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INTRODUCTION

Lextraordinaire progrés qu'a coﬁnu la technologie des semiconducteurs, capacités et
noyaux de‘ lerrites,a conduil & une explosion dans le marché des alimentations 2
découpage .

Au sens le plus large, on regroupe, sous cette appelation, tout les convertisseurs
lectroniques d'énérpte employant les techniques de commutation ou «tout ou rien»
et transformant une tension continue en une autre (ou plusieurs autres) tension
conlinue ' .

Les lois qui régissent Je fonclionnement d'une alimentation & découpage sont connues
depuis longtemps:elles concérnent Paccumulation et la réstitution d’énérgie électrique

par une mductance .

Au cours de ce travail,nous exanmtinerons différents aspects relatifs aux alimentations
& découpage,le champ d’application sera volontairement réduit a I'alimentation
FLYBACK & deux sorties en raison de sa simplicité et sa prédisposition & s’adaplter ‘
aux éxigences de plusieurs sorties . |

Au premicr chapitre,nous traiterons dans un premier temps,de la comparaison et de
la supériorité de alimentation & découpage sur I'alimentation linéaire, ensuite nous
aborderons le principe de fonctionnement du cunver’tisseur‘FLYBACK en mode

classigue (P.W.M) et son étude théorique, et cela en utilisant la technique de "la

moyenne dans espace d’état" [6].



Ausecond chapitre, on procédera au dimmensionnement du notre convertisseur .Nous
déterminerons alors les contraintes maximales appliquées a‘ux selﬁi-conducteurs ,ainsi
que les dimensions du transfofmatem' et du flitre de sortie .Enfin, nous donnerons un
appereu sur le circuit de commande de I'alimentation et les exigences auquels il doit
satisfaire,

Dans le troisieme chapitre, on abordera la réa[isationrpratique de I’a!imerﬁation
FLYBACK.On parlera entre autres, du choix de la fréquence,des techniques qui ont
prévalu au cﬁoix des semi-conducteurs,ainsi que des problémes rencontrés et les
éventuelles salutions trouvées.Une fois le circuit réalisé. nous le testerons en
‘procédant & une serie de mesuresice qui va nous permettre de tirer des constations
quand aw bon fonctionnement du FLYBACK.

Le FLYBACK en mode P.W.M, est limité par la montée en fréquence. En effet, poﬁr_
les trés hautes fréquences, le rendement se détériore i cause des pertes par

commutation dans les interrupteurs.On est amené alors 2 envisager des topologies de

convertisseurs permettant la montée en fréquence sans trop altérer le rendement.

Dans le chapitre quatre,une solution est apportée en adoptant le concepte de quasi-

résonance gui permel d'adoucir la commutation.

Entin une conclusion générale clotugnotre modeste travail
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CHAPITRE 1
PRINCIPE ET MODELISATION

DU  CONVERTISSEUR  FLYRACK



I.1 INTRODUCTION:

L'objectif de ce cﬁapitre est de démontrer la supériorité des
alimentations a decoupage sur les alimentations linéaifes,
surtout dn poinﬁ de vue rendement et pulssance volumique . [1]
L’étude va porter ensuite sur le convertisseur FLYBACK; nous
donnerons bien sur les raisons qui ont motivé ce choix et le
modele mathématique utilisé pour représenter ce systéme. Nous
utiliserons les resultats de la technique de "la moyenne dans
l'espace d’étal” pour déterminer 1‘état permanent du
convertisseur [6]
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T.2 COMPARAISONS DES ALIMENTATIONS LINEAIRES ET A DECOUPAGES

Dans les equipements industriels pour alimenter sous une tension
i

continue convenable les appareils ou les sous-ensembles,on a

"besoin d‘alimentations continues régulées ou non. Pour les

alimentations continues regulées, il existe deux schémas de
principe a savoir:

les alimentations lineaires et a découpage .

I.2.1_PRINCIPE D'UNE ALIMENTATION LINEAILRE:

Ces alimentations se composent :
~d’un transformateur 50 Hz en toles de silicium qui assure
l7isolement galvanique et l'adaptation des tensions désirées;

~d’un redresseur et son filtrage;

-d’une regulation pour stabiliser la tension de sortie (fig.1)

La regulation s’'effectue par le biais -d’un transistor

fonctionnant en regime linéaire appelée BALLAST. La puissance



ballast

) ] &

N

sourse _{>l_ o '
. e - charge

-
L

transtormateur redresseur filtre f
_ vre

Fiqure 1:principe d’une alimentation serie

dissipée dans ce transistor est importante, ce qui necessite

L}

l’emploi  d’un radiateur.Le rendement. global d'une telle

alimentation esl généralement degrade (inférieur a 50 %)[2].

i.2,2 PRINCYIPE D’UNE ALIMENTATION A DECOUPAGE

Les alimentations a découpage sont apparues dans le but
drameliorer le rendement. Le principe de base d'une telle
alimentation est illustre par la figure 2 [7];

_la tension du secteur est redressée puis filtree;

- un transistor de puissance hache la tension cqntinue cbtenue
a2 une fréquence élevée,généralement au dela des fréqueﬁces
audibles (20 kHz);

-le transformateur a noyau en ferrite assure l’isoiatipn
galvanique et l’adaptation des tensions désirees;

~-la tension de sortie est géneree par redressement et filtrage
de la tension decoupée; |

-la régulation s'effectue par action sur le temps de conduction

du transistoer de commutation.



inte,rlupteur
tratisfSrietour redrossement+ilrage

e LI

redressement+filtragé

regulation+commande

Fiqure 2:principe d’une alimentation a découpage

T.2.2.1 INTERET DU DECQUPAGE:

LE _RENDEMENT :

Dans une alimentation a découpage, le transistor est
alternativement bloguée ou sature, donc la puissance dissipee
sera trés faible comparée a celle du transistor. série dans une
alimentation lineaire, ce qui augmente le rendement.

LA PUISSANCE MASSIQUE:

Par suite de la fréquence élevée adoptée,les noyaux et
le bobinage  du transformateur des alimentations a
découpage, sont beaucoup plus petits que ceux a 50Hz,en effet

la relation:

U
B (1)

om

NS=k

montre que le produit du nombre de spires (N) par la section
du noyau (S), qui deétermine le volume, est inversement
proportionnel a la fréquence pour un répport tension.(U) sur
induction maximale (B,) constant. ‘

L'augmentation de la freguence permet également de diminuer les
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valeurs des inductances et condensateurs de filtrage comme nous
allons le voir ultérieurement. |
T.2.3_COMPARATISON DES.DEUX TYPES D'ALTMENTATIONS :

Les alimentations a decoupage ont pris un avantage décisif
sur les alimentations linéaires en ce qui concerne le rendement
et la puissance massique.Mais il n’en demeure pas moins vrai
que les premiéres citées présentent quelques inconvénients.
Afin de mieux cerner le probleme de comparaison, nous avons

etabli un tableau comparatif consacré aux avantages et

inconvenients de ces deux types d’alimentations[2].

PARAMETRES. ALTIM. A DECOUPAGE AT.TM. LINEAIRES
rendement excellent (80%) mauvais (< 50%)
puissance massique tres elevee réduite
temps de maintien bon (> 15 ms ) nul
plage deJ;ensions large plage . plage reduite
courant d’appel important faible
ondulations fortes ondulatiqns péu d’ondulations
fiabilite B MTBF moyen grand MTBF
parasi;;; réseaux impermeable sensibles

TABLEAU I:comparailsons des deux types d'alimentations

I.2.4 CONCLUSION :

Comme on peut le voir,grace a ce tableau,les alimentations §
decoupage ont beauéoup plus d’avantages que d’inconvéenients;ce
qui demontre clairement leur supériorité sur les alimentations

lineaires .



I.3 ETUDE DU CONVERTISSEUR_FLYBACK :

I.3.1_CHOIX DU CONVERTISSEUR: =

il exisfe plusieurs schémas de base pour'les alimentations
a découpage, mais les plus usuelles sont [7] :
Les convertisseurs a accumulation ou FLYBACK, le convertisseur
serie direct ou FORWARD et les convertisseurs symetriques en
kpont ou push-pull |

I.3.1.1_CAHIER DES CHARGES DE L’‘'ALIMENTATION:

Le but de notre étqde est de realiser une alimentation
continue a deux sorties,la premiére sortie vgI pouvant delivrer
une tension de ?4 V et un courant de 2 A,la deuxieme sortie v,
pouvant delivrer 36 V ET 1.5 A a partir d’une tension d’entrée
de 60 V,le taux d'ondulation pour les deux sorties est fixe a

5

ae

.

