytique des pertes induites par 1’entrefer (20) :

2

Pe:Réélj-e-m-uo-preq-I -ln(Rm?X) (20)
81 R min

Rmax et Rmin sont, respectivement, le rayon maximal et minimal des équi-flux sortant
de I’entrefer que nous prenons en compte. Le choix de Rmin est évident, il faut le prendre trés
petit car le champ est plus intense au Voisinage de P’entrefer, dans notre cas Rmin sera pris
égal au quart de 1’épaisseur de ’entrefer, nous supposons qu’a partir de cette distance le
champ varie en 1/r. En pratique, cette distance est imposée par la carcasse qui loge le circuit
magnétique. En revanche, un simple critére pour choisir Rmax est 1i€ a la distance a partir de
laquelle le champ créé par I’entrefer devient négligeable devant le champ total dans la fenétre.

La figure 25 ci-dessous présente les variations des composantes du champ magnétique,
simulée sur Flux3D, dans la fenétre, le long d’une droite parali¢le a I’axe Ox. Ces résultats
confirment que le champ dans la fenétre est inversement proportionnel a la distance r. En
comparant les valeurs du champ créé par I’entrefer a celles du champ dia a DPeffet de
proximité, nous constatons que le premier domine au voisinage de l’entrefer et reste
comparable au champ par effet de proximité, méme a la limite de la fenétre. Cela nous a

amené a prendre Rmax égal a la largeur de la fenétre pour les noyaux ETD.
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Figure 25 : Simulation, a 100 kH, du champ magnétique dans la plaque homogeéne le long de la droite
y=0.25 mm (circuit magnétique avec entrefer)

Disposant des formules analytiques pour évaluer les pertes par effet de proximité et
celles dues a I’entrefer, nous avons ajouter ces pertes. Ceci n’est pas justifié théoriquement
puisque seuls les champs s’ajoutent. Les pertes font apparaitre des doubles produits qui ne
sont pas pris en compte par notre fagon de faire. Cependant, nous avons comparé ce calcul
analytique a la simulation 3D (figure 26). Une densité de courant homogéne est imposée dans
la fenétre avec un courant total de 10Aeff.

Comme le montre la figure 26, ’approche analytique pour estimer ces deux types de

pertes cuivre est validée par la simulation 3D avec un écart de 6%.

Psim3D_entrefer_plus_eff proxi

Pcal__an_entrefer_plus_eff proxi

o e o0 0.1 |

0.01 *

f(Hz)

Figure 26 : Pertes de proximité et dues a I’entrefer. Comparaison du calcul analytique a la simulation 3D
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La figure 27 présente les variations de I’induction magnétique sur les deux plans de

symétrie (XY et YZ). Nous constatons que le dégradé de B est identique sur les deux plans et

que B est plus intense au voisinage de I’entrefer.

Figure 27 : Variation de ’induction magnétique sur les deux plans de symétrie (circuit magnétique avec
entrefer)

Le calcul des pertes par effet de proximité plus les pertes dues a I’entrefer sur les deux

plans est récapitulé dans le tableau ci-dessous :

Fréquence Pertes dans le plan xy (W/m) | Pertes dans le plan yz (W/m)
100kHz 7.2 7.1
1MHz 92.3 91.4

Tableau 2 : Pertes surfaciques (effet de proximité plus celui de ’entrefer)

Donc pour bien tenir compte de la troisieme dimension dans 1’évaluation des pertes, il

faut multiplier les pertes surfaciques par la longueur de la spire moyenne.

2.3 Les pertes par effet de peau
L’évaluation des pertes par effet de peau dans un fil cylindrique nécessite la
connaissance de I'impédance de ce fil en régime alternatif. Cette impédance, normalisée par

rapport a sa valeur en continu, s'exprime au moyen des fonctions J et J1 de Bessel :
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ber[l, gl-f;J+j-bei(l, 2)

P2 f \ o \ fp

P ber[O, 2—.fJ+j-bei£O, 2]
\ \

Les fonctions ber et bei sont les mémes que celles utilisées dans le calcul de la

21)

polarisabilité magnétique (2).
Connaissant la résistance du bobinage en continu Rdc, les pertes par effet de peau sont

données par la relation 22 ci-dessous :
P_ep = Réel[Z(f)] Rdc - Teff> (22)

Avec :
leff : la valeur efficace du courant traversant le bobinage,

Imoy-n . . )
Rdc=p- y2 la résistance du bobinage en continu,
T

Imoy : la longueur moyenne d’une spire de bobinage,
n : le nombre de spires,

r: le rayon du fil utilisé, et p sa résistivité.

La figure 28 présente les variations des pertes par effet de peau dans 1’inductance
ctudiée précédemment en fonction de la fréquence de fonctionnement pour r=0.2mm et Ieff =

10 A.

0.1
110 110 110 1-10
f(Hz)

Figure 28 : Pertes par effet de peau
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Les pertes par effet de proximite, dues a I’entrefer et les pertes par effet de peau dans
le cas d’un fil de rayon r = 0.2 mm, un coefficient de foisonnement kf = 0.26 et un courant

efficace dans la fenétre de 10 A, sont présentées dans les figures 29 et 30.

100 S s R Cem R s EE P e ) SRR SRR e b

P_cf(f)

P_e(f)
o o 00
Ppro(f) 0.1 e

0.01 ===

110
110 1-10 110
f(Hz)

Figure 29 : Variations des pertes cuivre en fonction de la fréquence, bobinage distant de 0.125 mm de

Dentrefer
10
ry & * 9.
P (W) - : ao-e2
- » s
P cf(f) i
: e
® »
P
Ay -
) i W o T A : [t ’ Wby astaied et sy
P pro(f) [ - - 'v
0‘01 - " — . ¢ " — ) T o R St SUURO RN (ST SONN S0 B
e ¢
p P
- ,
110 3 .
110° 1-108 110’
f(Hz)

Figure 30 : Variations des pertes cuivre en fonction de la fréquence, bobinage distant de Imm de I’entrefer

Nous constatons qu’un faible éloignement du bobinage loin de 1’entrefer permet de

diminuer véritablement les pertes dues a ce dernier.

3. Estimation des pertes cuivre dans un transformateur du flyback
Le transformateur de la structure flyback est considéré comme deux inductances
couplées. Son fonctionnement est caractérisé par un transfert énergétique indirect. Ainsi,

lorsque 1’enroulement primaire est alimenté, le courant dans I’enroulement secondaire est nul
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et inversement. Nous allons chercher & exprimer 1’induction dans les enroulements d’abord en

supposant qu’il n’y a pas d’entrefer. Ensuite nous prendrons en compte son influence.

3.1 Pertes par effet de proximité dans un transformateur sans entrefer
Comme pour une inductance, il faut estimer les variations du champ magnétique dans

toute la fenétre de bobinage afin d’évaluer les pertes cuivre. Pour cela, nous cherchons une

solution qui assure :

divH =0
N (23)
RotH = —J)

Pour satisfaire la premiére équation, il suffit que la composante Hx ne dépende pas de
X et que la composante Hy ne dépende pas de y. Si cette condition est remplie, il est possible
de trouver la solution en appliquant le théoréme d’Ampére et en considérant que les
composantes tangentielles du champ sont constantes (imposées par le circuit magnétique).

Pour trouver les variations de Hx, nous appliquons le théoréme d’Ampére selon le
parcours indiqué sur la figure 31, et en respectant la conservation de la composante normale

de l'induction magnétique lors du passage de I’enroulement primaire a 1’enroulement

secondaire.
y
v 2
Y N J :
hf
. A RS i e ol N 3
If '
Figure 31 : Recherche des variations de Hx
Avec :

Hx, : composante Hx dans 1’enroulement primaire,

Hx; : composante Hx dans I’enroulement secondaire,
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ueqp : la perméabilité magnétique équivalente complexe du primaire,

peqs - la perméabilité magnétique équivalente complexe du secondaire,

En alimentant I’enroulement primaire (le courant au secondaire étant nul), nous

aboutissons aux formulations suivantes :

Hx, =——— L : (H2+H4)-%-(%—y)—H2-lf
c+u-(lf—c)
preq
preq, (24)
Hx, = r;‘reqs : (H2+H4)-%5;-(%——y)—H2-lf
e+ %% gp g
preq
Avec :

preqp et pegs : les perméabilités relatives équivalentes complexes du primaire et du
secondaire,

If et hf: la largeur et la hauteur de la fenétre totale de bobinage.

c : la largeur de la fenétre primaire,

Notons que dans le cas d’alimentation du secondaire (le courant primaire étant nul),
nous trouvons les mémes formulations précédentes.

Pour trouver les variations de Hy, nous appliquons le théoréme d’ Ampére selon le

parcours indiqué sur la figure 32 :

A
y 2
U = T
N i
R :
H3| |
SR
hf | N '; Vi
& X 3
N } {
3 )
{ ¥
L. E==
Y. A AR e
o —>
H4
i< G >
< >

If
Figure 32 : Recherche des variations de Hy

Dans le cas d’alimentation du primaire nous trouvons :
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Hy, =[H1+H3+(H2+H4).lf—b‘°—]--’i—ﬂ3
¢ 25)

Hy, = H1+ (H2 + H4). L= %

Dans le cas d’alimentation du secondaire, nous aboutissons aux relations suivantes :

X
Hyp =—-H3 —(H2 +H4) ‘h—f
(26)

Hy, =| A3 H2eHE W miamseazene- L] S
If-c hf If -c

Disposant des expressions analytiques ‘des composantes Hx et Hy du champ
magnetique dans les enroulements primaire et secondaire, nous pouvons évaluer les pertes

dissipées dans ces enroulements (27) :

hf
2 ¢
P_prox, =Réel j-e, “®- 1o preq, - j I(prz +Hyp2)-dxdy
hf
hf
2

1If
P_prox, =Réel j-e,-m-po-pureq, - .f j(Hxsz +Hy52)-dxdy
. i

27)

2

Avec : g, et & les longueurs moyennes du bobinage primaire et secondaire.

Les figures 33 et 34 présentent les pertes par effet de proximité dans les enroulements
primaire et secondaire calculées analytiquement et simulées dans le cas d’alimentation du
primaire, avec les paramétres suivants :

Valeur efficace du courant primaire Ieff, = 10 A,

Rayons des fils des enroulements primaire et secondaire rp = 0.2 mm et rs = 0.4 mm,

Coefficient de foisonnement kf = 0.7.
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P (W)

P_prox_secondaire_sim

P_prox_primaire_cdim P_prox_secondaire_dal o1
XX} 0.01 o=y X ;
- 0.01 ,/
116 = .
y ! i f 110°
110 . -
116" 110 11d 110 110 116 116 110
f(Hz) f(Hz)
Figure 33 : Pertes par effet de proximité dans Figure 34 : Pertes par effet de proximité dans
Uenroulement primaire (alimentation du primaire) Penroulement secondaire (alimentation du primaire)

Notons que ces pertes sont estimées avec un écart maximal de 10%.

3.2 Pertes dues a I'entrefer plus pertes de proximité
Dans cette partie, nous proposons une méthode basée sur le calcul du potentiel vecteur

A (28), permettant d’évaluer a la fois les pertes dues a I’entrefer et les pertes par effet de

proximité.
B = RotA . (28)

Nous cherchons une solution correspondant a un potentiel vecteur a variables séparées.

Le potentiel vecteur est parall¢le a 1’axe 0z. Nous posons alors :

Az = X(x)-Y(y) (29)

D’apres les relations 23 et 29, nous aboutissons a :
2 2 .

ZX)ZC'YJF(Z};{'X:_“'J (30)

J : est la densité du courant dans la fenétre,

u : est la perméabilité du circuit magnétique.

La solution générale de 1’équation 30, est la somme d’une solution générale sans
second membre et d’une solution particuliere avec second membre.

La solution particuliére peut étre identifiée a celle trouvée dans le paragraphe 3.1
précédent.

La solution générale sans second membre est telle que la circulation du champ
magnétique H sur le périmetre de 1’enroulement est égale a4 zéro. En adoptant une

décomposition en série de Fourier, nous proposons la solution suivante :
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X
—2rn—

Hx(n)=sin(2-n-n-l)-qn'e bt
: hf G1)
y _z.n.n.i
Hy(n) =—cos(2-m-n-—)-qn-e M
hf
Nous vérifions aisément que ces fonctions sont solutions de (30) lorsque J = 0 (sans

second membre).

Avec :

Hx(n) et Hy(n) : les composantes Hx et Hy de I’harmonique n du champ magnétique
dans la fenétre du bobinage,

hf : 1a hauteur de la fenétre du bobinage,

qn : les coefficients obtenus de la décomposition en série de Fourier de la composante

I 1

2. m-d 2
7td1+y—

d2

tangentielle Ht e = créée par le fil remplagant I’entrefer a une distance d,

ainsi que le champ Ht dans le circuit magnétique sans entrefer (32),

I: le courant dans le fil remplagant I’entrefer donné par la relation 13 du paragraphe

2.2.1.1 de ce chapitre.

hf

1 2 y
=—- |(Ht e+Ht)-: 2-w-n-—)d
qo T }_1[( X )-cos(2-m-n hf) y

2

u (32)
qnz—l—- T(Ht e+Ht)-cos(2-n-n-l)dy pour n =1
2-hf 5 T hf -

2
Disposant des formules analytiques des composantes Hx et Hy du champ dans la
fenétre, nous pouvons évaluer les pertes dues a I’entrefer plus les pertes par effet de

proximité, dissipées dans les enroulements primaire et secondaire (33):

hf

nmax 2, C
P, =Reel j-e, -0 po-preq, - Z I I(Hx_sol_gpz + Hy_sol_gpz)-dxdy
"n=0 hf
L
nmax 2 If
M- po - ureq; - Z _[ I(Hx_sol_gsz + Hy_sol_gsz)-dxdy
n=0 hf ¢
L 2

(33)

. P, =Réell j-e

«n
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Ou:

- Hx_sol_g,, Hy_sol g,, Hx sol g et Hy_sol_g, sont les solutions générales primaire et
secondaire (somme des solutions particuliéres du paragraphe précédent et des solutions
générales sans second membre données par le systéme 31),

- nmax est le rang maximal des harmoniques pris en compte dans 1’évaluation des pertes.

Remarques :

e La solution générale sans second membre est la méme dans le cas d’alimentation du
primaire ou du secondaire (31).

e La solution particuliere est prise en compte dans la composante continue du champ

seulement (pour n = 0), et elle dépend de I’enroulement alimenté (paragraphe 3.1).

Une comparaison entre les pertes dues a I’entrefer plus les pertes par effet de proximité,
calculées et simulées, a montré que DI’écart entre les deux est de I’ordre de 25%. Pour
ameliorer la précision de calcul, nous pouvons envisager de modifier la solution générale sans

second membre.

3.3 Pertes par effet de peau

Comme pour I'inductance, le calcul des pertes par-effet de peau est basé sur la
connaissance de I'impédance d’un fil cylindrique. Ainsi, les pertes dans I’enroulement
primaire P_ep, et dans ’enroulement secondaire P_eps, a la fréquence f, s’expriment comme

suit :

P_ep, =Réel[Z, (D] Rdc, - Ieff,”

(34)
P_ep, =Réel[Z (f)] Rdc, - Ieff 2
Avec :
leff, et Ieff; : les valeurs efficaces des courants primaire et secondaire,
i ber[l, ’gfp_fj +j-bei£1, f%}
p(t)z 'CJ‘T- ’2.f- P P

1
2 :
fpp ber| 0, 2—f + j-bei| 0, Z—f
\ o, fp,
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I'impédance normalisée d’un fil cylindrique de 1’enroulement primaire. L’impédance d’un fil
cylindrique de I’enroulement secondaire est obtenue en remplagant la fréquence de peau

primaire fp;, par la fréquence de peau secondaire fps,

Imoy_ -nl Imoy, -n2 . . o
-%—,Rdcs =p —L;— : les résistances des bobinages primaire et
T-T, T,

Rdc, =p

secondaire en continu,

Imoy; et Imoys : les longueurs moyennes des spires primaire et secondaire,

nl et n2 : les nombres de spires primaire et secondaire,

Ip et I : les rayons des fils primaire et secondaire, et p la résistivité de leur matériau.

Rappelons que la fréquence de peau, est la fréquence 2 partir de laquelle 1’épaisseur
de peau devient égale au rayon du fil.

La figure 35 ci-dessous récapitule les variations des pertes dues a 1’entrefer plus les
pertes par effet de proximité (courbe en pointillé) et des pertes par effet de peau (courbe en
continu) en fonction de la fréquence de fonctionnement dans le cas d’alimentation du
primaire. Nous constatons que les pertes dues  1’entrefer plus les pertes par effet de proximité

dominent devant les pertes par effet de peau en haute fréquence.

P(W)

10 T z

P_cf p(f) 1

P_prox_plus_entr_pri_cal_ap+P_prox _plus_entr_sec_cal_ap

ee e e 0.1 k=

0.01

110 2

1-10* 1-10° 1-10° 1-107

f(Hz)

Figure 35 : Variations des pertes dues a I’entrefer plus les pertes par effet de proximité ainsi que les pertes par effet
de peau en fonction de la fréquence (alimentation du primaire)

4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons dégagé des approximations qui permettent le calcul
analytique des pertes cuivre dans les composants bobinés de la structure flyback (inductance
et transformateur). Nous avons tenu compte des pertes par effet de proximité, des pertes dues
a la présence d’un entrefer dans le circuit magnétique ainsi que des pertes par effet de p‘eau.
Ce modele est basé sur le remplacement du bobinage réel par une couche homogeéne,

caracterisée par une perméabilité magnétique complexe. Cette équivalence nous a permis
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d’aboutir a un modele analytique intégrable dans une démarche d’optimisation. Par ailleurs,
elle a réduit considérablement la durée de la simulation par rapport a une simulation
numerique basée sur les éléments finis.