I.3.1.2_LE CHOIX ET SA JUSTIFICATION:

La puissance delivree par 1l'alimentation étant
relativement Ffaible environ 100W, le convertisseur FLYBACK
parait lé mieux adapté a la reéalisation envisagée pour les
raisons suivantés[2]

m Architecture la plus économigue pour les faibles
pulssances (p < 200W); -

m Un seul composant bobine;

B Peu de composants semi-conducteurs;

m-convenable pour les alimentations multisources car la
regqulation de la sortie principale entraine une bonne pré-
regulation des sorties auxilliaires (cross~ré§ulation),cefte
particularite provient du fait que'la tension secondaire du

transformateur est egale a la tension de sortie pendant la



conduction de la diode,donc un bon couplage entre les

differents secondaires améliore cette pre-régulation.

I.3.2 MODELISATION ET MISE EN EQUATION. :

I.3.2.1 PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT DU FEYBAGK :

Le convertisseur FLYBACK se deduit du hacheur a accumulation
inductive en remplagant 1’élément inductif de stockage par un
transformateur.

Lors de la conduction du transistor Q de t=0 a t=aT,il y’a
accumulation de 1'énérgie eélectrique dans 1’inductance primaire
du transformateur ,les deux diodes D, et D, sont bloquees.

Au cours de l’ouverture de Q,l’énergie stockée au primaire est
transferee au secondaire ,ce qui entraine la conduction des

deux diodes pendant tout le reste de la periode.

Wi

T

AR

e

Fiqure 3 : principe de ﬁond&onnement d'un flvback

1.3.2.2 MISE EN EQUATION :

HYPOTHESES DE TRAVAWIL:

Pour la simplicité de 1’étude, le transformateur est
suppose parfait. On rend compte de son fonctionnement en
affectant des inductances principales L, L,,,L,,
aux enroulements respeclivement : primaire,premier secondulire

el second secondaire.



Les valeurs de L,,L,; et L,, sont fonction de la perméabilité du
matériau constituant le circuit magnétique du transformateur

et de force magnetomotrice:

at=ny i, +ny 1y, +1,, 1, (2).
En négligeant l'épaiseur du cycle d'hystérisis décrit par le
materiau magnétique et en travaillant dans la zone linéaire de

la courbe B=f(H),on peut considérer les inductances L,,IL,,, et L,

comme constantes:

2 2

2
n

_ Hy _ Hyp
1Ly = R ¢ Lys=

R

(3)

Donc on a aussi:

> (4)

Tel que R est la reluctance du circuit magnetique du

transformateur.
rR=—L | (3)
ps
1 = longueur du circuit magneétique

section du circuit magnetique

n
If

p =permeabilité du matériau magnétique

On désigne par ¢,,¢,,,¢,, les flux crés a travers une section
du circuit  magnétique ,par les courants dans les trois
enroulements:

Le flux total instantane a travers chaque spire est donné par



d) - Llil (b - LZlizl ¢ - LZZIZZ
1 921 1 @up=—
, Ny, e
G =d,+d, b,

(6)

(7)

Les inlterrupteurs sont egalement supposés parfaits et leurs

commutations instantanées.

PRINCIPALES RELATIONS :

INTERVALLE f[O0,aT] -

Pendant 1'intervalle allant de 0 a T,

secondaires i,, et 1i,, sont nuls

a t=H111

do di, L, dat
u=n, —==L -—
‘dt “tdt n, dt
dve, Vg
Y dt R,
o dVSl vSI =D
“dt R,

INTERVALLE [aT,T] :

les

courants

(7)

(8)

(9)

(10)

(11)

Pendant cet intervalle, le courant primaire i, est nul :

alb=Iy 1, +05;15,

10

(12}




L L L L
B ! . 21 22 4 . ; _dy

¢ =0, d)zz'"lzl““‘—n e Rt {1,y 15140,,1,,) =—at
21 22 Il Iy

(13)

d , Il dat
Ver Mg - nzflLl dc - (14)

d(bc _ HZZL dat

V52=‘n22 dt = nf’ 1 dt. (15)
dv. v ' ' ‘
1,,=C) d~t1+ R“ (16}
1
dv v
i, =C,~—524_ .52 17
1 a2 “dt+R2 ) (').

A partir des equations ci-dessus on peut etablir un modéle
simplifié pour représenter le’e%E}h?}?d%a-teurﬁﬁFLYBACK

B

CD u L1 Ni

i I N22

transformateur parfait

—t

) . . .- IRy "
Figure 4 : modele simplifie du.y f_‘lﬂ;‘a,nS'Fo.rmam_' lyback
‘ S B T e
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DETERMINATION DES VALEURS MOYENNES:

La méthode utilisée pour calculer les valeurs ﬁoyennes des
differentes vériables caractérisant l’état permanent du
convertisseur, est la technique de " la moyenne dans'l'espace
d’etat " [6].L’application de cette méthode au FLYBACK donne’

les resultats suivants

o 151 /
Vo, see—— 22 [T 19
S (1-a) n; (19
Vomen O T2y | (20)

1% ' -

L= E;l (21)
1
v

Imm‘;z (22)
2

7. = a? _U[n§l+N222] (23)

(1-a)? nf R R,
2 2 :
AT o _g_[nzl+sz] T (24)

DETERMINATION DE I.’ONDULATION DE TENSION DE SORTIE :
Pour 1’atude de 1l’'ondulation de la tension de sortie,on
considere a priori,que les courants i, et i, constants,cela

signifie gue leur ondulation est négligeable devant leur valeur

moyenne.

Pour le premier secondaire,par exemple,on 'a :

12



B Pour 0 < £'< «aT

dAa

c 51 + 51 () 25
1 dt R]_ ( )
VvV, & pour expression :
Vo=V XD (- =) (26)
54 s1M Rl cl

A la fin de cet intervalle,v, est passee de son maximum a son

minimum,ce dernier a pour valeur  :

Vslms VslMeXp (- R1 Cl

(27)

1 vs1

VSTIL ot e g e - emvievmenis smmaaforeee o e s s

i
i
!
I
i

: >
aT T
figure 12 : ondulation de la tension de sortie

B Pour aT‘< t < T

Vet | (28)

- , '
D'ou 1 expression de v,

)+Rlia[1—exp(——Lglﬁzl)]

=1 2 -
Vsl SJMe P ( Rj_ C]_ R}_ Cl

!

- . 5 .
En ecrivant gu’a l’instant t=T,v,, retrouve la wvaleur v_ ,,on

obtient

13




1-exp [__—H_(]ﬁ-g) T
Vsl'M=R11.21 1T1l (29)
l-exp (- Rlcl)
L’ondulation de v, est donc donnee par :
o aT
AV = Ve Voim™ Vaau[L-8Xp (- R,C, )]
1—exp[——1%;%sz ' ‘ .
Av,,- L (1-exp(- R"‘g )] (30)
1_exp(_ - ) 11
R,C,

§1 la constante de temps RC est tres supérieure a la période

T ,on obtient

T

R G

AV51=R1121(1_a)a (31)

Et puisque i, est egal a : Vg/(l-a)R, et Vg=aUn,,/(l-a)n,

On aura finallement

X 2 T oon
A _ o 21 ry 32
Vs 1 q) R C, n, (32)

Pour l’autre secondaire on obtient de la meme fagon

2 n :
, Ay - & T 22 7 : 33) -
: Ver™ 1 a) RyCq my ' ( _)

14



CHAPITRE II

CONCEPTION ET ‘DIMENSIONNEMENT
DU FLYBACK EN MODE PWM




IT.1 INTRODUCTION :

Ce chapiltre va nous permettre.l’etude du dimensionnement de
l'alimentation FLYBACK. Dans un preﬁier temps,on doit
déterminer le type de domposants'qui convient pour cé genre de
convertisseur en donnant les raisons qui ont guide ce
choix.Ensuite on procedera au calcul des contraintes maximales
qgue vont supporter les composants de commutation, ainsi que le
dimensionnement du transformateur et du filtre de sortie .Enfin
nous donnerons un apergu sur le type de circuits integrés

utilises pour realiser la commande du convertisseur

IT.2 DIMENSTONNEMENT DU CIRCUIT DE PUISSANCE :

IY.2.1 LE TRANSFORMATEUR :

Dans le convertisseur FLYBACK, le transformateur represente une
part importante du cout et conditionne fortement le bon
fonctionnement de 1’ensemble. Ce composant majeur a pour
fonctions [12]

d’isoler le secteur d’alimentation et la charge ;

de rendre possible les sorties multiples ;

de stocker 1l’énérgie durant la phase passante du transistor;
- de mieux regquler les tensions de sortie
I1.2.1.1 DIMENSIONNEMENT DU TRANSFORMATEUR :

Le dimensionnement et la construction d’un transformgteur pour
une alimentation a découpage en généfal,et une alimentation
FLYBACK en paticulier doivent etre menés aveé soin pour eviter
les problémes inhérents au fonctionnement haute fréquencé :

- inductances de fuite entrainant des surtensions ;

- effet de peau et courants de faucoult provoquant des pertes

15




supplémentaires dans le cuivre ; ,

- apparition des capacités parasites dans les eléments bobinés
[137.
La méthode de calcul proposée ci-desséus est basée sur
l'application des 1lois de 1'électromagnetisme, et sur
l'utilisation des elements fournis par les coﬁsfructeurs de
materiaux magnétiques -

CHOIX DE LA DIMENSION DU NOYAU :

Les noyaux utilises pour la réalisation du transformateur
operant en haute frequence, sont des oxydes ferromagnétiques
connus sous 1’'appellation de "ferrites". Les pertes dansle noyau
magnetique sont faibles grace a la grande résistivité des
ferrites [12].

Le noyau du transformateur FLYBACK devra comprendre un entrefer.
pour pouvoir stocker une grande énergie magnétique et,par la
meme ne pas saturer le circuit magnétique.

Par ailleurs, 1l existe plusieurs fofmes de noyaux magnétiques,
qui. different suivant les applications .Etpour faire le choix,
i1 faut utiliser les abaques donnés par les coanstructeurs de
ferrites [12],qui permettent de definir le noyau optimum . en
fonction

- de la puissance a transmettre ;

- de la fréquence de découpage ;

- des contraintes. de conception (encombrement , nombre de

sorties ).

CALCUL DU BOBINAGE :

ENROULEMENT PRIMALRE:

16



Pour® un convertisseur FLYBACK, le nombre de spires de

l’enroulement primaire, peut etre calculé de la maniére

suivante : >
Cdb
Umax =‘H1 _a% ( 34 )
A d)mBmﬂXS (35 )
a._ o
1) = K TRY (36)
. ByaxSF . |
= valeur de la tension d’entree maximale

Uma X

2
it

rapport cyclique maximal qui est fixe a 0.5

max

B..x = valeur de l’induction maximale.
S = section du noyau.
F = [requence de decoupage.

Dans la formule nous prenons la valeur maximale de la tension
d’entrée et du rapport cyclique ,pour étre sir de ne pas
saturer le noyau meme pendant les états transitoires
difficiles.

ENROULEMENT SECONDATRE :

Pour calculer le nombre de spires de 1l’enroulement secondaire
du transformateur ,il est nécesaire de calculer le rapport de

transformation qui est donné par la formule suivante :

.n--‘-—l‘: amaxUmax ! . (37)

; (l_amax) Vi
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ou V,, est la valeur moyenne de la tension de sortie .

1
En connaissant la valeur du rapport de transformation, nous
pouvons calculer le nombre de spires de 1’enroulement

secondaire :

Y | (38)

CALCUL DE 1,"INDUCTANCE DU TRANSFORMATEUR:

L'inducatance principale du transformateur doit etre calculée
a partir de l'energie stokée .En effet pendant la phase de
conduction du transistor,le transformateur emmagazine de

1’énérgie magnétique rotée w
P .
W= = Ly Tnay ; (39)

Cette energie peut etre exprimee en fonction de la puissance

d’entree

outl (40)

Par suite la valeur de l'inductance est donnée par : -

2P
L,- zour: (32)
N Iax £ :

Par ailleurs, pour avoir um mode de conduction continu il faut
que 1’inductance soit superieure a une valeur minimale donnée

par :[7]

( Umaxamax ) g

2P, .F

out

Lymin= (42)
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CATLCUL DE L°ENTREFER :
Comme nous l’avons signalé auparavant, il faut qu’'il y’ait un

entrefer pour ne pas saturer le noyau magnetique .La valeur

minimale de l’entrefer peut etre determinée en utilisant la

formule suivante

9=n£if;-2i; | o (43)
Mo = permeabilite du vide
- p, = perméabilite felative du materiau magnétique
e = longueur de l’entrefer ’
i = longueur moyenne dﬁ circuit magneétique

CHOTIX DES CONDUCTEURS :

Pour choisir le diamétre des conducteurs, il faut tenir compte
de 1’effet de peau qui intervient en haute frequence.
Pour un conducteur en cuivre, la profondeur de penétration du

courant est donne par

oor| P (44)
prtF '
Tel que
y = permeabilite du cuivre
P = resistivite du cuivre
F = frequence de decoupage

Pour tenir compte de ce facteur dans le choix des conducteurs,
nous devons d’abord calculer la valeur efficace des courants

dans 1l’enroulement primaire et les enroulements secondaires .
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La valeur éfficace du courant primaire est donnée par [8] :

Ileff“ I!.V % max ’ - (45 )
La valeur éfficace du courant secondaire est donnée par [8]:
Isieff=IsiV1_am;: . (46)

Ensuite! il faut choisir une densite de courant appropriee, qui

est .généralement de S5A/mm’ .

La section des enroulements primaire et secondaires est donnée

par :
. Leff
Gym—=— .
- J
g .= Isieff
51 J
J = densité de courant .

‘Nous donnons maintenant une methode pour choisir le diametre
des conducteurs en fonction de l’épaisseur de peau : .

Lorsque le diamétre des conducteurs calculé est inferieur a la
profondeur de  peau, nous = utiliserons le conducteur
correspondant a ce diamétre, sinon il est conseille d’utiliser

un bobinage en faisceaux .

1.’ ISOLEMENT :

Pour satisfaire aux conditions d'isolement secteur de la norme
CEI45,i) faut ménager un espace de 4mm entre l'enroulement et
les joues de la carcasse .Il faut bien sur isoler aussi les

couches des differents enroulements.

PERTES DANS LE TRANSFORMATEUR :

Les pertes dans le transformateur se decomposent en :
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PERTES DANS LES FERRITES :

Les constructeurs donnent les pertes (pg) par unite de poids en

fonction de la fréquence (F) et de 1‘inductance maximale

(B,..}-Les pertes totales s’éxpriment par :

Py =MD, ' (47)

M = masse de la ferrite

PERTES JOULES DANS LES CONDUCTEURS :

En raison de 1’effet de peau,la repartition du courant dans les
conductevrs n’est plus uniforme et le bobinage du
transformateur presente une resistance superieure a celle qu'en
continu,les formules suivantes tiennent compte de ce fait et

apporte les corrections nécessaires[2].

Pj“RclKIfeff'}' ,f:chiKi Ijieff (48)
J=-1
n = nombre de sorties .
R, = résistance de l’enroulement .

K = coefficient tenant compte de 1l'effet de peaun
r = rayon du conducteur

5§ = epaiseur de l’effet de peau

IT.2.2 LES SEMI-~CONDUCTEURS :

11.2.2.1 LE TRANSISTOR :

INTRODUGCTION :

Dans un convertisseur FLYBACK, le transistor de
puissance réalise le hachage de la tension continue pour
obtenir une tension alternative quasi-réctangulaire aux bornes

: ; .
du transformateur.

Le probleme principal dans le choix des transistors de
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dommutation, est de trouver ceux, qui supportent des tensions

et courants elevés, et gaiantissent surtout des temps de

commutation trés courts.

Le transistor MOS parait le mieux adapte au convertisseur

FLYBACK pour les hautes fréquences [19].

Le cheoix d'un MOS est da aux avantages majeurs qu’il présente
comparé au transistor bipolaire comme nous allons le voir ci-

apres

POWERMOS OU BIPOLAIRE ?

Pour mieux cerner le probléme du choix du type de transistor,

nous donnons ci-dessous un comparatif des principales

caracteristiques d'un transistor de puissance pour les deux
: 1

téchnologies MOS et bipolaire.