Disposant d’un modéle des pertes cuivre et des modeles de pertes développés dans les
chapitres précédents (pertes fer et pertes dans les semiconducteurs), le prochain chapitre sera

consacré a I’¢laboration des modéles thermiques des composants bobinés et des

semiconducteurs, en considérant ces pertes comme des sources d’échauffement.
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Chapitre 5

Modeles thermiques des semiconducteurs et des éléments

1. INTRODUCTION

magnétiques

2. MODELE THERMIQUE DES SEMICONDUCTEURS
2.2.1 Modéle thermique d’un semiconducteur avec un radiateur

3. MODELE THERMIQUE DES COMPOSANTS MAGNETIQUES

3.2.1 Identification a partir de la mesure

3.2.2 Confrontation du modéle analytique avec un outil de simulation (Flotherm) .....................c.cooou.......

4. CONCLUSION
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Modéles thermigues des semiconducteurs et des éléments magnétiques

1. Introduction

L’électronique de puissance a pour principe théorique la conversion d’énergie
électrique avec un rendement unitaire. Toutefois les différents composants constituants les
convertisseurs, qu’ils soient actifs ou passifs, ne sont pas idéaux. Ils sont le siege de pertes qui
conduisent a une élévation de leur propre température de fonctionnement ou de leur
environnement. Cette température doit étre maitrisée pour des raisons de sfireté de
fonctionnement du dispositif complet. C’est pour quoi a partir de la connaissance des pertes,
nous allons voir comment accéder aux températures des différents éléments.

Dans le deuxiéme chapitre, nous avons décrit un modele des pertes dans les
semiconducteurs, en tenant compte de la conduction et de la commutation. De méme, nous
avons développé, dans les chapitres 3 et 4, des modeles des pertes fer dans les noyaux
magnétiques et des pertes joules dans le bobinage des composants magnétiques (inductance et
transformateur). Dans le but de contrdler ’état d’échauffement de ces composants actifs et
passifs, et afin de leur assurer de bonnes conditions de fonctionnement, le présent chapitre est
consacré a I’¢élaboration de modeles thermiques permettant d’évaluer les températures de ces
composants.

Dans un premier temps, nous allons présenter un modele thermique classique des
semiconducteurs associés aux radiateurs de refroidissement. Ensuite, nous allons présenter un
modele thermique simplifié des composants magnétiques. Ce modele est basé sur la
connaissance des sources d’échauffement (pertes fer et pertes joules) et des résistances
thermiques modélisant les échanges thermiques entre le circuit magnétique, le bobinage et
I’environnement externe. Pour identifier ces résistances thermiques, nous allons effectuer une

étude expérimentale et des simulations thermiques.

2. Modéle thermique des semiconducteurs

Pour prendre en compte I’échauffement des composants de puissance dans la
procédure d’optimisation, nous décrivons, dans cette partie, un modele thermique des
semiconducteurs associés a leur radiateur de refroidissement

L’écoulement du flux de chaleur a travers le semicondu‘cteur, de la puce vers la face
arriere, se fait principalement par conduction. Cet échange est modélisé par une résistance
thermique Ry jc. Dans ce contexte, nous considérons que le composant délivre un flux de

chaleur uniforme. Ce flux représente la quantité de chaleur traversant une surface par unité de
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temps. La convection et le rayonnement qui régissent les échanges entre le radiateur et le
milieu ambiant s’expriment sous la forme d’une résistance thermique Ry, » qui est fournie par

le fabriquant du radiateur.

2.2.1 Modgéle thermique d’un semiconducteur avec un radiateur

Lorsqu’un semiconducteur est associé a un radiateur de refroidissement, il peur étre

modélisé€ par le modeéle thermique présenté dans la figure 1 ci-dessous :

P

Tj Rth _jc Rth_ra

Rth_cr

Figure 1 : Modéle thermique d’un semiconducteur

Ou:

R jc est la résistance thermique entre la puce et la face arriére du semiconducteur.

R ¢ est 1a résistance thermique entre la face arriére du semiconducteur et le radiateur.

Rin ra est la résistance thermique entre le radiateur et 1’air ambiant.

Ces resistances thermiques dépendent du semiconducteur et du radiateur utilisés, elles
sont geénéralement spécifiées par le constructeur.

A partir de ce modele, nous déduisons que la température de jonction s’exprime

comme suit :

T, =T, + Ry +Ry o +Ry )P (1)

th_jc

P étant les pertes totales dissipées dans le semiconducteur (pertes par conduction
additionnées aux pertes par commutation).

Dans la procédure d’optimisation, nous contraignons la température de jonction a ce
quelle soit inférieure & la température de jonction maximale Timax spécifiée par le
constructeur afin d’assurer aux semiconducteurs de bonnes conditions de fonctionnement.
Ainsi, nous contraignons la résistance thermique radiateur-air (Rin_ra) et les pertes dissipées

dans les semiconducteurs afin de respecter cette contrainte sur la température de jonction.

Tenant compte des niveaux de tensions et de courants dans notre application, nous

avons choisi I'interrupteur SWINASO0 (9 A, 800 V) et la diode. BYTO8P200 (8 A, 200 V).
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Le tableau ci-dessous récapitule les caractéristiques thermiques de ces deux

composants [documents techniques ST]:

Interrupteur Diode
Timax (°C) 150 150
R jc (°C /W) 1.56 2.5
R o (°C /W) 0.1 0.1
Rin ra a optimiser a optimiser

Tableau 1 : Caractéristiques thermiques des semiconducteurs

Dans la démarche d’optimisation, nous supposons que les valeurs des résistances
thermiques Ry, jc et Ry - données par le constructeur sont fixes, et nous optimisons la valeur
de la résistance thermique Ry, r» qui détermine le volume du radiateur utilisé. A partir des
données du constructeur [Schaffner 96], le volume du radiateur (Vol rad en mm’) de type

WA337 peut étre estimé (figure 2) (relation 2) :

2.5 -10*

. « » + » Données du constructeur
Volume du radiateur

(mnr’) 4 * wemmms  Estimation
4 AN
1.5-10

5000

5 10 15 20 25 30 -
Rth_ra (°C/W)

Figure 2 : Volume du radiateur en fonction de la résistance thermique

Vol rad = K

- k2 ' Rth_ra (2)

th ra

Avec :

K1=190000 mm”. °C /W,

K2=105 mm’.W/°C,

Rin_ra entre 9 °C/W et 30 °C/W.

Ainsi, nous cherchons la valeur de la résistance thermique qui minimise le volume du
radiateur (que nous rajoutons a la fonction objectif) et qui donne une température de jonction

inférieure a la température de jonction maximale.
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3. Modéle thermique des composants magnétiques

Dans cette partie, nous développons un modéle thermique simplifié des composants
bobinés. L’objectif est d’évaluer 1’état d’échauffement du circuit magnétique et du bobinage
en fonction des pertes dissipées et des résistances thermiques entre les éléments constituants

et I’environnement externe.

3.1 Le modéle

Un composant magnétique est constitué d’un noyau magnétique bobiné. Dans ce
composant magnétique, nous distinguons deux types de pertes : les pertes fer localisées dans
le circuit magnétique (en ferrite), et les pertes joules dissipées dans le bobinage (en cuivre).
Du point de vue modélisation thermique, nous considérons ces pertes comme des sources
d’échauffement. Dans ce chapitre, nous désignons par Pr la source d’échauffement liée aux
pertes fer et par P; celle des pertes joules. Par ailleurs, nous modélisons les échanges
thermiques entre le circuit magnétique, le bobinage et I’environnement externe (1’air ambiant
dans notre cas) par des résistances thermiques :

- entre le circuit magnétique et I’air ambiant Ry, g,
- entre le bobinage et I’air ambiant Ry, pa,
- entre le circuit magnétique et le bobinage Ry, p.

Dans cette modélisation, nous supposons que les flux de chaleur dans le circuit
magnétique et dans le bobinage sont uniformes. Ainsi, nous aboutissons au modéle présenté

dans la figure 3.

Figure 3 : Modéle thermique d’un composant magnétique

A partir de ce modele, nous pouvons déduire que :
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€)

Avec :

Tt : 1a température du circuit magnétique,

Ty: la température du bobinage,

Ta: la température de 1I’air ambiant.

A partir du systeme d’équations 3, nous déduisons que les températures Tr et Ty

s’expriment comme suit :

T. =T + Rthﬂba 'Rthja
. =

R thba T R tha T R th_fb

Rth_fa ' (R th_ba + Rth_fb) P
R th_ba +R th_fa + Rth__fb

-P.+

]

f

4).
Rm_ba : (R th_fa + Rth_fb ) P.+ Rthhba : Rth_fa
R th_ba + R th_fa + R th_fb - ! R th_ba + R th_fa + R th_fb

. Pf

Dans la démarche de ’optimisation, nous contraignons la température du circuit
magnétique et celle du bobinage afin qu’elles soient inférieures aux températures maximales
indiquées par les constructeurs. Pour ce faire, nous imposons des contraintes sur les pertes fer

et les pertes joules, ainsi que sur les résistances thermiques Rin_fas Rin ba €t Rin_ .

3.2 ldentification des paramétres

D’apres le systéme d’équations 4, nous constatons que la connaissance de 1’état
d’échauffement du circuit magnétique et du bobinage nécessite la connaissance des pertes fer
et des pertes joules dissipées dans le composant magnétique ainsi que les différentes
résistances thermiques. Dans les chapitres 3 et 4, nous avons développé des modeles
analytiques permettant d’évaluer les pertes fer et les pertes joules. Dans ce paragraphe, nous
présentons la fagon d’identifier les résistances thermiques Rin_fa, Rin pa €t Rin . En effet, ces
résistances thermiques dépendent des surfaces d’échanges thermiques (surfaces de contact
déduites de la description géométrique) entre le circuit magnétique, le bobinage et
’environnement externe, ainsi des coefficients (dits coefficients d’échange thermique) qui

caractérisent les échanges thermiques entre ces trois milieux (5).

Ry = %)

1
s-h
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s et h ctant, respectivement, la surface et le coefficient d’échange thermique.

Ainsi, pour diminuer la résistance thermique, il faut soit augmenter la surface
d’échange thermique, soit augmenter le coefficient h.

Le coefficient d’échange thermique dépend de nombreux paramétres, tels que le mode
de la convection (naturelle ou forcée) et la géométrie des corps matériels [Wu 96], [Taine 89]
[Farjah 94], [Sankaran 97], [Wang 94], [Perret 01], [Gillot 00]. Dans notre modélisation, nous
allons identifier ce coefficient pour une géométrie donnée (un noyau ETD 34). Dans la
démarche d’optimisation, nous utiliserons les résultats de cette identification pour des
géometries proches de celle identifiée. Dans ce cas, I’optimisation de la résistance thermique

se réduit a ’optimisation de la surface d’échange thermique.

3.2.1 Identification a partir de la mesure

Dans un premier temps, nous avons réalisé une étude expérimentale pour déterminer
les coefficients d’échange thermique :
- entre le circuit magnétique et I’air ambiant (h_g,),
- entre le bobinage et I’air ambiant (h v,),
- entre le circuit magnétique et le bobinage (h ).
Pour ce faire, nous avons effectué les mesures sur un transformateur avec un noyau

magnétique ETD 34 (figure 4) a vide, en court-circuit et en charge.

_

i Thermocouple

Figure 4 : Banc de mesure des températures du bobinage et du circuit magnétique a I’aide des thermocouples
(cas de I’essai a vide)

Pour identifier les résistances thermiques Rin_fa, Rin_va €t Ry g, trois points de mesure
sont nécessaires. Ainsi, nous avons effectué un essai a vide et un essai en court-circuit pour

déterminer les pertes fer et les pertes joules, puis un essai en charge. Pour chaque essai, nous
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avons releve les températures du circuit magnétique Tr et du bobinage T, & I’aide des
thermocouples insérés dans le composant magnétique.

Le tableau 2 présente les résultats de mesure obtenus :

P (W) P; (W) T«°C) Tyo(°C)
Essai a vide | 2 0 61 - 55
Essai en court-circuit 0 1.35. 37 45.5
Essai en charge (3
i ) 2 0.5 65 73
tension nominale)

Tableau 2 : Les résultats de mesure

A partir du systeme d’équations 4 et en utilisant les résultats de mesure du tableau 2,

"‘nous aboutissons aux valeurs suivantes des résistances thermiques :

- Ry u=176°C/W,

- Rppa=157°C/W,

- Rpap=44°C/W.

A partir de la géométrie du transformateur étudié (figure 5), nous pouvons calculer les
surfaces d’échange thermique :

- entre le circuit magnétique et 1’air ambiant (S_g),

- entre le bobinage et 1’air ambiant (s_ba),

- entre le circuit magnétique et le bobinage (s ).

\

11
«—

< »
< »

Echange (circuit magnétique-bobinage)

‘\

{
! \
i !
N ' O

4 I )

“‘ //' ;

Echange
(circuit magnétique-air)

Figure 5 : Géométrie du transformateur étudié
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Nous trouvons :

S & :4-(a-c+2-ll-a)+2-L-c
s_ba=2-b-(7r-d2—-c)+§-d22—d2-c (6)
S p=2-b-m-dl+2-c-(d2—-dl)+4-b-c

Connaissant les surfaces d’échange thermique, a partir de la géométrie (figure 5), nous
déduisons que les coefficients d’échange thermique ont les valeurs suivantes :
- hp=483WmZ°C,
- hp=344WmZoC",
- hgp=167Wm?2°C™.

3.2.2 Confrontation du modéle analytique avec un outil de simulation (Flotherm)

Le logiciel Flotherm a été congu pour étudier les phénomeénes thermiques et
hydrauliques liés a des applications diverses, notamment dans le domaine de I’¢électronique de
puissance. Il permet de résoudre 1’équation de la chaleur et celle de Navier Stocks et d’obtenir
la température en tout point du domaine étudié, ainsi que la pression et la vitesse de
I’écoulement fluide. Cependant, il ne peut pas étre utilisé directement dans une procédure
d’optimisation.

Pour vérifier les résultats de mesure effectués a vide, en court-circuit et en charge,
nous avons simulé le transformateur (figure 6) sous les mémes conditions de pertes (sources

d’échauffement) et de température ambiante.

X Z

Y Z

Figure 6 : Géométrie du transformateur simulé sur Flotherm
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La figure 7 présente le profil de température obtenu dans une coupe du transformateur

dans le cas de I’essai a vide.

Figure 7 : Profil de température dans le transformateur lors de
Dessai a vide

Le tableau 3 ci-dessous récapitule les valeurs des températures Ty du circuit

magnétique et Ty, du bobinage pour chaque essai (tableau 3).

T{(°C) Ty(°C)
Essai a vide 64 60
Essai en court-circuit 43 52
Essai en charge 67 65

Tableau 3 : Les résultats de simulation

En comparant ces résultats de simulation & ceux obtenus par la mesure (tableau 2),
nous constatons que 1’écart maximal est de 14%. Cet écart valide les formules analytiques

trouvées.

4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présent¢ un modele classique modélisant 1’aspect
thermique d’un semiconducteur associé au radiateur de refroidissement, ainsi qu’un modele
thermique simplifi¢é d’un composant magnétique. Le premier modele permet d’évaluer la
température de jonction du semiconducteur en fonction des résistances thermiques du
composant et du radiateur utilisé ainsi que des pertes dissipées dans le composant. Le second,
modélise les échanges thermiques entre le circuit magnétique, le bobinage et I’air ambiant par
des résistances thermiques, et considere les pertes fer et joules dissipées comme deux sources

d’échauffement. Ainsi, il permet d’évaluer les températures du circuit magnétique et du
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bobinage. Ces modéles seront utilisés dans la procédure d’optimisation pour contrdler 1’état

d’échauffent des semiconducteurs et des éléments bobinés.
Pour faciliter I’intégration des différents modéles que nous avons développés, dans
une démarche d’optimisation globale, le prochain chapitre sera consacré au développement

d’outils dédiés a I’optimisation avec des algorithmes de type gradient.
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1. Introduction

A travers des outils génériques d’aide a I’optimisation, nous cherchons a aider le
concepteur dans le domaine de I’électronique de puissance & concevoir des structures
compatibles avec leur environnement tout en optimisant leur encombrement et en minimisant
les pertes dissipées dans ces structures.

Dans les chapitres précédents, nous avons développé des modeles de la structure
flyback en mode PFC en vue de réaliser une démarche d’optimisation- globale de cette
structure. Le présent chapitre est consacré au développement des outils génériques d’aide a
Ioptimisation pour faciliter I’intégration de ces différents modeéles dans une procédure
d’optimisation avec en particulier un algorithme de type gradient. Tout d’abord, nous allons
rappeler, brievement, les méthodes d’optimisation existantes et nous allons classer les
modeles rencontrés en électronique de puissance en trois grandes familles. Ensuite, nous
allons nous positionner vis a vis de ces méthodes et ces modeles d’optimisation, ce qui nous
amenera a citer les limites a résoudre pour traiter les modéles précédemment développés et
pour les intégrer dans une démarche d’optimisation avec un algorithme de type gradient. Pour
ce faire, nous allons développer des outils génériques et nous allons les automatiser et les
intégrer dans I’environnement d’optimisation EDEN [Atienza 99]. A la fin de ce chapitre,
nous allons proposer une procédure pour traiter les modeles a base des fonctions escaliers en

utilisant les outils développés.