PARAMETRES MOS BIPOLAIRE
Vitesse de commutation | * ok k * ok
pertes par commutation ok ok * % %k
pertes a l'état passant ok ek
stabilite thermique * ok de ok * %
énergie de commande kk ok *
aire de securite | L kkk . kkx
cout du composant * n—_

" Tableau IT: comparalson entre MOS et bipolaire

Ce tableau fait apparaitre que le MOS tend progressivement a
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s'imposer dans les applications hautes frequences;ce gqui
convient parfaitement pour les alimentations a

decoupage, surtout pour celles fonctionnant en mode résonnance

CARACTERISTIQUES DES MOS DE PUISSANCE :

Les MOS de puissance présentent des caractéristiques trés
) ' . retluire . ' \
interessantes,qu’on peut Ade ‘Mmaniere succincte aux points
suivants [14],[3] :

- une vitesse de commutation trés elevée:a 1'inverse du
transistor bipolaire, 1le tranéistor MOS est un composant a
porteurs majoritaires,donc les effets des charges stokées_sont
negligeables,ce qui se traduit par des temps de commutation des
dizaines de fois plus courts gue ceux des bipolaires.

- pas d’emballment thermique ni de second claquage du fait du
coéfficient de température positif de la jonction,

- un circuit de commande simple et ne necessitant qu'une
faible énergie,en effet le MOS de puissance peut etre mis en
conduction par une simple impulsion de courant de grille,et le

maintient d‘une tension de commande .

PARAMETRES CARACTERISTIQUES :

. Le transistor MOS est un dispositif commandé en tension .ILa
caracteristique statique est donnée par la figure (6).
Pour une valeur fixee de la tension V,,supérieure a la tension

de seuil V (Gate Threshold Voltage),le canal créé laisse

gsth

circuler un courant drain dependant pratiquement de Vs -

IDngs( Vgs_ Vgsth) (49)
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ou g;, = transductance du transistor.

id

Euwvéss,

.v§s4..

;.“v§33“

Eﬁ,yﬁszu

v§s1. o

vds

fiqure 6: caractdristiques statiques du MOS

Par ailleurs, une augmentation de la tension V., n’entrainera
aucun accroissement du courant drain.

Si la tension fy est inférieure a la tension de seuil ,le
trénéistor est bloque et peut supporter sans risque_une tension’
V., inferieure a BVMS (Breakdown Voltage Drain to Source).lLa
pente de la partie‘linéaire de cette caracteéristique permet de
déterminer la résistance Ry, du transistor a l’etat passant
(elle varie de quelque dixiemes d’ohms a quelques ohms).Ry..,
augmente avec la température du cristal et diminue lorsque V,,
augmente ;ceci permet la limitation du courant drain et protege
le transistor contre la formation de points chauds pouvant

entrainer 1l’emballement thermique.

DIMENSTONNEMENT DU TRANSISTOR:

Dans ce qui suit nous allons procéder au clcul du
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dimensionnement du transistor.On doit determiner les
contraintes maximales a la fois en tension et en courant que
va supporter le transistor pendant la commutation.

Pour un fonctionnement donﬁé, les valeurs moyennes I, et de
crete I, du courant dans le transistor et la valeur maximale

Vorax d€ la tension a ses bornes,sont données par [6] :

2 2
2 e n

I,=I,= LA _g.[ 22 (50)

(1-0)2 nf B R |

[V, +—SL ] - (51)

Le courant de pic est determine a parir des relations

suivantes:

Ll IOmax=¢max=nlB S ‘ ( 52 )

max

En utilisant les relations (27) et (41),on aura donc :

~

2Pout (53)

I =__out
omax EI
T‘ amax max

IT.2.2.2 LA DIODE SCH@TTKY :

Les diodes de redressement au éecondaire du transformateur
doivent étre trés rapides pour . pouvoir fonctionner
convenablement en haute frequence. |

Les diodes SCHOTTKY utilisent les proprietes du contact métal
et semi-conducteur ;il n’ya donc pas de jonction classique_n-p,

mais un contact silicium n-metal .Dans une telle structure le
courant qui traverse la diode n’'est dia qu'aux porteurs

majoritaires,contrairement a une jonction p-n ou le courant est
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constitué de porteurs minoritaires.

On obtient ainsi un temps de recouvrement pratiquément
nul,puisque la duree de vie des porteurs majoritaires est treés
courte ,ce qui permet a ces .diodes de fonctionner a des
frequences Lrés élevées,‘alors que leur;tensiqn seuil reste
trési faible[77.

DIMMENSTONNEMENT DES DIODES :

La tension maximale que va bloquer la diode est egale a la
tension créete de sortie augmentée de la tension secondaire du

Ltransformateur

vV

Dimax_

U—wa e B1 | (54)

Le courant moyen gqui la traverse est égal a celui de la charge

et par suite

I,,-—=2 (55)

Le courant de pic est donne par [6] :

IDlmax=ID1+ 2 (55)
ou:
. o 1 1
I, =- g (1)
" 2L, F 1y, Rlnzzl (53)
R,ny,

IT.2.3 L& FILTRE DE SORTIE :

La capacité de filtrage a pour roles [5]

- lisser la tension de sortie de fagon que l’ondulation H.F.
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résultante ne dépasse pas 5%, comme cela eté fixe par le cahier
des charges .

- stabiliser la tension de sortie en présence de brusques
variations de la charge
L’idéal serait d’utiliser des capacités a faible resistance
série afin d’optimiser le temps de reponse du filtre .
L(application des relations (32) et (33) obtenues au chapitre.i

permet de calculer les valeurs des deux capacites nécessaires

pour lisser les deux tensions de sortie :

o 1 Iy u -
= 58
Y 1-¢ RF n AV, (38)

o’ 1 u '
C,= | 59
2 1-a R,F Av, (39)

IZI.3 _CIRCUILT DE COMMANDE :

I1.3.1 INTRODUCTION :

De nos Jjours, nul ne conteste l’interétr présenté par les
alimentations a decoupage dont les facteurs determinants sont
]'excélent rendement et une grande puissance massique et
volumique .En outre le prix des alimentations a decoupage a ete
considerablement réduit et ceci grace a la simplification des
circuits de commande,avec 1l’apparition de circuits intégres
déstinés a cet usage [19].Grace a ces circuite integres on peut
réaliser des genérateurs d’impﬁlsionS‘é fréequence et rapport
cyclique variable

La fonction de base de régulation y est amélioree par la
technique de modulation de largeur d'impulsions ( PWM }.La

tension prélevée aux bornes de la sortie est appliqueée a un
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comparateur gqui ajuste le rapport cyclique du transistor de
commutation de maniere a reéquler la tension de sortie désirée.

Les caracteristiques que doivent avoir ces circuits integres
varient dans une large etendue en raison de 1'’'aband@nce
d’applications spécifiques et la diversité des configurations
de montages auquels ils sont destines.Neanmoins la plupart des
circuits inteégres de la géneration actuelle ont évolue avec des
performances permettant de controler le transistor de puissance.

avec un faible encombrement {[19] :

11.3.2 _ARCHITECTURE DES CIRCUITS INTEGRES DE COMMANDE :

Veo  alimentation

£
regufateur (1)
) amplificateur,
411 ‘
bascule V+
1) _{gz; Sa
- de
véroul {6

® L[5—g s

Imax metectfpns |

demirage -
dem  gprogréssift (7)

prog T.,,__,_________J

figqure 7: architeclture interne du circuit de commande

Ies circuits intégrés permettant la commande des alimentations
a découéage se composent de plusieurs fonctions internes .

La figure (7) illustre le schema synoptique de tels circuits.
Les fonctions integrees sont les suivantes :

1/ Réqulateur : il permet d’alimenter toutes les autres
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fonctions en appliquant une tension quelconque V.. (V.. < V.
< Veemax ) -
2/ Oscillateur : un générateur de courant commandé par Ry,
charge le condensateur C; .Ce dernier est ensuite dechargé ,et
le cycle recommence;on dispose ainsi d’une tension en dents de
scie.
3/ Comparateur : il crée le signal modulé en largeur,en
comparant la dent de scie a une tension de commande .
4/Amplificateur d'entrée (d’erreur) : il permet de realiser -
directement un asservissement simple .
5/Bascule : e¢lle verrouille le signal de sortie du comparateur
afin qu’un bruit éventuel sur la tension de commande n’entraine
pas l'apparition d’impulsions parasites.
(Lﬁﬁﬂiiicateur de sortie : ce sont generalement deux.
transistors montes en totem-pole,et qui sont .capables de
delivrer des courants desortie de plus d’un ampére.beux schemas
soﬁt possibles:
~gortie unique pour structure mono-intérupteur.
-sortie double pour structure de type Push-Pull.
7/PROTECTION : cette fonction a un -double réle:
~permetre la realisation d’'une protection pour le
convertisseur.

~réaliser un demarrage progressif du convertisseur lprs de
la mise sous tension du circuit . |
Aujourd’hui. les circuits integrés de commande ont évolué avec
les caractéristiques suivantes :

-fréquence 'de 1’oscillateur variable de 100 Hz judqu’a 500

kHz
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~-modulation de largeur d’impulsions:rapport cyclique variable
de 0 al00g ;

-amplificateur d'erreur et tensions de référence'intégrés;

-protection contre les surtenéions H |

-bon courant de sortie ( 100 mA a 1 A )

~e

-deux signaux de sortie compleémentaires ;

-déemarrage progressif ( soft start } ;

-limitation de courant ; |

-synchronisation de l’oscillateur par un signal de sortie .

PRINCIPE DE MODULATION DE LARGEUR D’IMPULSIONS :

Elle est i la base de la regulation de la tension de sortie
par variation de la durée de conduction et ceci a frequence
fixe.La modulation de largeur d’impulsions ( MLI ) est obtenue
par un etage comparateur ,qui compare le signal issue de
l'amplificateur d’erreur( tension de commande ) avec un signal

en dents de scie linéaire.(figure 8)

iension_____| ‘
(?e_ arreur | mli ) g
sortie - comp | logique| |

réf 11/

e i
ct l | Rt

oscilateur

P A /] /] /] /
aur
compara signal de.commende

V4 l/ l/ I/ l/ { 138U de Tampl)

softio o
comparateur —J . u U U U
o

fiqure 8 : principe de la MLI
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IT.3.3 OQUELQUES RECOMMENDATIONS POUR LA REALISATION .DES
CIRCUITS DE COMMANDE : | |
Afin de réaliser un circuit de commande permettant de controler
de maniére siire et efficace le transistor de puissance, nous '
devons chercher des topologies de <circuits de commande
appropriées.

La capacite d'entrée d’'un transistor MOS ,située entre grille
et source (C,) doit etre chargée rapidement si 1l’on veut avoir
des temps de commutations trés courts et diminuer ainsi lés
pertes par commutation.La charge fournie a la grille est donnée

par [3]
Qg=cissvgs+crssud (54)

. ’ .
et le courant grille necessaire est alors :

T~ O , (60)

on

Donc pour diminuer le temps de mise en conduction { t,, ) on
doit soit diminuer la charge Q, en diminuant l’effet de la
capacite C;, ,soit en augmentant le courant de grille I,
Dans ce but nous preésentons ci-dessous deux solutions

PREMIERE SOLUTION :

Pour diminuer 1l’effet de la capacite C,, ,on atilise un
condensateur Cl1 d‘une valeur approximatvement egale a la
capacite d’entrée du MOS.La constante de temps du circuit total
de charge se trouverainsi divisée par deux [15]

(cf figure 9).

31



| | Jﬁs

fiqure 9 :

Néalmoins ce circuit présente 1'inconvenient de necessiter un
niveau de tension de commande double du fait du pont diviseur
creer par C,

DEUXIEME SOLUTION :

Pour augmenter le courant de grille, on peut utiliser un
amplificateur de type Push~Pull (fig 10).Cependant il est

recommander de remplacer le Push Pull par un circuit integre

‘d’amplification tel que le DS0026,qui peut delivrer jusqu’a 1.5 A

en moins de 10 ns [15].

Vs

I L

fiqure 10 :

Par ailleurs,l’utilisation d’'un transformateur d’impulsions

s’avere etre indispensable pour assurer une bonne isolation du
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circuit de commande;cependant son utilisation requiert des

précautions particulieres .Enfin il est conseillée de de mettre
. i

une diode Zener entre grille et souce pour se premunir contre

toute surtendion pouvant dégrader 1‘oxyde de grille
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CHAPITRE III

REALISATION  PRATIQUE
DU FLYBACK




IIT.1 INTRODUCTION :

Dans ce troisieme chapitre ,nous aborderons la realisation
pratique du convertisseur FLYBACK.
En premier lieu,nous utiliseroné les résultats obtenus au
chapitre deux,et les données fournies par le cahier des charges
pour dimensionner les semi-conducteurs,le transformateur,le
filtre de sortie el,concevolir amgg le circuit de commande.
Dans un deuxieme temps,nous presenterons les resultats des
mesures que nous avons effetue,apres la realisation du FL.YBACK.
L'éxploitation de ces resultats nous permettra d’analyser le
comportement du convertisseur,de relever et de commenter les
ecarts,qui ne manqueront pas d’'éxister,entre les prévisions

théoriques et les valeurs pratiques.

IIT.2_LE CBOIX DU MODE DE CONDUCTION :

Le FLYBACK peut avoir deux modes de conduction: continu
et discontinu. Nous avons opté pour le mode de conduction
continu pour les raisons suivantes :

@ les pics de courant sont moins importants qu’en conduction
discontinue,ce qui permet de diminuer les contraintes subies
par les semi-conducteurs et,se traduit par une plus grande
marge de securilte .

@ les ondulations sont moindres aussi,par conséquentrles
éléments de Filtrage poutr les deux sorties seront beaucoup plus

petits.

III.3 CHOIX DE LA FREQUENCE DE DECOUPAGE :

La theéorie nous enseigne que le volume du transformateur
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est inversement proporticnnel a la frequence de decoupage .Une
‘premiére approche consiste donc a considerer que l'optimisation .
du convertisseur passe par la fréquence la plus élevée
possible.

Cependant la réalisation de 1’alimentation impose une freéquence
limite.due aux points énonceés ci-dessous

- 1’inductance du transformateur peut générer des oscillations.
et,par la meme,des surtensions tres importantes aux bornes du
transistor.

- l'apparition de capacités parasites dans le bobinage du
transformateur, peut perturber le fonctionnément normal du
FLYBACK [13]

~ l'elevation des pertes de commutatioﬁ dans le transistor .

-~ une valeur trop grande des pertes dans le noyau magnétique
(pertes par hystergsis,par courants de Foucdult).

I’ influence exacte des facteurs cités ci-dessus est difficile
a évaluer dans la pratigue . On voit donc qu’on est face a un
dilemne et,pour le résoudre,il faut trouver un compromis .
Pour notre cas,nous avons estimé que la freéequence optimale de

fonctionnement est de 70KH=z. |

ITT.4 _REALISATION DE L ALIMENTATION :

ITIT.4.1_LE CIRCUIT DE PUISSANCE :

ITT.4.1.1_REALISATION DU TRANSEORMATEUR :

LE NOYAU :

Le noyau utilisé est composé de 2 U en matériau 3C8
et posséde les caracteristiques suivantes (annexe A)

- surface utile : s = 146 mm’



longueur effective : 1 = 180 mm

induction maximale : B, = 0.32 T

[

pefméabilité relative : p,. = 2000

LE BOBINAGE

Le nombre de spires des differents enroulements a eté
calcule en utilisant les formules du chapitre deux et nous
avons trouve ceci :

n, = 12 spires n, = 5 spires n,, = 7 spires

Pour cheoisir le diamétre des conducteurs,il faut tenir compte
de l'effet de peau qui intervient en haute fréquence,ainsi en
utilisant la méthode developpée au chapitre deux et en prenant
une densité de courant de 5 A/mm?,nous avons trouve qu’il
fallaif ntiliser un bobinage bifilaire,dont le diamétre de
chague {1l est de 0.3 mﬁﬁ.

.Afin d'avoir un bon couplage entre les enroulements. primaire
et les deux sécondaires,nous avons fait plusieurs essais de
bobinage qui ont o - aboutia ila éolutionA optimale .qui
consiste a diviser le nombre de spires de l’enroulement
primaire par deux et d'imbriquer les deux enroulements du
secondaire .

La figure (13) donne 1'ordre de bobinage des differents

enroulements .
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feorrite 3C8

fiane 11 : détail du bobinage

I71.4.1.2_LE TRANSISTOR :

En utilisant les résultats du chapitre 2, nous pouvons caculer
La tension et le courant de pic subis par le transistor et on
trouve :

Foue = 8 A
Vonex = 162 V

Le transistor gue nous avons utilise est le MTM 15N50 dont les
caracteristiques sont donnés en annexe (B) .