2. L’optimisation sous contraintes

Par une procédure d’optimisation sous contraintes, nous entendons la recherche dans
I’espace de solutions du vecteur optimal des parameétres d’entrée qui minimise la fonction
objectif et qui satisfait les contraintes d’égalité et d’inégalité imposées au modele & optimiser

(figurel).

Cimin <C;(@15P25P,) <C ou C; =Ccts

jmin
——» Gim
73 PSP <P ou P, =Pcts

1

- » Fobj

Fobj=F(p,,p,,-P,)

Figure 1 : Modéle avec contraintes
Tout critére C;est contraint entre deux extremums ou fixé,
Fobyj est la fonction objectif & minimiser.

Tout parametre d’entrée P; est contraint entre deux extremums ou fixé.
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L’objectif d’une procédure d’optimisation sous contraintes, telle que nous
I’envisageons, est de dimensionner un convertisseur statique en incluant les principaux, voire
tous les aspects physiques et géométriques, afin de lui assurer un fonctionnement optimal a
colit de realisation minimal. Dans le cas de la structure flyback étudiée, nous cherchons a
minimiser le volume des éléments passifs en tenant compte des aspects absorption
sinusoidale, performances CEM, pertes dans les semiconducteurs et dans les éléments passifs,
ainsi que les performances thermiques.

La précision des résultats d’une telle approche d’optimisation, ainsi que la durée

nécessaire pour obtenir ces résultats sont fortement liées a 1’algorithme d’optimisation utilisé.

3. Les algorithmes d’optimisation

Nous rencontrons dans la littérature deux méthodes d’optimisation qui se distinguent
selon la maniére de chercher la solution. Les algorithmes stochastiques [Fiacco 68], [Powell
69], [Powell 70] et les algorithmes déterministes [Ramarathnan 73], [Coutel 99/1]. Les
premiers parcourent 1’espace de solution d’une maniére aléatoire,v ce qui rend la convergence
lente, notamment pour les modéles numériques. De plus, la précision de convergence est
inconnue, mais ils ont I’avantage de ne pas étre piégés par un optimum local.

Les algorithmes déterministes dirigent la recherche de la solution en se basant sur des
propriétés mathématiques.

Dans cette famille d’algorithmes, qui convient mieux pour une procédure

d’optimisation rapide, nous distinguons les méthodes directes et les méthodes indirectes.

3.1 Les méthodes déterministes directes
Les algorithmes déterministes directs [Coutel 99/2], [Barrado 98], [Grandi 98] ne

dC. :
Let les dFob;

1 1

nécessitent pas le calcul des dérivées (les

) . Ils sont basés sur la recherche,

dans D’espace des solutions, de la combinaison des paramétres d’entrée qui entraine une
meilleure valeur de la fonction objectif. Afin de déterminer la bonne direction & suivre pour la
recherche de I’optimum, 1’évaluation de la fonction objectif pour différentes valeurs de test

est nécessaire, ce qui demande un temps de calcul considérable.

3.2 Les méthodes déterministes indirectes (méthodes des gradients)
Les algorithmes indirects [Sauvey 99], [Apolinario 00], [Volino 00] utilisent le calcul

des gradients de la fonction objectif et des critéres de sortie par rapport aux paramétres
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d’entrée pour diriger la recherche de la solution. Ainsi, ils convergent rapidement vers une
solution, ce qui permet de traiter plus de critéres que les précédentes méthodes en un temps
court et prendre en compte plus de paramétres dans une procédure d’optimisation. Cependant,
ils peuvent étre piégés par un minimum local. Pour remédier a ce probléme, le concepteur doit
tester quelques valeurs initiales des parameétres d’entrée. Par ailleurs, une bonne utilisation des
algorithmes de type gradient nécessite la continuité des fonctions décrivant le modele et la

continuité de leurs dérivées.

3.3 Notre choix de I’algorithme d’optimisation

Notre choix d’algorithme d’optimisation repose sur les besoins du concepteur des
convertisseurs statiques. En effet, le concepteur a besoin d’effectuer une procédure
d’optimisation sous contraintes la plus générale possible, la moins coliteuse en temps de
calcul et la plus précise.

D’apres ’analyse des algorithmes d’optimisation évoquée précédemment, il apparait
clairement que les algorithmes de type gradient sont les mieux placés pour satisfaire les
besoins de concepteur car ils permettent de prehdre en compte un nombre correct de critéres
et de parametres en une seule procédure d’optimisation (70 criteres et 52 parametres d’entrée
dans le cas de la structure flyback étudiée) et ils convergent rapidement vers une solution.
Pour Hmiter le risque de se faire piéger par un minimum local, il faut prendre soin au choix
des valeurs initiales des parametres d’entrée, ce que nous illustrons dans le chapitre 7.

En revanche, une meilleure utilisation d’un algorithme d’optimisation de type gradient
nécessite que le modele a optimiser soit continu, dérivable et que leurs dérivées par rapport
aux parametres d’entrée soient continues. Autrement dit, I’utilisation des modé¢les analytiques
s’avere I’idéal (figure 2). Or, ce n’est pas le cas des modeles décrivant les différents
phénomenes qui caractérisent le fonctionnement des convertisseurs d’électronique de

puissance, comme nous le montrons dans le paragraphe suivant.

/ \-——> Fobj
% Cj j-1m)
Pi i=1n) ) Modeéle > dFobj
dp,
dC
\_ >

Figure 2 : Modéle recommandé par I’optimisation avec un algorithme de type gradient
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4. La modélisation en Electronique de Puissance

Actuellement, I’électronique de puissance couvre une large gamme des applications
industrielles. Le volume et le colt de réalisation de ces applications s’avérent étre les
préoccupations essentielles des concepteurs, ce qui montre I’intérét du dimensionnement et de
Ioptimisation des dispositifs & fabriquer. Cependant, une démarche d’optimisation nécessite
la modélisation des dispositifs considérés, en tenant compte des différents phénomenes
intervenant dans la détermination de la fonction cofit du produit envisagé. Généralement, le
volume du dispositif & concevoir et la technologie adoptée sont les éléments les plus
importants dans 1’évaluation du colt de la réalisation. De plus, et en particulier dans le
domaine de I’€lectronique de puissance, le cofit de réalisation des convertisseurs statiques est
fortement lié aux perturbations engendrées par ces convertisseurs sur des installations
voisines a la fois en basse fréquence et en haute fréquence. Ces perturbations sont gérées par
des normes spécifiques et tout dépassement vient rajouter des frais supplémentaires.

Par ailleurs, la modélisation de ces différents aspects fait intervenir des modéles
différents du point de vue simplicité de traitement et d’implémentation dans une procédure
d’optimisation ou du point de vue précision des résultas obtenus ou encore du point de vue
rapidité de calcul. Dans ce contexte, nous distinguons trois grandes familles de modéles,

couramment utilisées dans la modélisation en électronique de puissance.

4.1 Les modéles symboliques

Nous définissons un modele symbolique comme un systéme d’équations décrivant les
relations entre les aspects physiques d’un dispositif et ces paramétres géométriques. Dans la
mesure du possible, ces systémes d’équations sont constitués a partir des fonctions continues,
dérivables et leurs dérivées sont continues, ce qui permet de connaitre, d’une fagon continue,
la valeur d’un paramétre de sortie et la valeur de ses dérivées dés que les valeurs des
parameétres d’entrées sont connues.

Pour leurs grands intéréts, les modéles symboliques sont incontournables dans la phase
de préconception des convertisseurs statiques. En effet, ils sont bien adaptés a un calcul
rapide. Ceci est donc trés intéressant dans une procédure d’optimisation car ils offrent a
I’algorithme d’optimisation la possibilité de parcourir I’espace de la solution en un temps de
calcul court. De plus, ils permettent d’utiliser un nombre considérable de critéres en une seule
procédure d’optimisation (70 criteres dans notre cas), ce qui permet d’effectuer une

optimisation globale en tenant compte de plusieurs phénomeénes qui peuvent intéresser le
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concepteur en électronique de puissance (absorption sinusoidale, performances CEM,
volumes, pertes, cofit ...).

L’autre avantage est la souplesse offerte au concepteur pour vérifier 1’aspect physique
des phénomeénes étudiés et déduire les parameétres agissant d’une fagon directe ou indirecte sur
les objectifs visés de la réalisation grace aux relations symboliques directes entre ces objectifs

et les parametres de la structure a concevoir.

4.2 Les modéles numériques

A Tl’inverse du modéle symbolique, un modele numérique est décrit par un systéme
d’équations non symboliques ou les dépendances entre le phénomeéne modélisé et les
parameétres du modele ne sont pas claires, ce qui fait que souvent les parametres de sorties
sont discontinus et non dérivables symboliquement. Ainsi, la connaissance de la valeur d’un
parametre de sortie en connaissant celle des parametres d’entrée nécessite un calcul itératif
faisant appel a des méthodes numériques spécifiques telle que la méthode de Newton-
Raphson pour la résolution d’un systéme d’€quations non linéaires ou la méthode de Runge-
Kutta pour la résolution d’un systéme d’équations différentielles. Notons que de tels modeles
numériques sont coliteux en temps de calcul et éventuellement en taille mémoire, ce qui les

rend plus adaptés pour I’analyse (simulation) que pour la conception par optimisation.

4.3 Les modéles semi-symboliques

La troisieme catégorie des modeles rencontrés dans la modélisation en électronique de
puissance est la catégorie des modeles semi-symboliques. Elle regroupe a la fois des modeles
symboliques et des modeles humériques. En effet, les modeles semi-symboliques sont décrits
a la fois par des fonctions continues, dérivables symboliquement et leurs dérivées sont
continues et par des fonctions dont quelques parameétres sont discontinus. C’est, par exemple,
le cas des variations de I’induction magnétique en fonction de la section effective du noyau
magnétique qui est un parametre discontinu qui varie sous forme d’escaliers. Ces mode¢les
semi-symboliques peuvent étre adaptés pour ressembler a des modeles symboliques afin de

bénéficier des avantages de ces derniers.

4.4 Positionnement vis a vis les modéles dédiés a l'optimisation des
convertisseurs statiques
Parmi les modeles analysés dans ce paragraphe, les modéles symboliques s’averent

étre les mieux placés pour réaliser une procédure d’optimisation sous contraintes car ils sont
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bien adaptés au calcul rapide et offrent une grande souplesse pour 1’étude de la dépendance
entre le modele a optimiser et ses différents parametres. Malheureusement, ce n’est pas le cas
des modeles rencontrés dans la modélisation des convertisseurs statiques ou les modéles semi-
symboliques sont inévitables, notamment, pour representer les tableaux de données, les
abaques du constructeur et les séries. Ainsi, des limites sont imposées a la modélisation

symbolique et pour bien la mener il va nous falloir les résoudre.

5. Limites a résoudre vis a vis des modeéles en électronique de
puissance

Le besoin de modéliser les différents aspects et phénomeénes liés aux fonctionnements
des convertisseurs statiques fait appel a des modéles de plus en plus compliqués. Dans laplus
part des cas, ces modéles peuvent &tre classés dans la catégorie des modéles semi-
symboliques décrits souvent par des fonctions discontinues et non dérivables
symboliquement. Cependant, I’utilisation d’un algorithme d’optimisation de type gradient
nécessite, comme nous 1’avons déja dit, la continuité des fonctions et la continuité de leurs
derivées. Ce qui fait qu’une adaptation des modéles d’électronique de puissance est inévitable
avant de les intégrer dans une procédure d’optimisation sous contraintes avec un algorithme

de type gradient.

5.1 Discontinuités liées aux tableaux de données
Les tableaux de données sont couramment rencontrés dans la conception en
clectronique de puissance. A titre d’exemple, le constructeur donne :
- le volume du condensateur en fonction de sa capacité et de la tension utile,
- les dimensions de I’inductance en fonction de sa valeur et de son courant nominal,
Ces données sont des tableaux de valeurs qui induisent une forte discontinuité des
fonctions décrivant les volumes.
Autour de la procédure d’optimisation de la structure flyback, nous allons montrer
qu’il est possible de traiter les problémes de discontinuité des fonctions définies a partir des

tableaux par des outils d’interpolation en une ou en deux dimensions (1D ou 2D).

5.2 Problémes des fonctions escaliers
Une autre limitation des modeles en électronique de puissance est liée a la

discontinuité engendrée par les fonctions ou par les paramétres qui varient en escalier (figure

3).
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Figure 3 : Variation de la section effective (Sf) d’un noyau magnétique ETD en fonction
de Uindice i du noyau choisi représentatif du produit Sf.Sb

En effet, la valeur nulle de la dérivée le long d’un palier d’escalier puis le passage de
cette valeur instantanément a I’infini perturbe fortement 1’algorithme d’optimisation en
I’empéchant de converger ou en le piégeant par un minimum local.

Comme exemple de ces modéeles, nous pouvons citer les variations de la section
effective d’un noyau ETD en fonction du noyau magnétique choisi (figure 3) a partir du
produit des aires calculé (produit de la section du bobinage Sb par la section du cuivre Sf). Un
autre exemple de fonctions en escalier concerne les variations du coefficient de bobinage en
fonction de la fréquence de découpage présentées dans la figure 10 du deuxiéme chapitre.

Pour traiter ce probleme d’escaliers, nous avons développé un outil générique dédié.
L’utilisation de cet outil en lien avec les outils d’interpolation permet d’éviter la discontinuité

des modeles et améliore considérablement la convergence de ’algorithme d’optimisation.

5.3 Problémes des bornes des séries

Pour la modélisation des convertisseurs statiques, le concepteur doit souvent
manipuler des séries pour étudier un comportement en basse fréquence issu de la contribution
de plusieurs comportements en haute fréquence (en double échelle de temps). Par exemple,
dans le cas de la structure flyback étudiée, 1’évaluation des pertes dissipées dans les
semiconducteurs consiste, tout d’abord, & modéliser ces pertes en haute fréquence puis a
additionner les pertes dissipées sur toutes les périodes haute fréquence contenues dans la
periode basse fréquence. L’intégration de ces séries de fonctions dans une procédure
d’optimisation avec un algorithme de type gradient nécessite la continuité de ces séries et la
continuité de leurs dérivées. Cependant, les bornes de ces séries varient, généralement, en
fonction des paramétres de 1’optimisation alors qu’ils doivent étre des entiers pour pouvoir

évaluer la valeur de telles séries.
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Dans la relation 1 ci-dessous, la fonction f qui dépend des paramétres d’entrée pi(i=
1,n) s’exprime sous forme d’une série de fonctions hl et h2 dont la borne maximale (imax)
varie en fonction du parameétre d’optimisation py.
{max =8(Pk )
£(P1sP2sssPiosPy) = 2 MDD Py Py) +h2(P1, Pasess Pios D) M
Pour assurer la continuil‘;:é de la fonction f, nous allons proposer une technique d’interpolation
comme le montre la relation 2 :

22(P1>P 25 PysesPp) — .
fimerp(pl,pz,--,pk,--,pn)=g2(p1,pz,--,pk,--,pn)+[ Prem e i by —integer(py +1)] Q)
gl(p17p2""pka~->pn)

Avec :
imax=integer(l:’k)
gl(pl sP2s Pk 5+ Pq ) = Zhl(pl ’pz’"’pk ,"’pn ) 4—h2(p1 ’p2 ERRE] pk EAt] pn)
®)
imax =integer(py +1)
€2(P1:P2ssPosP) = Y WP,y PiosPa) FBI(PY, Dy Py P)

i=l

Cela revient a faire la moyenne pondérée des deux fonctions obtenues pour

Imax=1nteger(Py) et imax=integer(Py+1).

La figure 4 illustre un exemple d’application de cette technique d’interpolation.
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~ M ~
0.002 L3 . i Iimerp
&~ .
5 -
P )
\ - . ..
0.001 P
] » N .~. ...
~ . N -..(;. i
\- ' PR
0 50.32 50.52 50.62
F(kHz)

Figure 4 : Exemple d’interpolation des séries de fonctions

D’aprés cette figure, nous constatons que la série de fonctions interpolée fier, €st
continue par rapport au paramétre d’optimisation F. Le méme principe est appliqué avec

succes sur les dérivées partielles.

5.4 Problémes des formulations dans le domaine des complexes
Une autre problématique que nous rencontrons souvent dans la modélisation en
électronique de puissance est liée aux modeles décrits par des formulations codées dans le

domaine des complexes (C). Cela est le cas des modeles dédiés a une analyse fréquentielle
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telle que I’estimation du spectre en basse fréquence ou le spectre CEM pour une étude
normative. Cependant, les logiciels d’optimisation généralement codés dans le domaine des
réels (R), comme c’est le cas pour EDEN, ne permettent pas d’implémenter les formulations
complexes telles quelles. Pour remédier a cette difficulté, nous allons traiter, séparément, la
partie réelle et la partie imaginaire d’une fonction complexe. Autrement dit, les calculs sont

formulés en séparant les deux aspects (réel et imaginaire) (4) :

f(Re+ j-Im)= f(Re,Im) 4)

Re et Im sont, respectivement, la partie réelle et la partie imaginaire de la fonction

complexe f.

5.5 Conclusion sur ces limites

Dans les paragraphes précédents, nous avons montré que les algorithmes
d’optimisation de type gradient munies des modeles symboliques sont bien placés pour
effectuer une procédure d’optimisation rapide comprenant un nombre considérable de critéres
et de parametres (70 critéres et 52 parametres d’entrée dans le cas de la structure flyback). En
revanche, des limites imposées par les modéles semi-symboliques empéchent de bien mener
cette approche d’une fagon directe, sans aucune adaptation, dans un environnement
d’optimisation utilisant des algorithmes de type gradient. Ainsi nous proposons des guides et
des outils spécifiques autour de 1’environnement d’optimisation EDEN pour faire que les

modeles a optimiser aient les propriétés requises par un algorithme de type gradient.