L’oscillographe de la tension v,y donnée par la. figure

(l4),montre.une surtension de dix foi&lla tension d’entree U
lors du blocage, cerpic de tension inacceptable est du a :

- 1l'mductance principale'du transformateur i
- les inductances parasites {(inductances de cablage ,

inductances de fuite du transformateur)
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Donc nous devons proteger le transistor de cette surteﬁsion,en
la réduisant a une valeur jugeée tolérable,pour cela il existe
plusieurs moyens :

-~ reduire les inductances parasites,en reéduisant tputes les

boucles;

~ augmenter les temps de commutation des transistors

Les différentes solutions utilisees en pratique pour diminuer

le pic de tension sont (fig 13) :

vD
domagntisation

G

A
_n__t-—*. .
I

fiqurel3d :

DIODE ZENER_:

Les diodes Zener TA% (Transient Absorption Zener) conviennent

38



parfaitement pour la protection contre les surtensions.En effet
ces diodes en plus de leur fonction de maintenir constante la
tension aux bornes du tfansistor, présentent l’avantage
d’admellre une charge impulsionnelle ou un courant de choc
eleve, avec un Lemps de réponse extremement court (lps) [7].

CIRCUITS D'AIDE A I.A COMMUTATION :

L'ouverture du Ltransistor s’accompagne de 1'apparition d’une
surtension a ces bornes, surtout si l'impe’dance. vue par ce
transistor est inductiﬁe comme dans notre cas (transformateur);
d’ol risque de claguage destructif.

On limite les surtensions en disposant en péralléle avec le
transistor un circuit résonnant d’amortissement critique, forﬁé
d’une resistance, d’une capacité et d'une diode rapide (circuit
RCD) [1]. |

CIRCUIT DE DEMAGNETISATION :

L’enroulement de démagnétisation renvoie l’énérgie résiduelle,
relativemént faible, stokee dans le ‘noyéu magnétiqué du
transformateur vers le condensateur de filtrage d'entrée, via
la diode D (fig 13), evitant ainsi ~la saturation du

transformateur [20].

Pour notre cas, nous avons opte pour un CALC de type RCD comme
décrit ci-avant et cela en raison de sa simplicite et la
.disponibilité des eléments le constituant.
Le calcul du CALC a donné les résultats suivants [1] :

r = 15080, (7w)

c = 66 nF

la diode D est une diode rapide de puifsance
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La figure (14) montre le résultat obtenu aprés l'utilisation
du calc,qui a effectivement réduit la tension a 2.5 fois la

tension d’entree

T ———

. W

Lpwss &

O 2y

L
0 H——ihu-ﬁ

fiqure léualluré de vy

ITT.4.1.3_LA DIODE SCHOTTEKY :

Le dimensionnement fait,en utilisant les resultats du chapitre
deux ont donne |
Voiwar = 20V r Ipimax = 5 A
Vmwm = 80 V ¢ Tpomax = 3 A
La diode utilisée est la 40HFL 60S02,dont les caracteristiques
‘sont donneées en annexe {C)

La tension blogquée par la diode est donnée par la figure (15)
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~ LE FILTRE

DE SORTIE fiqufe 15;£éﬁéiéﬁhbldduée par la diode

r

Le calcul du filtre desortie a donne les résultats suivants:

Pour v,, 24 ¥ ona: C, =6 uf .

Pour v, = 36 V ona: C, =12 uf .

5

La figure (16} montre l'allure des tensions de sortie .

*-‘“ﬂ:f-"-Fm-F- - 4—*“4“*“%-
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15 1)

1 F 4 b

LR

(]
T

fiqure 16 : allure de la tension de sortie

11i.4_ LE CIRCUOIT DE COMMANDE :

Le circuit de commande utilisé dans la réalisation de notre
convertisseur est le SG3525,en raison de:ses performances et
sa disponibilité sur le marche national.

Les caractéristiques de ce Ciréuit ainsi que le schéma
synop£ique figurent en annexe (D) .

Ce circuit integré posséde les particularités suivantes :
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- sélection du mode de fonctionnement_(frééuence et rapport
cyclique variable) ; -

- limitation du rapport cyclique maximal ou fréquence minimale
et démarrage progressif ;

- limitation du cburant maximal ;

-~ protection contre les surtensions et -sous~tension$
dfalimentation .
A l’aide d’une configuration externe appropriee,nous avons pu
obtenir un geneérateur d’impulsions dont la variation de la
largeur d’impulsion peut aller de 5% a 75% et dont la plage de
variation de la frégquence est de 20 jusqu’a 250KHz.
Afin d'assurer un fort courant lors de 1'attague - du
transistor,nous avons réalisé un amplificateur de courant a
i'aide de deux tfansistors montés en totem-pole .
Enfin,pour isolef galvaniquement le circuit de commande afin
qu’il soit insensible aux perturbations du circuit de
’p”@%WC@yﬂOﬁS avons utilise ﬁn transformateuf d’impulsions .
Les figures ci-aprés donnent le schéma general du circuit de

commande ainsi que le signal de commande Vg et la tension vy

au borne du Lransistor MOS .
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III.5 RESULTATS EXPERIMENTAUX ET TINERPRETATIONS:

ITTI.5.1 _INTRODUCTION :

Aprés la réalisation pratique, nous avons entamé une serie de
mesures pratiques pour analyser le comportement de notre
convertisseur en fonction de la variation de plusieurs
paramétres.L'objectif de ces mesures est de verifier aussi,si
les resultats obtenus sont conformes a 1’étude théorique et
dans 1le cas contréire essayer d’ékpliquer les écarts qui

pourraient exister
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I11.5.2 _METHODE DE MESURE :

Les mesures effeétuées sont eésentiellément des mesures de
courant et de tension au niveau de l’entrée et aux deux sorties
duconvertisseur FLYBACK .

Pour la mesure des frequences et du rapport cyclique,noﬁs avons
utilisé un oscilloscope . |

La figure ci-dessous représente le circuit de mesure.. .

_&A1
(A1 : .
e ! A1 V2,
| | _
V1Y Uy FLYBACK S
- . — A3,
_—lHE . [Vé\
ﬁ I
o, T
circuit de
commbgride {__ oscllloscope

fiqure 19 : ¢ircuit de mesure

ITL.5.3 RESULTATS ET INTERPRETATIONS :

La premiére série de mesures que nous avons effectue a pour
but de determiner le rendement du convertisseur en fonction de
la fréquence .

Pour cela on fait. varier la frégquence et on reléve les
différentes valeurs de tensions et de courants .

Le rapport cyclique,la tension d’entree et les charges sont
fixes et,ont pour valeurs respectivement : ‘

« = 0.5 U =50V R, = llq R, = 198

Le graphe de la figure (20) montre l1’évolution du rendement en
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fonction de la fréquence.lL'allure de la courbe est tout a fait
claire,en effet le rendement est maximal pour les basses
fréequences et,diminue avec l’augmentation de cette
derniére.Ceci peut s’expliquer par le fait ‘que les pertes
augmentent en haute frequence,a savoir,les pértes par
commutation‘et les pertes fer dans le circuit magnetique ;

La deuxieme et la troisSiéme série de mesures ont été effectueées
dans le but de veérifier la validite les expressions :

r

n, n
voy i Bty .
“oi-oon © o l-o oy
Pour cela nous avons fait varier U en gardant a = 0.5 et

F = 70KPz constants,ensuite nous avons fait varier « en gardant
U =40V et F= 70 KHz constants.
Nous avons rassemblé les resultats sous formes de courbes’
pratiques et théoriques qui sont données par les figures
(21),(22),(23)et(24) .
On voit bien gu’'un ecart exiéte toujours entre les valeurs
.pratiques et théoriques .L’explication qui peut etre donnee est
la suivante :
Dans la modélisation du convertisseur nous avons suppose que
les semi-conducteurs - etaient parfaits,ainsi que le
transformateur,or cela n’est pas vrai en réalité yet les
expressions donnant v,V peuvent comporter d'autres
parametres gui n’ont pas été comptabilisés,en outre la methode
de mesure employée n'est pas trés recommandee car il ne faut
pas,par exemple utiliser un ampermetre classique mais des

sondes de courant a effet Hall .
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I¥T.6 CONCLUSION :

La realisaton exposée dans ce chapitre a permis la validation
des résultats theoriques concernant le FLYBACK en mode P.W.M
tout en montrant les problemes pratiques rencontres ainsi que
les solﬁtions trouvees. I |

Le rendement du FLYBACK étudié décroit trés vite avec
1’augmentation de la fréquence ,ceci est du essentiellement aux
pertes par commutation j;ce qui constitue un obstacle majeur
pour la montée en fréquence . Pour pallier a cet inconvenient

on est amene a rechercher une nouvelle strategie de

commutalion;chose qui sera traitée au chapitre IV.

46



CHAPITRE IV

LE  FLYBACK EN MODE
* QUASI= RESONNANCE *




Iv.l INTRODUCTION :

Dane les converlisseurs continu-continu, les é&léments
bobinés et les condensateurs de filtrage constituent des
éléments de taille considérable.Afin d’alleger ces composants
passifs et par la meme augmenter la densite de puissance, on
a tendance a monter en fréquence.Chose permise parldes semi-
conducteﬁré_de plus en plus rapides.Néanmbins, lorsque 1l’'on
veut augmenter la fréquence de decoupage des convertisseurs
classiques, on se heurte rapidement a plusieurs problemes dont
l’essentiel est 1 augmenlation des pertes par commutation aans
les interrupteurs [2].

Comme sojuiion, on n’'envisage pas un changement radical dans
la topologié des convelisseurs classiques, on se propose
seulement de changer la strategie de commutation en intduisant
ce que 1l’'on appelle la commutation douce ol les interrupteurs
commutent a courant ou. tension nulle, ce qui les rendent
exemptes de pertes par commutation [4].

Te principe essentiel qui préside a 1’élaboration d’une telle
strategie consisbe a introduire dans la structure classique du
convertisseur un circuit résonant d’'ou concept d’alimentation

a découpage en mode resonance [16].

Dans ce chapitre wous allons etudier le convertisseur FLYBACK
en mode de guasi-reésonance a tension nulle, et pour une seule
sortie en raison de la complexité de 1’etude pour plusieurs
sorties.On commencera d’abord par l‘’étude theorique, ensuite

on passera a la réalisation.Enfin on procédera a une serie de



mesures et les resultats obtenus seront compares avec ceux du

FLYBACK classique (mode PWM}.

TV.2 QUASI-RESONNANCE A TENSION NULLE :

IV.2.1 GENERALITES :

Les convertisseurs quasi—résonnants. asssurent des
conversions continu-continu, et sont caractérises par le fait
qu’ils mettent en oeuvre des eéléments réaqtifs(inductance et
condensateunr) afin d’obtenir des formes d’‘ondes quasi-
sinusoidales de tension et{ou) de courant.Par consequent on
minimise les pertesr par commutation des intérrupteurs, a
l'amorgagé au passage par zero de la tension, ou au blocage au
passage par zéro du courant [2].

L' interrupteur résonant est constitué d’un interrupteur a semi-
conducteur, d’une inductance et d’'un condensateur.On distingue
deux types d’interrupteurs resonants selon qu’on parle de
résonance série ou parrallele (cf figure 25).Par ailleurs un
interrupteﬁr résonant peut etre  bidirectionnel ou

unidirectionnel en courant ou en tension.

o__///;J/TWW___ﬁo o___;gg/i_JQK?l__.___a

3 L
c __ | L
I‘ C 11

iINTERRUPTEUR SERIE INTERRUPTEUR PARALLELE

figure 25 : _z:,q_ee,rru/b&eur re'sennant .
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Les convertisseurs quasi-résonants a courant nul(ZCSQRC'S ,de
l’anglais zéro curent switch quasi-résonant converter),réduit
les pertes au blocage et ceci en amenant le courant a zero
avant l’ouverture.Cependant la fréquence de commutation ne peut
pas varier dans un large domaine en raison des pertes a la
fermeture et l’effet Miller [16]

Par contre la commutation a tension nulle(ZVSQRC’'S), surmonte
ces problémes en réduisant la tension du transistor a zéro
avant la ferméture.Par consequent le convertisseur peut
fonctionner dans une large plage de fréquences de l'ordre du
Mégahertz.Néanmoins cette technique présente des limitations.
En effet la tension au bornes de l'interrupteur peut atteindre
des valeurs excessives. De plus cette surtension est.
proportionneile au courant de charge, ce qui rend difficile la
conception de convertisseurs a 2ZVSQRC’'S avec une dgrande

variation de la charge

IV.3 FLYBACK QUASI-RESONANT A TENSTON NULLE :

IV.3.1 PRINCIPE DE_FONCTIONNEMENT :

Le principe de la quasi-résonance a tension nulle, peut
ctre decrit de la maniére suivante.Lorsque le transistor

conduit, le condensateur est court-cicuite, il n’'y a aucune
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action de resonance dans le circuit.
lLa réesonance commence aprés 1’ouverture du transistor (cf
figure 27). La tension du condensateur croit initiallement,
puis décroit sous forme de sinusolde jusqu’a s‘annuler. Si .
1'interrupteur résonant est unidirectionnel i.e qu’il ne peut
conduire de courant négatif, la tension aux bornes du
condengateur continue a resoner en dessous de zérof c'est le
mode bidirectionnel ou "full-wave mode". Si 1’ interrupteur
résonant est bidirectionnel en courant par exemple un MOS avec
sa propre diode [3], la tension aux bornes du condensateur ne
peut résoner en dessous dé Zero; c;est'le mode unidirectionnel
ou "half-wave mode". Dans les deux cas le transisfor est ferme
a tension nulle [16].
Le "full-wave mode” nécessite une diode en serie avec le MOS.
1.’ inconvénient de ce mode de fonctionnement est [16] :

. pertes de conduction de la diode serie;

- dissipation de l'énérgie capacitive dans le MOS pendant

Ao ld. M\J’W
l'alternance‘négativerdu condensateur parallele.

IV.3.2 ETUDE THEORIQUE :

Le circuit de base d’‘un FLYBACK'quasi—résonant a tension
nulle donné en figure(26) montre la topologie "half-wave mode".
I, et C, constituent le circuit resonant.

La valeur de 1‘’inductance de fuite du transformateur est prise
en compte dans L, de meme que la capacite de sortie du MOS est
incluée dans Cp.On utilise la diode interne du MOS D, pour
conduire le courant négatif. Les parametres de ce convertisseur

3 savoir: 1'impédance caracteristique Zy, frequence de
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résonance [y, resistance de charge normalisee r, et le rapport

de conversion M sont definis comme suit [16] :

T .
7 ow | =K : (61)
v J_Cﬁ ' ‘

.
Fym (62)

=X (63)
N
vut
-0 4
ot (64)

:schema de principe du FLYBACK ZVSOR

Figure 26
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fiqure 27 Furme.s dmdes du flyback ZVSQQ

L’ inductance magnétisante du transformateur est supposeée
suffisamment grande pour maintenir le courant .magnétisant
constant (génerateur de courant).La valeur du courant
magnetisant I, est peut etre calculé suivant 1’expression

suivante[16]:

IM=—'3-“—E(M+FI) (65)

Les formes tLheoriques des différentes grandeurs sont
representees en figure(27). Les intervalles représentés dans

cettefigure sont les suivants :

[tort;] charge linéaire de C; :

Avant t;,, le transistor‘conduisait le courant Iy .La diode D
étant bloquee (V, < 0). A t,, on ouvre l'interrupteur, la
capacité se charge alors a courant constant Iy. Lé diode D.

reste bloquée car sa tension directe z¢k_ngéa%toe,”
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C:R( Cft ) “.Ib, {f56 )
et par suite :
I
3

A t=t, Vy atteinkt V. +NV,, , a ce moment la,la diode D entre en

conduction

[t,,t,] resonance de Ly avec Cy @
la tension drain-source decrit alors une portion de sinusoide

suivant 1’equation suivante:

dar
VG:VDS+LR(_E§£) NV e (68)
dv,
T g (69)

" La solution de cette équation différentielle conduit au

résultat suivant:

v

s (£) = IyZyS1nw ptr Vo +NV,,, (70)

Ip=1,008w (71)

La tension pic aux bornes du transistor est alors:

Vpgr=Iylyt V+ NV

ouk

(72)

A t=t,,V,s atteint zéro ,et par suite la diode du transistor D
i

entre en conduction(la diode D conduit toujours).
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[ty,t,] charge linéaire de Iy :
L'interruplteur est fermé ,1’inductance L; se charge alors

suivant 1'équation:

(73)

dl -
Ver_NVcrgtrﬂ'E’R dt

Le courant I[;; atteint la valeur de Ty a l’'instant t,,et par
suite la diode D se blogue par defaut de courant.Durant le
reste de la periode 1l’interrupteur condqiﬁ le courant T,.