6. L’environnement EDEN

L’environnement d’optimisation EDEN, développé par Eric Atienza [Atienza 99] au
sein de 1’équipe Conception des Diagnostiques Intégrés (CDI) du LEG, permet de générer un
composant de calcul, baptis¢ COB, a partir d’'un modele de dimensionnement (figure 5). A
partir des entrées et éventuellement des différentielles de ce modele, le COB est apte de

calculer les sorties ainsi que leurs différentielles.
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k Composant de calcul /

Figure 5 : Génération du composant de calcul

Le COB généré peut étre utilisé pour une analyse de modele ou pour une procédure
d’optimisation dans des différents outils, en particulier Mathcad, Matlab et EDEN.

Par ailleurs, I’environnement EDEN se décompose en trois principaux modules (figure
6):
* Un module de génération du composant de calcul qui se charge de générer le COB a

partir du modéle de dimensionnement.

e Un module d’optimisation qui utilise le COB pour réaliser une démarche d’optimisation.
e Un module de calcul qui offre la possibilité de tester le COB et faire une étude de

sensibilité.

Le logiciel M atlab
Le logiciel Mathcad

------------------------------------------------------- Appel .
Génere o Composantde - = ;
S &1 & “oonocaleul (cob)
Modele En entrée _ Générateur / = 3 d ( ) : -
du gob Utl]lseT TUtlllse
Module Module de
L’environnement d’optimisation calcul
-~
Pilote i EDEN PiloteT Tpnote

I Interface graphique d’utilisateur

Figure 6 : L’environnement EDEN

Dans le dernier chapitre, nous reviendrons sur cette décomposition en détail et nous
présenterons ces modules du point de vue utilisation pour réaliser une procédure

d’optimisation.

Pour réaliser une démarche d’optimisation sur EDEN, les modéles symboliques sont

fortement recommandés. Cependant, Pour traiter des modeles semi-symboliques, des classes
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programmeées java sont nécessaires. Or, pour les tableaux de données, les abaques et les
fonctions en escalier la programmation est lourde et coliteuse du fait de décrire une classe
Java pour chaque tableau de données. Pour remédier a cette difficulté, EDEN offre la
possibilit¢ d’intégrer des outils utilitaires pour traiter ce genre de problémes. Dans ce
contexte, nous avons développé des outils pour prendre en compte de fagon générique les

tableaux de données et les fonctions en escalier.

7. Des outils génériques d’aide a la programmation pour

'optimisation

Autour de I’environnement EDEN, pour soulever les problemes de discontinuité des
mod¢les semi-symboliques et faciliter le traitement des fonctions escaliers, nous avons
développé des outils d’aide a la programmation des modeles pour 1’optimisation [Larouci
01/1], [Larouci 01/3]. L’objectif est d’adapter les modeles des convertisseurs statiques a la
modélisation recommandée par EDEN (figure 7) pour effectuer 1’optimisation dans des

bonnes conditions de précision et de rapidité de convergence.

Outils

Modeles Mod¢les

Electronique EDEN COB
de Puissance

Modeles
symboliques

semi- symboliques generateurs |-
en / ymooliq de fonctions Environnement Y Le

"

Figure 7 : Adaptation des modéles semi-symbolique a la modélisation d’EDEN

Le besoin de réutiliser ces outils plusieurs fois dans une procédure d’optimisation ou
dans des différentes démarches d’optimisation, nous a amené a les rendre génériques et les

intégrer dans I’environnement EDEN.

8. Automatisation et intégration des outils dans EDEN

8.1 Principe
Un point commun des outils développés, que nous présentons dans le prochain

paragraphe, est I’architecture globale qui se présente comme une structure informatique
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capable de générer, dans le COB, une fonction spécifique qui calcule les parametres de sortie
en fonction des parametres d’entrée P; ainsi que les différentielles des parametres de sortie par

rapport aux parametres d’entrée (figure 8).

Pi fi=1,n) Outil de Génére £
Nom de la fonction generat}on de df
a générer f fonctions

Figure 8 : Génération d’une fonction spécifique et sa différentielle

L’appel de cet outil se fait par une commande similaire a4 une équation dans la

démarche d’optimisation, comme le montre la relation 5 :
Nom_de_la_fonction_a_générer = Nom_de I'outil(P,,P,......... ,P) (5)

Avec : Pifi=1ny les données pour générer la fonction (par exemple données du

constructeur).

8.2 Utilisation de la technologie des ‘parseurs’ pour la construction des outils
générateurs de fonction

La genération des outils que nous avons développés est basée sur la technique des
‘parseurs’. Nous rappelons qu’un ‘parseur’ est un analyseur syntaxique de fichiers. Dans ce
contexte, nous avons profité des outils d’aide a la génération de code existant s’appuyant sur
les ‘parseurs’, en particulier CDICC et GENX [Atienza 99] développées par Eric Atienza
dans ses travaux de thése en complément d’EDEN, ainsi que JAVACC développé par Sun.

8.2.1 Etapes de création des outils
Comme nous ’avons déja dit, les outils que nous avons développés sont créés de la
méme fagon (figure 8) en utilisant la technique des ‘parseurs’.
La procédure de création de ces outils, telle que nous 1’avons adoptée, peut &tre
décomposée en quatre principales étapes (figure 9) :
- Dans la premic¢re étape, les moules des classes et des données & générer sont
programmeés (par exemple un tableau de points pour une interpolation).
- La deuxieme étape consiste 4 utiliser des outils d’aide & la génération s’appuyant sur
les ‘parseurs’ pour générer 1’outil spécifique correspondant aux moules programmés,

et permettant de générer les fonctions souhaitées.
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- La troisiéme étape permet de préparer la génération de la fonction destinée 2 traiter
des données spécifiques. A ce stade, les données de utilisateur et le nom de la
fonction a générer sont introduits dans I’outil spécifique.

- La demniére étape est consacrée a la génération de la fonction spéciﬁQue et sa
différentielle en utilisant encore une fois la technique des ‘parseurs’. Ainsi, la fonction

générée est utilisée a souhait dans la démarche d’optimisation.

Template générique: moule du.code & générer -
ex: template pour n'importe quelle fonction en escalier

2
Outils d’aide a la génération
(Techniques des Parsers)
Génére Utilisateur..
3 D G'ﬁﬁve‘_c:’é_'du‘ cion‘s’iﬁ;cte@if pli‘xs;lé nom.
Outil spécifique ‘+'dela fonction d générer f: .
baque d'une fonction en escalier
4 Génération d’une fonction f et sa
différentielle df dans le COB

f: x —>f(x) ®
df: (x,dx)—>df(x,dx)

(*) cas d’une fonction a une seule variable

Figure 9 : Principe de création des outils

8.2.2 Implantation informatique
Du point de vue implantation informatique, la procédure de rendre générique les outils
développés, évoquée dans le paragraphe précédent, peut étre représentée par le schéma

suivant :
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1 -
*1.mel v
-mclass (format des
(les fonctions) données)

A partir A partir

)

: . Outil

! *

E [ 3.Java ] spécifique

Informations
de dépendances

Données du co,n’sAt_rubc_tevu_r s
Plus le nom de la fonction
a‘généreriex £

Informations
de génération

fix —>f(x) !

______________________ (*) cas d’une fonction a une seule variable

Figure 10 : Principe de génération

a. Aspect génération des outils utilitaires _

- Dans la premiere étape de cette procédure, nous fournissons un fichier paramétré
*1.mclass (voir I’exemple de la figure 11) a partir d’une classe java qui traite un
modele spécifique (abaques du constructeur, fonctions en escalier...) et un fichier
paramétré jj (*2.jj) (voir I’exemple de la figure 12) qui décrit le format (la syntaxe)
des données nécessaires a la génération des fonctions pour I’optimisation.

- Dans la deuxiéme étape, des outils d’aide a la génération (CDICC et JAVACC) sont
utilisés pour générer un outil spécifique a partir des fichiers paramétrés fournis dans la
premiére étape. Le générateur CDICC parse le fichier *1.mclass pour générer le
source java (*3.java) qui permettre par la suite de générer les fonctions dédiées.
L’outil JAVACC parse le fichier *2.jj pour générer automatiquement le fichier *4.java

permettant de générer par la suite le code des données utilisées par le fichier *3.java.
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=

=

public class TestGenere{
/% le 16 Octobre 2000, versaion 1.Q
auteur : C. Larouci »/

public double[][] §yt=
fdatas
double[] §xl&=
§xXldatas
double[] §x2&=
§X2datas
int §x1£ n=¢xlf.length:
int $x2£ _n=¢x2£.length;

public double ¢fonction£(double b,double 1)

public double d_gfonctions (double b,double 1, double db,double dl)
{
double waldf:
valdf=dl_calcul(b,1l)*db+d2_calcul(b,l)*dl;
return valdf;

}

Figure 11 : Exemple d’un fichier mclass

<IN_SINGLE_LINE_COMMENT,IN_FORMAL_COMMENT,IN_ MULTI_LINE COMMENT>
MORE :
{
< ~[1>
}

/% LITERALS %/

T

TOKEN [IGNORE_CASE]: E
{
< ROOT : "root™ > %

|I< INTERP2D : "interp2D™ >

I< INTERP1D : "interp™ >

}
TOKEN : %

( | g
< FLOATING_POINT LITERAL: Z
on T
|
([7D% =G 14 7.7 ([707-"57])* (CEXPONENT>]2 (["E¥,“F",“ar, D] 2

Figure 12 : Exemple d’un fichier .jj

b. Utilisation par le concepteur en génie électrique

Dans la troisiéme étape les données du constructeur ainsi que le nom de la fonction a
generer sont introduits dans 1’outil spécifique généré constitué principalement des
fichiers *3.java et *4.java. (Ceci se fut dans EDEN, lors de la description du modéle
complet de dimensionnement).

Dans la derniére étape, I’outil GENX utilise les informations de génération et de
dépendances de I’outil créé pour générer la fonction spécifique et sa différentielle. Les
informations de génération décrivent la fagon de générer le code java qui calcule la

fonction et sa différentielle et la fagon d’appeler cette fonction. Les informations de
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dépendances permettent de connaitre les dépendances de la fonction a générer envers

les paramétres de cette fonction et envers d’autres fonctions si elles existent.

Notons que ces étapes sont transparentes pour I’utilisateur car il n’est chargé que
d’introduire ses données en appelant 1’outil correspondant a la fonction qu’il souhaite
générer. Par exemple, dans le cas de ’outil STAIRS qui traite des données sous forme
d’escalier, que nous présentons dans le prochain paragraphe, 'utilisateur ne fait que rentrer
ses données (les points ou il connait sa fonction) et EDEN appel Ioutil créé pour générer la
fonction en escalier correspondante a ces données ainsi que la différentielle de cette fonction
necessaire pour une procédure d’optimisation avec un algorithme de type gradient. Dans une
telle procédure, seule la fonction générée et sa différentielle sont vues par 1’algorithme

d’optimisation.

9. Les outils développés
Dans cette partie, nous présentons les outils que nous avons réalisés pour traiter les
tableaux de données et les fonctions en escalier [Larouci 01/2]:
e L’outil d’interpolation en une dimension INTERP,
e L’outil d’interpolation en deux dimensions INTERP2D,
e L’outil STAIRS.

9.1 L’outil d’interpolation en une dimension (INTERP)

L’outil d’interpolation en une dimension (INTERP) permet de générer une fonction
spécifique (nommée f dans la figure 13) pour estimer, d’une fagon continue, la valeur de cette
fonction et sa dérivée en un point aléatoire x a partir de quelques points ou cette fonction est
connue. Cet outil se présente comme une structure informatique (figure 13) ayant a Uentrée
deux vecteurs X de points x; et Y de points f{(x;), ou la fonction & estimer est déterminée, ainsi
que le nom de la fonction a générer (f dans la figure 13). Au cour de la procédure

d’optimisation, cette fonction générée peut étre appelée plusieurs fois selon le besoin.

X———DK f:x1f(x)
Génere
Y—» INTERP o df : (x,dx) > df{x,dx)

Nom de la fonction df(x,dx) = of(x) .dx
a générer o

N\

Figure 13 : Principe de outil INTERP
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L’algorithme de cet outil est basé sur une interpolation cubique telle que le montre le

systeme 6 ci-dessous:

4 4

fx)=)"» C;j -t

i=1 j=1

i=1 j=1

(6)

X—-X.
Avec: t=——1— et x entre x; et Xj+1.

Xiv — X

C est une matrice de coefficients calculée a partir d’une matrice constante [Coutel
99/1].

La figure 14 présente un exemple d’interpolation en 1D. Le domaine d’interpolation

est limité dans I’intervalle [Xnin, Ximax]-

Y=

) (B

Xain X Ko

Figure 14 : Exemple d’interpolation en 1D

Dans une procédure d’optimisation, ’outil INTERP se présente comme une équation
dans le fichier décrivant le modele & optimiser. Dans ce fichier, la fonction générée par 1’outil
INTERP peut étre appelée une ou plusieurs fois selon le besoin.

La figure 15 illustre un exemple d’utilisation de ’outil INTERP dans le fichier
descriptif de EDEN. La fonction f générée est appelée pour interpoler le tableau de données
en différents points (X, g, ...., y). Dans cet exemple, les points interpolés sont supposés dans

'intervalle [Xmin, Xmax] (avec Xmin=0.0 et Xmax=2.5) si non le calcul renvoie une erreur.
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model ta generate

ex2_interiD.am

/f Utilisation de I'outil INTERP pour générer la fonction f
f=interp(

[0.0,0.25,0.5,0.75,1.0,1.25,1.5,1.75,2,2.25,2.5],
[0.0,0.0625,0.25,0.6625,1.0,1.56625,2.25,3.0625,4.0,5.0625,6.25]
);

HUtilisation a souhait de la fonction f dans le modéle de dimensionnement
@eden
y=f(x);
u=f(g);
h=f{y);

Figure 15 : Utilisation de outil INTERP dans le fichier de dimensionnement de EDEN

La figure 16 présente I’interface graphique de calcul de EDEN utilisant la fonction
générée par I’outil INTERP pour calculer la valeur de la fonction f(x)=x” et sa différentielle
au point x=0.5.

Iz eden2. design software

[0s [ | w2 o 1.0

Figure 16 : Interface graphique de calcul de EDEN utilisant ’outil INTERP

9.2 L’outil d’interpolation en deux dimensions (INTERP2D)

L’outil d’interpolation en deux dimensions (INTERP2D) est une extension de 1’outil
INTERP. A partir des vecteurs X de points x; et Y de points y; ou la fonction a interpoler est
connue (vecteur Z de points f(x;,y;)) , il permet de calculer la valeur z=f(x,y) et sa

différentielle en un point (x,y) quelconque. Le principe de cet outil est présenté dans la figure

17.

XY - f:(xy) - f(x,y)
Génere
z INTERP2D df : (x, y,dx,dy) — df(x, y,dx,dy)
Nom de la fonction dfix, y, dx, dy) = 2009 gy 4 HEY) 4
a générer f oy

Figure 17 : Principe de ’outil INTERP2D
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L’interpolation utilisée par cet outil est une interpolation cubique décrite par le

systéme suivant :

4 4

f(x,y)= zzci,j g

i=1 j=1

fa-f—éx"’—-‘y)=§4:i(i-1)-ci,j 2 (7)

i=1 j=1

4 4
5f(X,Y) — ZZ(J_I)CI,J ‘ti_l 'uj-Z
ay i=1 j=1
X —X;

Y-Y;
Avec: t= L u= .
Xis1 —Xj Yin —Y;j

C est une matrice de coefficients calculée de la méme matrice constante utilisée pour
I'interpolation en 1D [Coutel 99/1].

De ce fait, la fonction f et ses dérivées partielles varient d’une fagon continue lorsque
le point interpolé passe d’un point connu a un autre dans l’intervalle de définition de la
fonction f.

La figure 18 montre un exemple d’interpolation en deux dimensions. Dans cette

figure, le domaine d’interpolation est limité par Xmin, Xmax» Ymin €t Ymax.

Ymax - Tmax

Figure 18 : Exemple d’interpolation en 2D

De méme que pour ’outil INTERP, I’appel de 1’outil INTERP2D figure comme une
€quation dans le fichier descriptif du modele a optimiser. Un exemple d’utilisation de cet outil

est présenté dans la figure 19.
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model to generate

ex2_inter2D.am

#f Utilisation de I'outil INTERP2D pour générer la fonction f
@functional
f=interp2D(
[0.5,1.0,1.5,2.0],
[0.25,0.5,0.75,1.0,1.25,1.5],
[
[0.266,1.016,2.266,4.016],
[0.375,1.125,2.375,4.125],
[0.672,1.422,2.672,4.422],
[1.25,2,3.25,5],
[2.203,2.953,4.203,5.953],
[3.625,4.375,5.625,7.375]
1
j
ffUtilisation a souhait de la fonction f dans le modéle de dimensionnement
@eden
z=f(x,y);
u=f{t1,t2);

Figure 19 : Utilisation de ’outil INTERP2D dans un fichier de dimensionnement de EDEN

La figure 20 montre un exemple d’utilisation de la fonction f (de la figure 19) générée

par I’outil INTERP2D pour calculer sa valeur et sa différentielle au point (x,y)=(1.2,0.6).

eden2.0 design software

u=1.6567 du=

Figure 20 : Interface graphique de calcul de EDEN utilisant la fonction générée par ’outil INTERP2D

9.3 L’outil STAIRS

9.3.1 L’outil
L’outil STAIRS aide a décrire une fonction qui varie en escalier et fournit sa

différentielle (figure 21).

148



Outils génériques dédiés a ’optimisation avec un algorithme de type gradient

X _]—-r_— Gensre | 11X 00

Y
STAIRS df : (x, dx) > df(x, dx)

Nom de la fonction
a générer f df(x,dx) =0

Figure 21 : Principe de I’outil STAIRS

Pour tout paramétre d’entrée entre x; et Xi1, il renvoie la valeur y; qui correspond a la
valeur de la fonction au point x;. Le choix d’une dérivée nulle est issu de plusieurs tests sur la
formulation des dérivées (linéaire, carrée...) autour des points de discontinuité (figure 22). Ce
choix perturbe peu I’algorithme d’optimisation et lui offre une bonne précision de

convergence.

Forme réelle _
df=0
escaliers, df=0\\>
df=0
Approximation Forme réelle

linéaire
df = constante

S - o0

approximation Forme réelle df=0

sinusoidale < -

df=A. )
cos ( \ |

df=0 7

Figure 22 : Approximations d’une fonction en escalier pour le calcul de la dérivée

L’outil STAIRS est utilisé dans le fichier de dimensionnement, en spécifiant les

limites des paliers d’escaliers (les points x;) et les valeurs f(x;) correspondantes (figure 23).
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madel to generate

ex_stairs.am

if Appel de I'outil STAIRS pour générer la fonction f

@functional

f=stairs(
[0.0,0.25,0.5,0.75,1.0,1.25,1.5,1.75,2,2.25,2.5],

[1.0,2.0,3.0,4.0,5.0,6.0,7.0,8.0,9.0,10.0,11.0]

);

ff Utilisation de la fonction générée dans le modéle de dimensionnement
@eden

y=f(x);

Figure 23 : Utilisation de I’outil STAIRS dans le fichier de dimensionnement de EDEN

La figure 24 montre I’interface de calcul de EDEN qui utilise la fonction en escalier
définie dans le fichier descriptif précédent (figure 23) et générée par I’outil STAIRS.

eden2.D design software

Figure 24 : Interface graphique de calcul de EDEN utilisant outil Stairs

9.3.2. Traitement des fonctions en escalier

Pour intégrer les fonctions en escalier dans une démarche d’optimisation avec un
algorithme de type gradient, nous avons proposé une méthodologie basée sur les outils
réalisés. Elle consiste a effectuer une premiére procédure d’optimisation en utilisant les outils
INTERP et INTERP2D pour lisser la fonction escalier et prédéterminer le palier qui contient
la solution (figure 25). Une fois que cela est déterminé, 1’optimisation est affinée sur le palier
sélectionné en utilisant ’outil STAIRS et en contraignant la variable de la fonction en escalier
afin qu’elle soit sur ce palier. Si cette contrainte est retournée en butée, le palier le plus pres

de la valeur en butée est utilisé.
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solution

. final

Modeles optumisation Solution ——i
Semi-analytiques
(fonctions escaliers)

Changément du palier prédéterminé si
les contraintes ne sont pas satisfaites

Figure 25 : Utilisation des outils développés dans une démarche d’optimisation

10. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé des outils génériques pour aider le concepteur
des convertisseurs statiques a effectuer des procédures d’optimisation tenant compte des
différents aspects qui agissent sur le fonctionnement de ces convertisseurs (encombrement,
absorption sinusoidale, performances CEM, rendement). L’objectif est de répondre a ses
besoins en lui offrant une souplesse pour traiter et intégrer ces modeles dans une démarche
d’optimisation assurant un bon compromis entre la rapidité de calcul et la précision des
résultats obtenus.

Afin de s’affranchir des discontinuités dues aux tableaux de données et aux abaques
du constructeur, nous avons développé des outils d’interpolation en une et en deux
dimensions. De méme, pour traiter les fonctions qui varient sous forme d’escaliers, nous
avons proposé un outil spécifique a ce genre de données. Le besoin de réutiliser ces outils
nous a pouss¢ a les automatiser et a les intégrer dans 1’environnement d’optimisation EDEN.

Dans le prochain chapitre, nous allons exploiter ces outils génériques ainsi que les
mode¢les précédemment développés pour optimiser le volume de la structure flyback
caractérisée par un fonctionnement en double échelle de temps en respectant la contrainte

CEM et en minimisant les pertes dissipées dans cette structure.

151 ,






Optimisation de la structure flyback
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1. Introduction

Chaque démarche d’optimisation repose sur deux éléments essentiels. Le premier est
la fonction objectif, décrite d’une maniére appropriée en fonction des paramétres a optimiser.
Le second est ’algorithme d’optimisation, qui va chercher le vecteur optimal des parameétres
d’optimisation minimisant la fonction objectif.

Dans les cinq premiers chapitres, nous avons développé des modeles en vue du
dimensionnement et de I’optimisation de la structure flyback en absorption sinusoidale tenant
compte des différents aspects qui intéressent le concepteur des convertisseurs statiques. Ces
modeles nous ont permis de définir le volume total des éléments passifs comme une fonction
objectif & minimiser. Par ailleurs, nous avons exploité ces modeles pour décrire des
contraintes sur la CEM, sur les pertes dans les semiconducteurs et dans les éléments passifs et
sur la thermique. L’objectif est de construire une démarche d’optimisation de la maniére la
plus générale possible, en aidant le concepteur a réaliser une structure ayant un encombrement
minimal et compatible avec son environnement.

Pour bénéficier des avantages des algorithmes a base de gradients, nous avons montre,
dans le chapitre précédent, qu’une adaptation des modeles semi-symboliques est nécessaire.
Pour ce faire, nous avons développé des outils génériques d’aide a ’optimisation. Ces outils
sont intégrés dans I’environnement EDEN pour faciliter le traitement des tableaux de données
et des fonctions en escalier.

Dans ce dernier chapitre, nous allons exploiter les modéeles et les outils développés
précédemment pour effectuer une procédure d’optimisation de la structure flyback en mode
PFC. Dans un premier temps, nous allons présenter deux environnements d’optimisation :
Mathcad et EDEN. Une évaluation de la sensibilité des algorithmes de ces deux
environnements aux valeurs initiales des parametres d’entrée va nous guider dans le choix de
I’environnement adéquat (le moins piégé par les minima locaux). Apres, nous allons présenter
et analyser différents résultats d’optimisation en fonction des contraintes imposées. Les

résultas expérimentaux viennent valider cette démarche d’optimisation.

2. Environnements d’optimisation

Dans cette partie, nous présentons deux environnements dans lesquels nous allons
intégrer les modeles précédemment développés pour optimiser la structure flyback :

I’environnement Mathcad et I’environnement EDEN.
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2.1 L’environnement Mathcad

A Torigine, Mathcad a été créé pour le calcul symbolique. Cependant, ses derniéres
versions [Mathcad] offrent la possibilité d’effectuer une démarche d’optimisation avec des
modeles  symboliques, semi-symboliques ou numériques. Ce logiciel propose trois
algorithmes d’optimisation : Quasi-Newton, gradient conjugué et Levenberg-Marquardt.
L’utilisation du logiciel Mathconnex en parallele de Mathcad donne a la démarche
d’optimisation un aspect bien structuré. En effet, le logiciel Mathconnex est considéré comme
une interface graphique permettant de séparer les paramétres d’entrée, le corps de calcul
(fichiers Mathcad) et les paramétres de sortie. Par ailleurs, il fait appel a des feuilles Excel

pour mieux visualiser et analyser ’évolution des paramétres de sortie. La figure 1 montre un

exemple d’un fichier Mathconnex.

Feuille Mathcad
Paramétre d’entrée Parameétre de sortie

.0 Entiée5 f g —_— 0.00125
i+ 1.0 Entiées e o . 1.04684432-10 -0
1.0 Eniée? : . B o |
G Excell | B, 85203.94022
1-3€ Excel2 - B e 2750.40235
"5 Inspectorl 2209.53972

i "o® Inspectorl
.7 Inspector8 90163.88229 | -
"R Inspectord

4P Mathcadl i 0.00438

Figure 1 : Environnement d’optimisation Mathcad- Mathconnex

La feuille de calcul Mathcad contient le modéle & optimiser, la fonction objectif a
minimiser et les contraintes a respecter. Les valeurs données aux parametres d’entrée
(paramétres de I’optimisation) déterminent le point de départ de I’optimisation. Les valeurs
retournées par 1’algorithme d’optimisation sont affichées comme des parameétres de sortie et

tracées sur des feuilles Excel.

2.2 L’environnement Eden

Comme nous I’avons vu dans le chapitre précédent, 1’environnement EDEN permet de

I3

générer a partir d’'un modele de dimensionnement (systéme d’équations) un composant de
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calcul (Ie COB) utilisé pour effectuer une démarche d’optimisation. Dans ce cadre, EDEN
propose la méthode des gradients via deux algorithmes: CFSQP [Lawrence 97] et VF13
[Chamberlain 82]. Par ailleurs, il offre trois modules pour I'utilisateur : un module de
génération (module generation), un module de calcul (module computer), et un module de
dimensionnement (module designer). Ces modules permettent 1’implantation des modeles a
optimiser, 1’évaluation des parametres de sortie a partir des parameétres d’entrée, ainsi que la
gestion des différentes contraintes.

Dans la figure 2, nous présentons le module 1lié a la génération du composant de

calcul.

Zithesel1\GentianeledenappliiispectreCEM.class

IspectreCEM

pertes_commutation1
spectre_dif
traEnd

model to generate ‘

pfer2_stairs.am

=f
ih=spectreCEM.calcul{fd,fr,ps,vmax,|1,m,vo,imax);
=~ critere sur la raie n_opt du spectre cem *f
I~ =
critere_spectre=spectre_dif.calcul{fd,fr,ih,If,cf,rof,
lof,cn,rn,ron,lon,l1n )-norme;

e
a contraindre négatif

*f

I e equations des volumes =f

f* :volume de transfo =/
iMTmax=imax*{1+m*vmaxf/vo)+vmax/(2*11*fd*{(1+m*vmaxfvo));
iZmax=i1tmax/m;

alphapmax=sqrt{(4*11*fd*ps)/vmax;

Figure 2 : Le module de génération du composant de calcul

Ce module permet d’introduire les modeles a optimiser (un fichier .am) et fait appel a
des fonctions externes (classes Java), ces classes doivent fournir a la fois les fonctions et leurs
différentielles.

Le traitement du mode¢le introduit dans ce module génere un composant de calcul (le

COB) nécessaire pour réaliser une démarche d’optimisation.

La figure 3 présente le module de calcul ’EDEN qui offre la possibilité de connaitre
les parametres de sortie et leurs différentielles une fois que les parameétres d’entrée sont
connus. Ce module est intéressant dans le sens ou il permet de vérifier 1’évolution du modele
a optimiser en quelques points, avant d’entamer la démarche d’optimisation. Ainsi il offre une

premiere étude de sensibilité. Par ailleurs, il permet de vérifier si le modéle est introduit sans



Optimisation de la structure flyback

erreur, en comparant les résultats de calcul & ceux obtenus par un simple calcul avec Mathcad

par exemple.

eden2.0 dsign lwre

u= 4.2007 du=

u= 0.0542 du=

u= 0.0138 du=

&

Figure 3 : Module de calcul

- A i FHER
heond pdiodes ]

E

|
|

0.0

Le troisiéme module (figure 4) est lié 4 ’optimisation. Il permet de remplir un cahier

des charges dans lequel 'utilisateur est appelé a définir, parmi les parametres d’entrée, ceux

qu’il souhaite fixer et ceux qu’il veut optimiser. Il doit définir également, parmi les

parametres de sortie, la fonction objectif et les paramétres a contraindre.

Par ailleurs, ce module permet I’ajustement des options de ’optimisation (précision de test de

fin, précision sur les contraintes d’égalité...), le choix de I’algorithme d’optimisation, le

lancement de I’optimisation et la génération du compte rendu.

a_l
a_transfo
alphapmax

i1eff_br
1max
IMTmoy_br
12ef_bf
iI2Zmax
IZmoy_bf
id1emr

iteration O

duration

equality precision [0.0070

end precision [0.0010

ns1
pcond_int
pert_com

pertes_cond
pfer

critere__spectre

intmoyicc_hrt
Intmoy1cd_ht
intmoy2cc_hf
intmoy2cd_hr
limite__cd_cm

pcond_dlode

pcond__pdiodes

. ms
maximum iteration

umaerical differentiation

[FsaP-aL 1 iteration

Figure 4 : Module de I’optimisation
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3. Résultats de I'optimisation

Dans cette partie, nous présentons les résultats d’optimisation de la structure flyback
en mode PFC utilisant la commande mixte présentée dans le premier chapitre. Comme nous
I’avons dit précédemment, nous nous intéressons a 1’encombrement, a 1’aspect CEM afin de
respecter les normes des perturbations hautes fréquences, et aux pertes pour maitriser le
rendement. Pour réaliser cette démarche d’optimisation, nous introduisons ces différents
aspects d’une maniére progressive. Ainsi, les points suivants seront présentés :
- optimisation du volume sous contrainte CEM sans tenir compte des pertes
(paragraphe 3.1),

- optimisation du volume sous contrainte CEM avec prise en compte des pertes dans
les semiconducteurs (paragraphe 3.2),

- optimisation du volume sous contrainte CEM en tenant compte des pertes dans les
semiconducteurs et des pertes fer (paragraphe 3.3),

- optimisation générale (volume, CEM, pertes totales et thermique) (paragraphe

3.4).

3.1 Optimisation du volume sous contrainte CEM sans prise en compte des

pertes

Avant d’entamer I’optimisation, nous avons vérifié les valeurs des différentes
grandeurs (valeur de la n®™ raie du spectre CEM, valeurs efficaces des courants Ieff; valeur du
rapport cyclique en conduction discontinue @, ...) en un point donné par un simple calcul
avec le logiciel EDEN. Cette étape permet de vérifier la cohérence des modeéles, afin d’éviter
toute erreur commise lors de la description et programmation des classes Java, ou lors de

I’implantation de ces modeles dans le module de génération du composant de calcul.

3.1.1 Validation du modéle
Le tableau ci-dessous récapitule les valeurs calculées avec EDEN comparées a celles

calculées analytiquement avec Mathcad pour les paramétres d’entrée suivants : F; = 80 kHz,

m = 0.5, L;=2 mH, L;=1 mH, C;= 0.2 uF.
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Calcul EDEN Calcul analytique
t1(ms) 0.775 0.775
Ced 0.550 0.550
Ileff(A4) 0.428 0.428
D2eff(A) 1.473 1.473
1°° raie du spectre HF (dbuv) 89.506 89.506
Volume_transfo (cm’) 47.016 47.016
Volume_Ly(cm’) 2.326 2.326
Volume_Cj(cm’) 0.624 0.624
Volume _total (cm’) 49.966 49.967

Tableau 1 : Résultats de calcul

D’apres ce tableau, nous constatons que les résultats de calcul obtenus avec EDEN
sont pratiquement les mémes que ceux issus du calcul analytique, ce qui montre que ces

modeles sont introduits sans erreur.

3.1.2 Optimisation sous EDEN et Mathcad

Une fois que la cohérence des modeles est vérifiée, nous avons effectué I’optimisation
sur Mathcad et EDEN. Dans un premier temps, nous avons introduit les modéles de volume et
de bruit différentiel seulement. L’objectif est de minimiser le volume du filtre d’entrée et celui
du transformateur, en respectant la norme haute fréquence relative aux ISM (EN 55011),
classe A. La fréquence de découpage est fixée a 80 kHz, tandis que les parametres d’entrée a
optimiser sont I’inductance magnétisante L, le rapport de transformation m, I’inductance Ly et
la capacité Cydu filtre d’entrée.

Dans le tableau suivant, nous comparons les résultats d’optimisation des deux logiciels
EDEN et Mathcad. En plus des parametres optimisés cités plus haut, nous nous intéressons a
la durée de la conduction discontinue (¢_cd) et a celle de la conduction continue (¢ _cc). Ces
durées vont déterminer le type de la conduction dominante. Dans ce premier cas ol nous ne
contraignons pas les valeurs maximales et efficaces en courant (les pertes), nous nous
attendons, d’apres le chapitre 1, a ce que la durée de la conduction discontinue soit la plus
importante. Par ailleurs, nous nous intéressons aux contraintes en courant et en tension sur les

semiconducteurs ainsi qu’a la fréquence de coupure.
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Résultats d’optimisation | Résultats d’optimisation
avec EDEN avec Mathcad
o Lifmm) - | 1323 | 1325
Dm0 e s
Volume_transfo (cn’) 21867 21.869
Volume_L;(cm’) 1.739 1.828
Volume_Cy (cm’) 1.656 1.726
Volume _total (cm’) 25.264 25.424
t_cd(ms) 3.646 3.637
t_cc(ms) 1.354 1.363
Vimax(V) 565 565
V2max(V) 113 113
Ilmax(A) 1.37 1.376
I2max(A) 6.88 6.882
Fe(kHz) 7 7

Tableau 2 : Résultats d’optimisation

Nous constatons que les deux algorithmes indiquent, pratiquement, les mémes
résultats d’optimisation. Nous remarquons que le volume de transformateur représente la part
la plus importante du volume total. Par ailleurs, la durée de la conduction discontinue (¢_cd)
est presque trois fois celle de la conduction continue (¢_cc), ainsi nous retrouvons ce que nous
avions prévu. En effet, comme nous I’avons vu au premier chapitre, a I’inverse de la
conduction continue, la conduction discontinue est caractérisée par un volume du circuit
magnétique faible mais par des contraintes en courant plus importantes. Du fait que nous
avons contraint seulement le volume, sans contraindre les valeurs maximales et efficaces des
courants, 1’algorithme indique que la conduction discontinue domine devant la conduction
continue.

Pour valider ces résultats, nous les avons vérifiés analytiquement a 1’aide d’un
document de calcul Mathcad. Nous nous intéressons en particulier au spectre CEM, a I’allure

du rapport cyclique, aux volumes des composants passifs, aux valeurs maximales de la
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tension aux bornes de I’interrupteur et aux bornes de la diode, a la fréquence de coupure

1 : .. .
Fc = —————— et aux valeurs maximales des courants primaire et secondaire.

2-m-L;-C,

La verification des contraintes sur les semiconducteurs nous guide dans le choix de
Dinterrupteur et de la diode qui les supportent. Ces contraintes sont principalement contrlées
par le rapport de transformation, ce qui donne une idée sur I’intervalle de variation de . En
revanche, nous vérifions la fréquence de coupure (déduite des valeurs de Lf et Cf du filtre
d’entrée retournées par I’optimisation) afin de contrdler le filtrage basse fréquence (laisser
passer le 50 Hz et filtrer les harmoniques dus au découpage).

Dans ce cas, la fréquence de coupure est 11 fois inférieure a la fréquence de
fonctionnement, ce qui facilite le filtrage des harmoniques dus au découpage. Par ailleurs, les
valeurs des contraintes maximales en tension et en courant sur les semiconducteurs donne la
possibilité de choisir, par‘ exemple, I'interrupteur SW2NA60 (2 A, 600 V) et la diode
BYTO08P200 (8 A, 200 V).

Les figures 5 et 6 présentent 1’allure du bruit différentiel comparée a la norme haute

fréquence en vigueur et les variations du rapport cyclique.

100
dbpv v
:le CD CC °D
AEL-H [Ty
LIRS E R e S \ /
R ¢ A
TR EEED .~ F
0 - v -b 0.44 |- b e e e
Po | ot Ted G ,
o ot e d e
o5 s d Y
. 3
MK
-50 - . - pAN S
3 4 5 0 0.002 0.004 0.006 0.008
1-10 1-10 110
n t(s)
Figure 5 : Le bruit différentiel Figure 6 : Le rapport cyclique

Nous constatons que la contrainte CEM est respectée et que la durée de la conduction

discontinue est plus importante que celle de la conduction continue.

Dans un deuxiéme temps, nous avons introduitla fréquence de découpage comme un

parametre d’optimisation variable entre 50 kHz et 150 kHz.
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Le tableau ci-dessous récapitule les résultats obtenus.

Résultats d’optimisation | Résultats d’optimisation

avec EDEN

avec Mathcad

Volume_transfo (cm3) 13.598

Volume _Lg(cm3) 2.243 2.31
Volume_Cy(cm3) 2.046 1.98
Volume_total (cm3) 17.888 17.89
t_cd(ms) 3.354 3.338
t_cc(ms) 1.646 1.662
Vimax(V) 805 805
V2max(V) 80.5 80.5
Ilmax(A) 0.98 0.99
I2max(A4) 9.8 9.9
Fc(kHz) 5.2 5.26

Tableau 3 : Résultats d’optimisation

Notons que pour les deux logiciels, 1’algorithme d’optimisation retourne la valeur

pertes dans les semiconducteurs

Fq=150 kHz, c’est-a-dire que la fréquence est en butée maximale pour minimiser le volume.
Cela confirme que ce dernier diminue lorsque la fréquence augmente, tout en libérant les

contraintes sur les valeurs maximales et efficaces en courant.

3.2 Optimisation du volume sous contrainte CEM avec prise en compte des

Apreés avoir optimisé le volume du filtre d’entrée et du transformateur sous la
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contrainte CEM, nous allons effectuer une optimisation plus générale de la structure flyback.
Pour ce faire, nous allons ajouter, aux modeles introduits précédemment, les modeles des
pertes par conduction et par commutation dans les semiconducteurs. L’objectif est d’optimiser

le volume total des éléments passifs en respectant la contrainte CEM, et en minimisant les
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pertes dans les semiconducteurs. Autrement dit, cela revient a chercher un compromis entre le
volume et les pertes en respectant les normes haute fréquence en vigueur.
3.2.1 Validation du modéle

D’une maniere identique a la premiére étape d’optimisation, nous allons d’abord
vérifier la cohérence du modele des pertes (c’est & dire faire un simple calcul avec EDEN).

Le tableau ci-dessous présente une comparaison entre les valeurs des pertes dans les
semiconducteurs calculées avec EDEN, et celles calculées analytiquement avec les parameétres

suivants : Fg = 80 kHz, m = 0.5, L;}=2 mH, Ly= 1 mH, C;= 0.2 uF.

Calcul EDEN Calcul analytique
Pcond(W) 1.798 1.798
Pcom(W) 2.550 2.550
Ptot(W) 4.348 4.348

Tableau 4 : Résultats de calcul des pertes dans les semiconducteurs

D’aprés cette comparaison, nous constatons que ce modele des pertes est introduit
sans erreur, ce qui permet de poursuivre 1’optimisation en tenant compte des pertes dans les

semiconducteurs.

3.2.2 Optimisation sous EDEN et Mathcad

Dans un premier temps, nous avons fixé la fréquence de découpage Fd a 80 kHz. Nous
cherchons a minimiser le volume en respectant la contrainte du spectre différentiel et en
contraignant les pertes par conduction entre 0.5 W et 1.8 W et les pertes par commutation
entre 0.5 Wet 1.65 W.

Les résultats d’optimisation obtenus sont présentés dans le tableau suivant :

Résultats d’optimisation | Résultats d’optimisation

avec EDEN

avec Mathcad
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Volume_transfo (cm’) 39.257 37.74
Volume Ly (cm) 1.707 1.797
Volume_Cy(cm) 1.631 1.701
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Volume_total (cm) 42.596 41.24
Pertes cond(W) 1.757 1.733
Pertes comm(W) 1.649 1.65
Pertes totales(W) 3.406 3.383
t_cd(ms) 1 1.006
t_cc(ms) 4 3.994
Vimax(V) - 449 449
VZmax(V) 174 174
Ilmax(A) 1.394 , 1.396
Imax(A) 3.603 3.59
Fe(kHz) 7.2 6.8

Tableau 5 : Résultats d’optimisation

Nous remarquons que les contraintes des pertes sont respectées, et que la valeur
maximale du courant secondaire [2max (courant dans la diode) est deux fois plus faible que
celle obtenue dans la premiére étape d’optimisation (sans contraindre les pertes). En revanche,
le volume est pratiquement deux fois plus grand. Cela confirme la relation inverse entre les
contraintes en courant dans les semiconducteurs et le volume des éléments passifs. Ainsi,
I’optimum varie selon le besoin du concepteur : il peut favoriser le volume sur les pertes et a
ce moment il va avantager la conduction discontinue sur la conduction continue. De méme, il
peut choisir essentiellement de diminuer les pertes et dans ce cas la conduction continue
domine devant la conduction discontinue. Cependant, il peut faire un compromis entre le
volume et les pertes et par conséquent, il choisit un fonctionnement équilibré entre la
conduction discontinue et la conduction continue.

Pour valider ces résultats, nous allons vérifier la contrainte CEM, les contraintes

maximales des courants et des tensions ainsi que la valeur de la fréquence de coupure.

D’apres les figures 7 et 8 ci-dessous, nous constatons que la contrainte CEM est

respectée et que la conduction continue domine devant la conduction discontinue.
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Figure 8 : Le rapport cyclique

Dans un deuxiéme temps, nous cherchons a optimiser la fréquence de découpage. En

effet, le choix de cette fréquence est trés important, car elle est 1’élément principal dans la

détermination de la décomposition spectrale du spectre basse fréquence et CEM ainsi que les

pertes dans la structure. Du point de vue perturbation basse fréquence, une fréquence de

découpage élevée convient mieux, car elle permet de décaler les harmoniques vers les hautes

fréquences, ce qui facilite le filtrage. En revanche, cela améne & une augmentation des pertes

par commutation dans les semiconducteurs et des pertes dans les éléments bobinés. D’oll

Iintérét de chercher la fréquence optimale pour laquelle le volume est minimal et les pertes

acceptables, tout en tenant compte de la norme haute fréquence en vigueur.

Le tableau ci-dessous présente les résultats d’optimisation obtenus avec EDEN et

Mathcad.

28.752

avec EDEN

Résultats d’optimisation

Résultats d’optimisation

avec Mathcad

Volume_transfb (cm’) 28.52
Volume_Lg (cm’) 0.807 1.326
Volume_Cy (cm’) 0.955 1.351

~ Volume_total (cm’) e

305

- Pertes cond( W)

1.748

164



Optimisation de la structure flyback

Pertes comm(W) 1.599 1.6
Pertes totales(W) 3.347 334
t_cd(ms) 2.799 “ 2.83
t_cc(ms) 2.201 2.17
Vimax(V) 476 477
V2max(V) 158 151
Ilmax(A) 1.7 1.66
I2max(A) 5.1 5.2
Fe(kHz) 9.9 9.5

Tableau 7 : Résultats d’optimisation

Afin de respecter la contrainte des pertes et minimiser le volume, les deux algorithmes

indiqueni une fréquence de découpage optimale autour de 59 kHz.

3.3 Optimisation du volume sous contrainte CEM en tenant compte des pertes

dans les semiconducteurs et des pertes fer [Larouci 01/4]

3.3.1 Résultats de ’optimisation

Dans cette partie, nous allons rajouter aux pertes dans les semiconducteurs, les pertes
fer dissipées dans le transformateur et dans I’inductance du filtre d’entrée. Le modele des
pertes fer développé dans le chapitre 3 permet d’intégrer ces pertes dans une procédure
d’optimisation afin de les minimiser.

Jusque a présent, nous avions considéré que le coefficient de bobinage était constant.
Cependant, il varie sous forme d’escaliers, comme le montre le chapitre 2. Par ailleurs, le
calcul des pertes fer dépend de la section effective du noyau magnétique, qui elle aussi varie
en escaliers. Pour tenir compte de ces variations dans la procédure d’optimisation, les outils
génériques développés dans le chapitre 5 sont utilisés.

Nous avons effectué I’optimisation a 1’aide du logiciel EDEN. L’objectif est de
respecter la contrainte CEM, optimiser le volume des éléments passifs et minimiser les pertes
par conduction et par commutation dans les semiconducteurs, ainsi que les pertes fer dans le
transformateur et dans I’inductance du filtre d’entrée.

La figure 9 présente les variations du volume optimal (le minimum de la fonction
objectif) en fonction de la fréquence de découpage pour différentes valeurs des pertes

maximales (Pmax) autorisées a étre dissipées dans la structure.
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(cm3)

Vol_tot

Figure 9 : Volume minimal en fonction de Fd et de Pmax

Dans cette figure, chaque point est un optimum. Autrement dit, & fréquence Fy4 et
pertes maximales données, le volume correspondant est 1’optimum de la fonction objectif
retourné par une procédure d’optimisation.

D’apres cette figure, nous constatons que la fréquence optimale (pour laquelle le
volume est minimal) augmente lorsque la contrainte sur les pertes est relachée (autorisation de
dissiper des pertes plus importantes). Par ailleurs, le volume optimal dépend a la fois de la
fréquence de fonctionnement et des pertes admises a étre dissipées dans la structure.

La figure 10 montre les résultats de I’optimisation concernant la durée de la
conductions discontinue par rapport a une période basse fréquence (10 ms) en fonction de la

fréquence de découpage et de la valeur maximale des pertes.

10

==Pnex=3W  =8=Pnax=4W "*-PmaFSW‘

81 ' : | : :

t_cd(ms)

Figure 10 : Durée de la conduction discontinue en fonction de Fd et de Pmax
Comme nous pouvons le remarquer, 4 Pmax donnée, la durée de la conduction

discontinue diminue lorsque la fréquence de découpage ‘augmente. Cependant, I’optimum de
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la fonction objectif correspond a un fonctionnement équilibré entre les deux conductions
discontinue et continue. Cela confirme I’intérét du fonctionnement en mode mixte.

Le tableau suivant récapitule les résultats de I’optimisation correspondant & la
premicre valeur optimale de la fréquence de découpage Fd optl = 40 kHz. Dans ce cas, les
pertes dissipées dans la structure (pertes dans les semiconducteurs plus pertes fer dans le

transformateur et I’inductance du filtre d’entrée) ne doivent pas dépasser 3 W (Pmax = 3 W).

Parameétres v Résultats de I’optimisation

L : ‘_: 2'.99"_

Tableau 8 : Résultats d’optimisation

3.4 Optimisation générale [Larouci 02/3]

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats d’optimisation globale de la
structure flyback en tenant compte de ’aspect CEM, de 1’aspect pertes (pertes dans les
semiconducteurs, pertes fer et pertes cuivre dans les composants bobinés et pertes dans les
condensateurs) ainsi que 1’aspect thermique. L’objectif est de minimiser le volume total en
respectant la norme CEM ISM 55011 classe A, en minimisant les pertes et en contraignant la
température de jonction des semiconducteurs afin qu’elle soit inférieure a 120 °C et les
températures du bobinage et du circuit magnétique afin qu’elles soient inférieures & un seuil

maximal (65 °C dans notre cas).

3.4.1 Résultats de ’optimisation
La figure 11 présente les variations de la solution optimale de la fonction objectif
(volume total) et celles de la valeur minimale des pertes dissipées dans la structure en

fonction de la fréquence de découpage.
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Figure 11 : Variations de la fonction objectif et des pertes
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La figure 12 ci-dessous présente les variations de la température de jonction de

interrupteur et de la résistance thermique du radiateur en fonction de la fréquence de

découpage.
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Figure 12 : Variations de la température de jonction et de la résistance thermique du radiateur
Nous remarquons que lorsque la température de jonction est inférieure 4 son seuil
maximal (imposé a 120 °C dans cette étape d’optimisation), la résistance thermique prend une
valeur maximale afin de minimiser le volume du radiateur. Cependant, lorsque la température
de jonction atteint sa valeur maximale, la valeur de la résistance thermique doit diminuer afin
de respecter la contrainte sur la température de jonction.
Les figures 13 et 14 montrent les répartitions des volumes et des pertes

correspondantes au point Fq = 40 kHz.
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Volumes Pertes
condensateurs
filtre 4%
condensateur de 6%
sortie

29%

semiconducteurs
5| transformateur 49%
52%

transformateur
filtre 41%

5%

radiateur
14%

Figure 13 : Répartition des volumes Figure 14 : Répartition des pertes

Nous remarquons que le volume du transformateur représente la part la plus
importante du volume total. Cependant, les pertes les plus significatives sont dissipées dans

les semiconducteurs et dans le transformateur.

3.4.2 Validation expérimentale
Pour valider cette étape d’optimisation, nous avons réalisé la structure flyback (figure
15) avec les parametres optimisés correspondant au point suivant :

Fe=40kHz,L; =127mH, m=0.39, L= 0.57 mH, Cr=0.47pF.

L ERBEEC

PO e

Figure 15 : La maquette optimisée
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La figure 16 présente le spectre différentiel mesuré, comparé¢ a la norme en
considération. D’aprés cette figure, nous constatons que la contrainte CEM est respectée.
Notons que ’augmentation de la valeur du spectre a partir de 1 MHz, est peut étre lie au

mode commun qui n’est pas pris en compte dans I’optimisation.
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Figure 16 : Spectre différentiel aprés optimisation

La figure 17 présente le courant d’entrée relevé dans ce cas. Nous remarquons qu’il est

sinusoidal en phase avec la tension d’alimentation. Ainsi, I’absorption sinusoidale est assurée.

04

1(A)

0 0,005 0,01 0,015 0,02 0,025 0,03 0,035 0,04
t(s)

Figure 17 : Courant d’entrée aprés I’optimisation

Le tableau suivant récapitule les principaux résultats de mesure comparés aux résultats

de I’optimisation.
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Résultats de mesure Résultats de
DPoptimisation
Pertes totales (W) 6.5 5.35
rendement 0.87 0.9
Volume du transformateur plus celui du

filtre d’entrée (cm’) >0 42

T; interrupteur (°C) 55 43
T; diode (°C) 70 61

Température du bobinage (°C) 78 63
Température du circuit magnétique (°C) 74 62

Tableau 9 : Résultats de mesure et de I’optimisation globale

Nous déduisons que ’erreur relative sur les pertes est 18 %. Etant donné que
I’approche de modélisation est assez simpliste pour certains composants (semiconducteurs,
condensateurs), il apparait normal que les résultats expérimentaux présentent un rendement
moins bon, d’autant plus que les pertes des circuits auxiliaires (circuit écréteur, pertes joules
dans le circuit imprimé) ne sont pas prises en compte.

Du point de vue fonction objectif, I’écart relatif entre le volume du transformateur plus
celui du filtre d’entrée obtenu par optimisation et évalu¢ a partir de la maquette réalisée est de
16 %. Notons que nous n’avons pas pris en compte le volume du refroidisseur dans cette
comparaison car le radiateur utilisé dans la maquette n’est pas celui optimisé.

Par ailleurs, I’erreur maximale sur les températures est 25 %. Cela est dii aux
difficultés de mesure de la température de jonction des semiconducteurs et d’évaluer, d’une
maniére précise, les surfaces d’échange thermique. Cependant, les résultats obtenus sont trés
encourageants dans le sens ou elles montrent I’intérét de la modélisation analytique pour

réaliser une démarche d’optimisation générale plus complexe.

4. Etude de sensibilité via I’optimisation

Les algorithmes d’optimisation utilisés sont sensibles a la fois au point de départ et
aux contraintes affectées sur les différents parametres. Ainsi, bien que physiquement correcte,
I’évolution des solutions peut étre difficile a interpréter.

Dans cette partie, nous allons étudier la sensibilit¢ de la fonction objectif aux
principaux parametres et contraintes de [’optimisation. Nous allons nous intéresser en

particulier a I’influence sur 1’optimisation:
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de lanorme CEM a respecter,

des variations de la puissance de sortie P, et de la tension d’entrée Veff,
de la résistance Roint de I’interrupteur a 1’état passant,

des pertes joules et des pertes fer,

des résistances thermiques du modele de transformateur.

Dans le tableau ci-dessous, nous présentons les résultats obtenus autour du point initial

correspondant a la fréquence Fq =40 kHz :

Volume _tot(. cm3) Pertes_tot (W)
Norme CEM a respecter ISM Classe A 52.1 5.35
55011 Classe B 60 5.35
Puissance de sortie P, P,=50w 52.1 5.35
90% P, 46.2 5.2
Tension d’entrée Veff Veffi= 230V 52.1 5.35
110% Veff 48 5.6
Résistance Roint de ’interrupteur | Roint = 0.5 Q2 52.1 5.35
a ’état passant 4Roint 48 5.6

Tableau 10 : Etude de sensibilités (CEM, puissance de sortie, tension d’entrée, résistance dynamique)

Nous remarquons que :

le passage de la classe A a la classe B de la normes CEM ISM 55011, a induit une
augmentation de 15 % du volume total en gardant la méme valeur des pertes
dissipées. Pour ce point de fonctionnement, la contrainte CEM est passée de 79
dbuV a 66 dbuV (variation de 16.5 %).

la variation de 10 % de la puissance délivrée par le convertisseur a induit une
variation de 11 % sur la valeur de la fonction objectif.

I’augmentation de 10 % de la tension d’entrée a engendré une réduction de 8 % du
volume et une augmentation de 5 % des pertes.

la variation de 300 % de la résistance de I’interrupteur a induit une réduction de

8% du volume et une augmentation de 5 % des pertes totales.
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Nous constatons que la fonction objectif est plus sensible a la contrainte CEM, aux

variations de la puissance de sortie et de la tension d’entrée qu’aux variations de la résistance

de D'interrupteur. Cette résistance intervient dans le calcul des pertes par conduction dans

I’interrupteur qui représentent, dans ce cas, 6 % des pertes par conduction totales.

De méme, I’étude de sensibilité de la fonction objectif aux pertes dans les éléments

bobinés et aux résistances thermiques du modéle de transformateur nous a permis d’aboutir

aux résultats présentés dans le tableau 11.

Volume_tot | Pertes_tot| T, (°C) | T5(°C)
(cmt’) U7
Pertes joules Pj Pj=f(Fd,m,...) 52.1 5.35 63 62
Pj=2 f(Fd,m...) 64 8 102 100
Pertes fers Pf | Pf=g(Fdm..) | 521 535 | 63 62
Pf=2 g(Fd,m...) 48 5.9 68 67
Res:stancesthermlques . k,.,;;fa, R,;,_ba, R, _ﬂ,k 52.1 535 | 63 | 62 -
du modeéle des éléments | 2Ry, j, Ry pa > Ron o 48 5.9 78 77
bobinés R gy 2Ru pa> Run o 48 5.9 105 104
Rt fur Rew ba s 2Run 3 48 5.9 73 72

Tableau 11 : Etude de sensibilités (pertes cuivre, pertes fer, résistances thermiques)

D’aprés ce tableau, nous remarquons que :

- l’augmentation de 100 % des pertes joules conduit a une augmentation de 23 % de

volume, 50 % des pertes totales et 65 % des températures du circuit magnétique Ty
p gnetiq

et du bobinage Ty,

- la variation de 100 % des pertes fer a amené a des augmentations de 10 % des"

pertes totales et de 8 % des températures. Ce qui montre que les pertes fer sont

moins déterminantes que les pertes joules.

- des variations de 100 % des résistances thermiques ont engendré des

augmentations des températures Ty, et Tr dont I’augmentation la plus significative

(67 %) est due a la variation de la résistance thermique entre le bobinage et 1’air

Rin ba-
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Notons que la tentation a été grande de conduire trés rapidement cette étude de

sensibilité qui permet d’aller au deld des résultats bruts fournis par 1’algorithme

d’optimisation. C’est pour quoi nous avons conduit cette étude sommaire qui souléve

certaines questions.

En effet, ’augmentation des pertes dans les différents éléments peut conduire a une

faible diminution du volume total du convertisseur. Cependant, les pertes totales ont

augmenté et les températures aussi. L’explication de ces résultats n’est pas aussi

simple pour plusieurs raisons :

- Il suffit que le convertisseur fonctionne un peu plus en conduction discontinue
pour que le volume diminue et les pertes ainsi que les températures augmentent.

- 52.1 cm’® est donné comme optimum mais nous ne sommes pas absolument sfir
qu’il n’ y ait pas un point un peu meilleur:

- Lepassage de 52.1 cm® & 48 cm’ reste quand méme peu significatif.

Il aurait fallu contraindre certains parametres a rester identiques (pertes,
températures) mais quelques problémes de convergence, liés a la présence de
nombreuses discontinuités dans les modéles, sont apparus, les fonctions en escalier
montrent donc leur limite. Ceci nous poussera dans le futur a accomplir un effort
consequent concernant la prise en compte des modeles et des parametres discrets.

Par ailleurs, une analyse de sensibilité en utilisant directement les différentielles
sans passer par 1’optimisation sera envisagée dans le futur en complément de cette
étude. Ceci permettra, autour d’un optimum, d’évaluer la sensibilité d’une solution par
rapport & 1’évolution d’un paramétres d’entrée, donc de mieux orienter 1’étude de

sensibilité.

5. Comparaison entre les deux logiciels : EDEN et Mathcad

Du point de vue traitement et intégration du modele a optimiser, le logiciel Mathcad
offre une souplesse concernant les tableaux de données et les abaques du constructeur et
n’exige pas de fournir les dérivées des fonctions. Les modéles sont donc introduits tels qu’ils
sont, et c’est & outil de gérer les discontinuités des fonctions et des parametres. Cependant,
pour un modele plus complexe contenant plusieurs discontinuités, la convergence des

algorithmes de Mathcad devient tres lente, voire impossible.
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Pour ce qui est du logiciel EDEN, il est essentiellement congu pour I’optimisation. Il
est tres simple a utiliser lorsque il s’agit d’un modéle purement symbolique. En revanche, des
connaissances en langage Java sont nécessaires pour décrire les classes des modéles semi-
symboliques ou numériques. Dans ce cas, il faut fournir & la fois les fonctions et leurs
différentielles. Par ailleurs, EDEN propose une différentiation numérique si ’utilisateur le
souhaite. Cependant, les outils génériques développés dans le chapitre 6 sont intégrés dans
EDEN et facilitent considérablement le traitement d’une grande part des modéles semi-
symboliques. Cela permet de bénéficier d’une simplicité d’utilisation et d’une bonne rapidité
de convergence.

Du point de vue précision de convergence et pour tester la robustesse des algorithmes
implantés dans EDEN et Mathcad, nous avons lancé I’optimisation a partir des points initiaux
différents.

Les figures 18 et 19 montrent la sensibilité de la fonction objectif (volume total) aux

conditions initiales du rapport de transformation (m) et de I’inductance primaire (L;).

Figure 18 : Sensibilité de la fonction objectif de Figure 19 : Sensibilité de la fonction objectif de
EDEN aux conditions initiales (® points calculés) Mathcad aux conditions initiales (® points calculés)

Nous constatons que quelles que soient les conditions initiales, 1’algorithme de EDEN
converge vers le méme point. En revanche, la valeur de la fonction objectif de Mathcad est

plus sensible aux conditions initiales.

6. Conclusion

La démarche d’optimisation présentée dans ce chapitre nous a permis d’optimiser le

volume total de la structure flyback en respectant la contrainte CEM, en minimisant les pertes
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dans les semiconducteurs et les pertes dans les éléments passifs en contraignant 1’état
d’échauffement des semiconducteurs et des composants bobinés.

Nous avons montré que le volume optimal dépend & la fois de la fréquence de
fonctionnement et des contraintes imposées, notamment des pertes autorisées 2 étre dissipées
dans la structure. Cet optimum correspond a un fonctionnement équilibré entre la conduction
discontinue et la conduction continue. Les résultats de mesures ont permis de valider cette

démarche d’optimisation.
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Conclusion générale

Les travaux de these présentés dans ce rapport nous ont permis d’effectuer un premier
pas vers une méthodologie de conception des convertisseurs statiques basée sur une démarche
d’optimisation globale. Cette démarche tient compte des aspects commande et absorption
sinusoidale (double échelle de temps), volumes (encombrement), pertes dans les éléments
actifs et passifs ainsi que des performances CEM et thermiques. L’objectif était de
dimensionner une structure avec un volume minimal et respectant les normes CEM. L’intérét
d’une telle démarche est lié au fait qu’elle s’appuie sur des modeles perfectibles et
interchangeables, et sur des algorithmes adéquats facilement utilisables dans des outils dédiés
a la conception.

A travers le convertisseur flyback, choisi comme un support significatif d’étude, nous
avons montré qu’une grande partie du travail consiste en la modélisation des différents
composants et phénomenes physiques. En effet, la précision des résultats de 1’optimisation est
fortement liée a la pertinence des modeles utilisés. Ce processus d’optimisation réclame la
mise en point de modeles analytiques capables de réaliser le compromis indispensable

précision-rapidité de calcul.

Ainsi, les cinq premiers chapitres ont été consacrés a 1’étude de la structure flyback et
a I’¢laboration des modeles liés a la commande, aux volumes et aux pertes dans les différents
composants, a la caractérisation du spectre et aux phénomeénes thermiques liés a 1’évacuation
de la chaleur. Ces mod¢les ont été validés par la simulation temporelle ou par la mesure, avec
une précision jugée acceptable.

Concernant les semiconducteurs, nous avons utilis€ un modele basé sur une résistance
et une chute de tension a 1’état passant pour évaluer les pertes par conduction, et un modéle
utilisant des formes d’ondes idéalisées prenant en compte ’inductance de maille et le
recouvrement de la diode pour décrire les pertes par commutation. La confrontation avec
I’expérience pour 1’évaluation des pertes par commutation n’a pas ¢été menée dans ce travail,
mais de nombreux travaux antérieurs montrent que les résultats peuvent étre acceptables pour
certains parametres (inductance de ciblage, Rg du transistor...) et beaucoup moins précis
pour d’autres jeux de ces mémes paramétres. Les pertes semiconductrices représentent 50%
des pertes totales, ce qui semble justifier des améliorations a entreprendre pour une

représentation plus correcte des pertes par commutation.
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Pour estimer les pertes fer dans les circuits magnétiques utilisés dans les alimentations
a découpage, nous avons développé un modele analytique basé sur la modification des
coefficients de 1’équation de Steinmetz. Pour ce faire, nous avons proposé une démarche
expérimentale permettant d’identifier de coefficients adaptés a la spécificité des formes
d’ondes apparaissant dans le montage. Ce modéle, bien que basé sur la caractérisation, nous
apparait pertinent car il tient compte des formes réelles d’induction magnétique imposée au
transformateur. Cependant, une amélioration introduisant 1’effet de la température est
facilement envisageable.

En outre, un pas important a été franchi dans la modélisation des pertes joules dans les
composants bobinés. En effet, I’utilisation de la perméabilité magnétique complexe a permis
d’homogénéiser le bobinage et de développer des formules analytiques des pertes cuivre en
tenant compte des effets de proximité, de I’entrefer et de I’effet de peau. Cependant, une
amélioration de la précision des formules qui estiment les pertes dues a I’entrefer, dans le cas
du transformateur du flyback, reste a faire. Ce point est I’un des objectifs d’une these en cours
au laboratoire.

Pour évaluer les pertes dans les condensateurs, un modele tres simplifié a été utilisé. Il
est basé sur la connaissance de la résistance série équivalente donnée par le fabriquant et qui
dépend de la tension utile, la fréquence et la température de fonctionnement. Dans ce
contexte, un travail important reste a poursuivre afin d’affiner la modélisation des
condensateurs.

Du point de vue perturbations CEM, nous nous sommes intéressés au mode
différentiel seulement. La modélisation fréquentielle adoptée a montré ici tout son intérét pour
notre démarche, en particulier grace a sa rapidité. Pour le mode commun, fortement 1ié¢ a la
réalisation technologique (layout), et malgré le fait qu’il n’est pas dimensionnant en terme de
volume, il serait intéressant de le prendre en compte afin d’optimiser le cablage a plus long
terme...

Pour intégrer la thermique dans la démarche d’optimisation, nous avons utilisé un
modele classique des semiconducteurs associés a leur radiateur, et un modéle tres simplifié
des éléments bobinés. Ce dernier, considére les pertes fer et les pertes joules comme des
sources d’échauffement uniformes, et modélise les échanges entre le circuit magnétique, le
bobinage et le milieu ambiant par des résistances thermiques. Ainsi, un travail important reste
a faire pour identifier correctement ces résistances thermiques et pour généraliser ce modele

aux différentes formes des composants magnétiques. Le point clef étant le calcul simplifié des
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coefficients d’échange thermique traduisant bien les phénoménes de convection naturelle et

de rayonnement.

Dans le chapitre 6, nous avons présenté les méthodes et outils que nous avons
developpés afin de faciliter I’intégration de ces modéles dans une démarche d’optimisation
avec un algorithme de type gradient. Le besoin de réutiliser ces méthodes et outils, nous a
poussé a les automatiser et a les intégrer dans 1’environnement d’optimisation EDEN. A ce
sujet, nous envisageons, a court terme, une meilleure prise en compte des grandeurs discrétes,
"automatisation de certaines phases de modélisation (la méthode fréquentielle pour le calcul
du spectre, le calcul des séries, une fonction interpolation-extrapolation...). Ainsi, nous
souhaitons proposer, a long terme, un réel environnement pour 1’aide au dimensionnement et

a la conception des structures d’électronique de puissance.

Les reésultats d’optimisation, présentés dans le dernier chapitre, ont montré que
P’optimum de la fonction objectif dépend a la fois des paramétres de ’optimisation et des
contraintes imposées. Ainsi, I’approche mise en place a permis de quantifier de fagon étayée
la fréquence optimale d’un convertisseur et pourra étre un guide pertinent pour les choix
technologiques et/ou fonctionnels a effectuer en fonction des contraintes industrielles du

concepteur.

Cette étude a donc été pratiquement menée a son terme du point de vue de la structure
flyback en absorption sinusoidale ou la double échelle de temps a été bien traitée. La mise en
place d’'une démarche d’optimisation efficace validée par les résultats expérimentaux ouvre la
voie, a des améliorations au niveau des modéles, a une exploitation étendue a d’autres
structures d’¢lectronique de puissance et a la réalisation d’outils spécifiques en complément

d’environnement tel qu’EDEN.
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Annex_e 1

Annexe 1

Modéle optimisé (le fichier .am)

/* modele eden

version 1.0 du 28 janvier 2002

cette version finale tient compte de la CEM différentielle, de la thermique, du volume et des pertes
auteur: Cherif Larouci */

/* critére sur l'inductance magnétisante */

limite_cd cm=11-Ro/(4*pow(m+vo/vmax,2.0)*fd);

/* a contraindre positif */

ih=spectreCEM.calcul(fd, fr,ps,vmax,11,m,vo,imax);

* critére sur la raie n_opt du spectre cem */

critere_spectre=spectre_dif.calcul(fd, fr,ih,If,cf,rof,of,cn,m,ron,lon,11n )-norme;

/* a contraindre négatif */

[F et équations des volumes *

/* :volume du transfo */

ilmax=imax*(1+m*vmax/vo)+vmax/(2*11*fd*(1+m*vmax/vo));
12max=ilmax/m;

alphapmax=sqrt(4*11*fd*ps)/vmax;
t1=asin(vo*(1-alphapmax)/(alphapmax*m*vmax))/(2.0*Math.PT*fr);
tetal=2*pi*fr*tl1;

ileff bf=sqrt((2.0/pi*((pow(alphapmax,3.0)*pow(vmax,2.0)/3.0/pow(11*fd,2.0)*(tetal/2.0-
1.0/4.0*sin(2*tetal)))+(pow(imax,2.0)*(pi/4.0-teta1/2.0+sin(2 *tetal)/4.0+m*vmax/vo*(cos(tetal)-
1.0/3.0*pow(cos(tetal),3.0)))))));

i2eff bf=sqrt(2.0/pi*((pow(alphapmax*vmax,3.0)/3.0/m/vo/pow(11*fd,2.0)*(1-
cos(tetal)+1.0/3.0*(pow(cos(tetal),3.0)-1)))+(pow(imax,2.0)*vmax/m/vo*(cos(tetal)-
1.0/3.0*(pow(cos(tetal),3.0))+m*vmax/vo*(pi/4.0-tetal/2.0+sin(2 *tetal)/4.0-pi/16.0+tetal/8.0-
sin(4*tetal)/32.0)))));

a_transfo=kb*11*i1max*(ileff bf+m*i2eff bf)/(j*bmax);
vol_transfo=kv_t*pow(a_transfo,3.0/4.0)*1.0e+9;

/* 2:volume de (If) l'inductance du filtre */
ilfeff=imax/sqrt(2.0);

ilfmax=imax;
a_lf=kb*If*ilfmax*ilfeff/(j*bmax);
vol_If=kv_If*pow(a_1f,3.0/4.0)*1.0e+9;

/* 3:volume de (cf) la capacite du filtre */
vol _cf=1871.854*cf*1.0e+6+250;

/* 4:volume du radiateur */
vol rad=1.887e+5/rth ra int-105*rth_ra_int;
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/* le volume total est la somme des volumes */
vol_tot———vol_transfo+vo1_1f+vol_cf+vol_rad;

/* pertes par conduction */

/* 1: pertes par conduction dans l'interrupteur */

intmoylcd_hf=(pow(alphapmax,2.0)*(-(cos(2*pi*fr*t1)/(2 *pi*fr))+1/(2*pi*fr))*vmax)/2.0/fd/ 11;
intmoylcc_hf= imax*(-(cos(Z*pi*fr*tq)/(2*pi*fr))+cos(2*pi*fr*tl)/(z*pi*ﬁ'));
ilmoy_bf=4*fr*(intmoylcd_hf+intmoy1 cc_hf);

pcond_int=roint*pow(ileff bf,2.0);

/*2: pertes par conduction dans la diode */

tq=1.0/4.0/ft;

intmoy2cd_hf=(pow(alphapmax,2.0)*(~((1.0/ 8.0*sin(4*fr*pi*t1))/fr/pi)+t1/2.0)* pow(vmax,2.0))/2.0/fd/11/vo;
intmoy2cc_hf = (imax*(—((l.0/8.0*sin(4*fr*pi*tq))/fr/pi)+tq/2.0+sin(4*fr*pi*t1)/ 8.0/fr/pi-
(1.0/2.0*t1))*vmax)/vo;

i2moy_bf=4.0*fr*(intmoy2cd_hf+intmoy2cc_hf);

pcond_diode=rointd*pow(i2eff_bf,2.0)+vointd*i2moy_bf;

/* 3: pertes par conduction dans le pont 4 diodes */

idImoy=ilmoy bf/2.0;

idleff=ileff bf/sqrt(2.0);
pcond_pdiodes=4.0*(rointd*pow(id1eff,2.0)+vointd*id1 moy);
pertes_cond=pcond_int+pcond_diode+pcond pdiodes;

/* pertes par commutation */

pert_com=pertes_commutation].calcul(fd, fr,11 ,ps,vmax,imax,m,vo,ucom,vth,rg,cgd,Imail);
//pertes par commutation dans l'interrupteur seul .
p_com_int=pcom_int.calcul(fd,fr,11,ps,vmax,imax,m,vo,ucom,vth,rg,cgd,lmail);

/Ipertes totales dans l'interrupteur:

p_int=pcond_int+p com int;

/Ipertes par commutation dans la diode seule

p_com_diode=pcom_diode.calcul(fd, fr,11 »ps,vmax,imax,m,vo,ucom,vth,rg,cgd,Imail);
/Ipertes totales dans la diode:

p_diode=pcond_diode+p com_diode;

p_diode=pcond_diode+pert_com;

pert_ com=p_com_int+p_com_diode;

[***%%* Jes pertes fer dans le transfo***###x/

@functional

fs=stairs([0,6.84e-9,1.194¢-8,2.212¢-8,3.702¢-8,5.76¢-8,8.848¢-8], [ 76¢-6,97. le-6,125e-6,173e-6,211e-6,280¢-
6,368e-6]); _

fv=stairs([0,6.84e-9,1.194e-8,2.212¢-8,3.702¢-8,5 .76€-8,8.848e-8],[5470e-9,7640e-9,11500e-9,17800e-
9,24000e-9,35500e-9,51500e-97]);

@eden

/I on définie le produit des aires x=sf*sb
x=kb*I1*i1max*(ileff_bf+m*i2eff bf)/bmax/j;
sf=fs(x);

vol_ef=fv(x);

ns1=(11*ilmax/bmax/sf);
pfer_transfo=coef c_pf*pertes_fer.calcul(fd,fr,11,ps,vmax,imax,m,vo,sf,ns1 ,vol_ef);
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// pertes dans le condensateur
Cﬁ******************************************************************************
icf_eff bf cd=(pow(alphapmax,3.0)*pow(vmax,2.0)/3/pow(11,2.0)/pow(fd,2.0)-
vmax*imax*pow(alphapmax,2.0)/11/fd+pow(imax,2.0))*

(tetal/2-sin(2*tetal)/4);

icf eff bf cc=pow(imax,2.0)*m*vmax/vo*(cos(tetal)-pow(cos(tetal),3.0)/3);

icf_eff bf=sqrt(2/pi*(icf eff bf cd+icf eff bf cc));

pef=rcf*pow(icf eff bf,2.0);

// pertes dans le condensateur
CO:*****************************************************************************
io=vo/Ro;

ico_eff bf cd=(pow(alphapmax,3.0)*pow(vmax,3.0)/pow(fd,2.0)/vo/3.0/m/pow(11,2.0))*(pow(cos(tetal),3.0)/3.
0-cos(tetal)+2.0/3.0)+
pow(alphapmax*vmax,2.0)*(1/pow(11*fd*m,2.0)-io/11/fd/vo)*(tetal/2-sin(2*tetal)/4)+tetal *pow(io,2.0);
ico_eff bf cc=pow(imax*vmax/vo,2.0)*(-sin(4*tetal)/32.0+sin(2*tetal)/4.0-
3*tetal/8.0+3*pi/16.0)+pow(imax,2.0)*vmax/m/vo*
(-pow(cos(tetal),3.0)/3+cos(tetal))-io*imax*vmax/vo*(sin(2*tetal)/2.0-tetal+pi/2.0)+pow(io,2.0)*(pi/2.0-
tetal);

ico_eff bf=sqrt(2/pi*(ico_eff bf cd+ico_eff bf cc));

pco=rco*pow(ico_eff bf,2.0);

/Ipertes fer dans l'inductance
1ﬁ********************************************************************************

pfer_If vol=11.0*pow(f 1/10,1.3)*pow(bm _1£/0.1,2); /* f If en kHz, bm_If en tesla et pfer_If vol en mW/cm3
*/

pfer_1£=0.001*vol eff 1f*pfer If vol; /*0.001 pour avoir les pertes en Watt */ /* vol_eff_If en
cm3 */

// pertes cuivre dans le transformateur

ns2=ns1*m;

@functional

//fonction permettant de choisir les fils de bobinage
diametre_fils=stairs([0,0.08¢-3,0.09¢-3,0.1e-3,0.11e-3,0.13e-3,0.14¢-3,0.16e-3,0.18¢-3,0.2¢-3,0.23¢-3,0.25e-
3,0.29¢-3,0.32¢-3,0.36e-3,0.4¢e-3,0.45¢e-3,0.51e-3,0.57e-3,0.64e-3,0.72e-3,0.81e-3,0.91e-3,1.02¢-3,1.15e-
3,1.29¢-3,1.45¢-3,1.63¢-3,1.89¢-3,2.05e-3,2.31e-3,2.59¢-3],[0.08¢-3,0.09¢-3,0.1e-3,0.11e-3,0.13e-3,0. 14e-
3,0.16e-3,0.18¢-3,0.2¢-3,0.23e-3,0.25€-3,0.29¢-3,0.32¢-3,0.36¢-3,0.4¢-3,0.45¢-3,0.51e-3,0.57¢-3,0.64¢-3,0.72¢-
3,0.81e-3,0.91e-3,1.02¢-3,1.15¢-3,1.29¢e-3,1.45¢e-3,1.63e-3,1.89¢-3,2.05¢e-3,2.3 1 e-3,2.59%-3]);

//fonctions permettant de choisir 13 et 14 longueurs des jambes latérale et centrale

longueur j lat cent=stairs([0,6.84¢-9,1.194¢-8,2.212¢-8,3.702¢-8,5.76¢-8,8.848e-8],[4.6e-3,5.25¢-3,6.1¢-3,7 3e-
3,8.05e-3,9.25¢e-3,0.011]);

//fonction permettant de choisir 15 la longueur de la fenétre réservée au bobinage
longueur_fenetre_reservee_bobinage=stairs([0,6.84¢e-9,1.194e-8,2.212¢-8,3.702¢-8,5.76¢-8,8.848¢e-8],[7.1¢-
3,8.25€e-3,9.35¢-3,9.75e-3,0.0109,0.0119,0.0123]);

//fonction permettant de choisir hbob la hauteur de la fenétre réservée au bobinage

hauteur fenetre reservee bobinage=stairs([0,6.84e-9,1.194¢-8,2.212¢-8,3.702¢-8,5.76¢-8,8.848e-
8],[0.0226,0.0248,0.03,0.0338,0.037,0.0412,0.0458]);

@eden

// rayons primaire et secondaire calculés a partir de la densité de courant
p_c=sqrt(ileff bf/pi/j);

rs_c=sqrt(i2eff bf/pi/j);

// rayons primaire et secondaire (données du constructeur)
rp=0.5*diametre fils(2*rp_c);

rs=0.5*diametre fils(2*rs_c);

df_p=2*mp;

df s=2*rs;

// dimensions du circuit magnétique

13=longueur j lat cent(x);

14=13;
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15=longueur_fenetre_reservee_bobinage(x);
hbob=0.5*hauteur_fenetre_reservee_bobinage(x);

// hauteur de la fenétre du bobinage

hf=2*(hbob-rmin);

// nombre de couche primaire

nc_p=nsl/(hf/df p);

/I nombre de couche secondaire

nc_s=ns2/(hf/df s);

// appel de la classe spectre pour calculer l'apmlitude du courant primaire a fréquence f_harm donnée
// et la classe pertes_en pro_peau pour calculer les pertes cuivre dans le transfo 3 f harm
f harm1=50;

ilmax_fl=spectre.calcul( f harml ,fd,fr,ps,vmax,11,m,vo,imax); -
i2max_fl=ilmax_fl/m;

pc_fl=pertes_en_pro_peau.calcul(
f_harml,ilrnax_ﬂ,i2max_f1,rp,rs,ns1,n52,13,14,15,hb0b,nc _p.nc_s,df p,df s,kf,rmin,he);

f harm2=100;

ilmax_f2=spectre.calcul( f harm2,fd, fr,ps,vmax,11 ,MM,v0,imax);

i2max_f2=ilmax_f2/m; »

pc_f2=pertes_en_pro_peau.calcul(
f_harmZ,i1max__f2,i2max_t2,rp,rs,ns1,n52,13,14,15,hb0b,nc _p.nc_s,df p,df_skf,rmin,he);

f harm3=fd-100;

ilmax_f3=spectre.calcul( f harm3, fd, fr,ps,vmax,11,m,vo,imax);

i2max_f3=ilmax_f3/m;

pc_f3=pertes_en_pro_peau.calcul(
f_harm3,ilmax_B,iZmax_fB,rp,rs,ns1,n52,13,l4,15,hb0b,nc _p.nc_s,df p,df_skf,rmin,he);

f harm4=fd-50;

ilmax_f4=spectre.calcul( f harmd,fd, fr,ps,vmax,11,m,vo, imax);

i2max_f4=ilmax_f4/m;

pc_fd=pertes_en_pro_peau.calcul(

f_harm4,i1max_f4,i2max_f4,rp,rs,ns1,ns2,l3,14,15 ;hbob,nc_p,nc_s,df __p,df_s,kf,;rmin,he);

f harm5=fd;

ilmax_fS=spectre.calcul( f_harm5,fd, fr,ps,vmax,11 ,IN,V0,imax);

12max_f5=ilmax_f5/m;

pc_f5=pertes_en_pro_peau.calcul(
f_harmS,ilmax~f5,i2max_f5,rp,rs,nsl,n52,13,14,15,hb0b,nc _p.nc_s,df p,df skf,rminhe);

f harm6=fd+50;

ilmax_f6=spectre.calcul( f harm6,fd, fr,ps,vmax,11,m,vo, imax);

2max_f6=ilmax_f6/m;

pc_fé=pertes_en_pro_peau.calcul(
f_harm6,i1max_f6,i2max_f6,rp,rs,ns1,nsZ,13,14,15,hbob,nc _p,nc_s,df p,df skf,rmin,he);

f harm7=fd+100;

ilmax_f7=spectre.calcul( f harm?7, fd, fr,ps,vmax,11,m,vo,imax);

12Zmax_f7=ilmax_f7/m;

pc_f7=pertes_en_pro_peau.calcul(
f_harm7,i1max~f7,i2max_f7,rp,rs,nsl,n32,13,14,15,hb0b,nc _p.nc_s,df p,df skf,rmin he);

f harm8=2*fd-100;

ilmax_f8=spectre.calcul( f harms,fd, fr,ps,vmax,11,m,vo,imax);

i2max_f8=ilmax f8/m;

pc_f8=pertes_en_pro_peau.calcul(
f_harm8,i1maxﬂf8,i2max_f8,rp,rs,ns1,ns2,13,14,15,hb0b,nc _p.nc_s,df p,df s kf,rmin,he);

f harm9=2*{d-50; _
ilmax_f9=spectre.calcul( f harm9,fd, fr,ps,vmax,11 ,JLVO0,imax);
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12max_f9=ilmax_{9/m;
pc_f9=pertes_en pro_peau.calcul(
f harm9,ilmax_£9,i2max_f9,rp,rs,ns1,ns2,13,14,15,hbob,nc_p,nc_s,df p,df skf,rmin,he);

f harm10=2*{d,

ilmax_fl0=spectre.calcul( f harm10,fd,fr,ps,vmax,11,m,vo,imax);
i2max_f10=ilmax_f10/m;

pc_f10=pertes_en_pro_peau.calcul(

f harm10,ilmax_f10,i2max_f10,rp,rs,ns1,ns2,13,14,15,hbob,nc_p,nc_s,df p,df s,kf,rmin,he);

f harm11=2*fd+50;

ilmax_fl1=spectre.calcul( f harml 1,fd,fr,ps,vmax,11,m,vo,imax);

i2max_fl1=ilmax fl1/m;

pc_fll=pertes_en pro peau.calcul(

f harml1,ilmax f11,i2max fl1,rp,rs,ns1,ns2,13,14,15,hbob,nc_p,nc_s,df p,df skf,rmin,he);

f harm12=2*fd+100;

ilmax_fl2=spectre.calcul( f harm12 fd,fr,ps,vmax,11,m,vo,imax);

i2max_fl12=ilmax_ f12/m;

pc_fl2=pertes_en_pro_peau.calcul(

f harm12,i1max_f12,i2max_f12,1p,rs,ns1,ns2,13,14,15,hbob,nc_p,nc_s,df p,df skf,rmin he);,

/Ipertes cuivre totales dans le transformateur
- pj_t=pc_fl+pc_f2+pc_f3+pc_fad+pc f5+pc f6+pc f7+pc f8+pc f9+pc fl0+pc _fll+pc f12;

/Ipertes totales
ptot=pertes_cond+pert_com+pcf+pco+pfer If+pj 1f+pfer transfo+pj_t;

//mode¢le thermique du transfo et I'inductance

Lf 2k 3k 3k ok 2k k 2k ok ok 2k 2k ok ok ok 2k ok ok ok 3k 3k 2k 3k 3k ke sk sk sk sk sk sk Sk sk sk sk sk sk 3k sk sk sk sk sk sk ok sk sk sk sk sk k

sba=4*(pi*(14+15)*hbob-hbob*prof); //surface d'échange bobinage air
sfa=4*(hbob*prof+2*(13*hbob)+prof*(14+15+13)); //surface d'échange fer air
sfb=4*(hbob*prof+prof*(13+15)+pi*l4 *hbob); //surface d'échange fer bobinage

rth ba=1/he ba/sba; //resistance thermique bobinage air

rth fa=1/he fa/sfa; //resistance thermique fer air

rth_fb=1/he_fb/stb; //resistance thermique fer bobinage

/ltempérature de la ferrite tf t du transfo:

tf t=ta+rth ba*rth fa/(rth | ba+rth fat+rth fb)*pj t+rth fa*(rth ba+rth fb)/(rth ba+rth fat+rth fb)*pfer transfo;
/ltempérature du bobinage tb_t du transfo:

tb_t=ta+rth ba* (rth_fa+11h_fb)/ (rth_ba+rth_fatrth fb)*pj_t+rth ba*rth fa/(rth_ba+rth _fa+rth fb)*pfer transfo;

/ltempérature de la ferrite tf If de l'inductance 1f:
tf_If=ta+rth ba*rth fa/(rth_ba+rth fa+rth fb)*pj If+rth fa*(rth | ba+rth fb)/(rth_ba+rth_fat+rth fb)*pfer If;
/Itempérature du bobinage tb_If de 1'inductancelf:
tb_If=ta+rth_ba*(rth_fa+rth fb)/(rth ba+rth fat+rth fb)*pj 1ftrth ba*rth fa/(rth ba+rth fa+trth fb)*pfer If;

//modéle thermique de I'interrupteur avec radiateur; ***¥¥ ¥k doxddokdokdiononddodkkdorxx
/[ température de jonction de l'interrupteur tj_int:
tj_int=ta+(rth_jc_int+rth cr_int+rth ra_int)*p int;

//modele thermique de la diode sans radiateur; *## ¥ ¥k dkskkrrsdokatobkodkkrtobobkaordodok*

/ température de jonction de la diode tj_diode:
tj_diode=ta+(rth_jc_diode+rth ca diode)*p diode;
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