Une condition necessaire poﬁr que le FLYBACK ZVSQR commute a

tension nulle est [16]:

r<— _ (74)

zlx

En utilisant le principe de conservation de 1l'éenergie entre
1'entree et la sortie du FLYBACK ZVSQR on trouve l’expression
suivante [16]:

3 1

fS
5.2
= 75
g (1+MN) {a+—rzl—vM+-E%(1—cosa)] (75}

aﬂn+a1:csin(—r§) (76)

La relation (75) montre que le fonctionnement du convertisseur
FLYBACK quasi—résonént 2 tension nulle est entierement
déterminé par la valeur de la source de courant Iy .Un avantage
visible est que la tension de sortie est directement.

proportionnelle a la fréquence de commutation.
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Les expressions définies auparavant vont nous permettre de

calculer les eléments du convertisseuxr FLYBACK ZVSQR.

IV.3.3 MESURES ET INTERPRETATIONS :

On veut realiser un FLYBACK quasi-résonant a tension
nulle ayant les specifications suivantes:
tension d’entrée: 10 - 40 {v); R=5 ohms; f_, =180 kHz .
Par suite, pour une frequence de commutation de 160 kHz et en
choisissant r=r,,,l’impédance caractéristique ,et la fréquence
de résonance seront de 33 ohms et 370 kHz respectivemenf.
Les eléments du circuit résonant seront alors:

Ly=14pH , Cp= 13 nF
La valeur de l’inductance de fuite du transformateur a été
estimée a 4pH, on realise alors une inductance de 10 pH.
Pour la comande du convertisseur, on ajuste le rapport cyclique
de telle fagcon que la tension drain 'source resone dané
1’intervalle de temps complementaire de alpha.
Des. relevés des formes d’onde ont eté effectuées grace a un
oscilloscope numérique pour une tension d'entrée de 15 volts,
et une résistance de charge de 5.5 ohms a une frequence de

160 kH=z.

La fiquré 28 montre les formes d‘ondes de la tension de

commande Vi et la tension drain source Vy .
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Nous remarquons que les formes d’ondes sur les releves
éxperimentaux sont tres proches des courbes théoriques
representees par la figure 27 .En outre, le pic de tension
subi par le transistor est d'environs trois fois la tension
d’entree.

La figure (29) donne les variaﬁions du rendement en fonction
de la tension d’entree pour les deux modes de fonctionnement
a une fréquence de 150 kHz.Le rendement du FLYBACK ZVSQR varie
de 70 a 80%, mals nous voyons bien qu’il est supérieqr a celui
du mode classique.La valeur typique du rendement pour le.
FLYBACK #VSQR est de 75%,par contre pour le mode P.W.M, il est
seulement de 40% .De plus nous voyons que la valeur maximale
du rendgment est atteinte pour une valeur moyenne de la tension

d’'entree.
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I.V.4 CONCLUSION :

Dans ce chapitre nous venons de faire une étude breve du

FLYBACK quasi-résonant a tension nulle. '
Nous pouvant deduire de cette etude que les problémes de
commutation sont a pfiori résolu avec des interrupteurs
résonants. De maniere succincte note pouvant resumer les
avantages du mode quasi resonant aux points suivants:

-la cémmutation esl presque sans pertes;

-les formes d'ondes sont quasi-sinusoidales avec tous les
avantages qui en decoulent.

Cependant la quasi résonance ZVSQRC n’est pas souhaitable pour

les applicétions ou une large variation de la charge est

requise , a cause des surtensions aux bornes du Lransistor.
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CONCLUSIONS




CONCLUSIONS GENERALES

Le but fixé 5 ce travail a été l’etude et la realisation d’une

"alimentation FLYBACK en mode classique P.W.M, ensuite en mode

quasi-resonant
L'emploi d'un convertisseur FLYBACK pour la realisation d’une .
alimentation continu-continu de puissance moyenne parait’étre
une solulion économique el appropriée;la structure de puissance
comporte un nombre minimal de composants.
L'etude et la realisation pratique du convertisseur P.W.M, a
mié en relief les problemes poses par le fonctionnement en
haute fréquence, a savoir la degradation du rendement di aux
pertes par commutation dans les interruptéurs , les surtensions
dans les semi-conducteurs ,parasitages électromagnetiques...
Une solution a ces problémes est apporteée par la technique de
la quasimrésonace,qui adoucie la commutation en adoptant des
interrupteurs synthétiques-résonants.
Pour notre cas, on a opté pour la quaéi—résonance a tension
nulle car elle présentent les avantages suivants: ‘

- la commutation a zéro de tension est presque sans pertes;

- les formes d’ondes sont quasi-sinusoldales avec tous les

avantages qui en decoulent;
~ reduction de la taille du convertisseur liée a
1’augmentation de fréquence.

Cependant,cette technique de commutation n’est pas
souhaitable pour les applications a large variation de charge,a
cause des sgrtensions'dans le transistor de commutation.

Pour rendre cette technique de commutation plus pratique,
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on adoptera pour le futur les solutions suivantes [16]:
-reduction des contraintes dans le transistor de
commutation;
-extension de la plage de variation de la charge;‘
-régulation du systeme en boucle fermee;

Ceci sera peut etre accomplit avec le mode bidirectionnel

conduction "Full wave mode".
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MTM 15N45/15N50

Electrical Characteristics (T = 25°C unless otherwise noted)

Symbol Characteristic [ Mn [ wax Unit Test Condltiens
Off Characteristics ‘
Vignipss Orain-Source Breakdown Voltage' v Vag =0V lp = 5.0mA
MTM 15N50 500 :
MTM 15N45 450
Ipss Zero Gate Voltage Drain Current 0.25 mA Vps = 0.85 x Rated Vpgs.
‘ Ves =0V
2.5 mA VDS = 0.85 x Raled Vnss.
) Vgs =0V. T = 100°C
" lgas Gate-Body Leakage Current 100 nA Vgs = 20V.Vpg =0V
On Characterlstics ' :
Vgsiin " Gale Threshold Voltage 20 5 v lp = 1.0mA, Vpg = Vg
1.5 4.0 Vv lD =10 I'T‘IA VD!. . VGS
Te = 100°C
Voson Drain-Source On-Voltage 3.0 v Vas =10V, !D' =75A
75 v Vgg = 10V. I = 15 A
6.0 Vv Vgs =10V, lp - 754
Te -100°C '
Rpsion Static Drain-Source On-Resistance? 0.4 (4} Vgs = 10V, lg = 75A
Ots Forward Transconductance 4.0 Sy Vpg = 10 V.1p = 7.5A
Dynamic Characteristics
Cies Input Capacitance 3600 pF Vpg = 25V, Vgg = 0OV
' , = 1.0 MHz
Coss Qutput Capacitance 700 pF
Cies Reverse Transfer Capacitance 300 pF
Switching Characteristics (T¢ = 25°C, Figures 9, 10)°
tatom Turn-On Delay Time 120 " ns Vpp = 125V.lp = 7.5A
t Rise Time 300 ns Vgs = 10V, Rgen = 50 (1
oot Turn-Off Delay Time 400 ns Rgs = 500 '
t Fali Time 240 ns. :
Q Total Gate Charge 120 nC Vgs — 10V.lp =~ 16 A

q

Vpp = 400 V

Notes 1.T) = +25C 1o +150°C
2. Pulse test: Pu'se width < 20 us, Duty cycle < 1% -
3. Switching tims measuramanis perlormed on LEM TR-58 tes! aquipment.



40HFL, 70HFL, 85HFL Series

ELECTRICAL SPECIFICATIONS
Reverse voltage ratings

INTERNATIONAL RECTIFIER | TOR

VARM. Maximum prak VRSM. Maximurm pagk leaa Maximum peak revarse
fepetitive reverse vottage nanrepetitive reverse voliage current at rated VF! R
- Ty —40101250C Ty= 2510 1250C T, =260 T, = 13250
4 ] < Jm125°C
Part number (D v v " mA
A0HF L10S02, 40MF L10S05, 40HF L 10510 100 150 D] 10
A0HFL 20502, 40HF L20805, 40HF L20510 200 ki) a1 10
A0HF LA0S02, 40HF L 40505, 40MF LAOS1) 400 so0 0.1 19
A0HF LGOS0, 40HF LBOSOS, 40HFLENS 10 600 700 0.1 10
40HFLBOSO2, 40HFLBOSOS, 40HF LBOSTO B0 900 0,1 hiv]
40HF L100S05, 40HFL100S 0 1008 1100 0.1 [
JOHFL10S02, TOHFL10S06, JOHFLI1GS10 100 150 0.1 15
TOHFL20502, TOHF L20505, J0HFL20510 00 00 o.1 15
TOHF L40S02, T0HF LADSOS, J0HF L40S10 400 500 0.1 15
TOMFLEOSOY, TOHF LE0SO5, TOHFLE0DS10 600 700 a.a 15
T0HF 80502, 70HF LBOSOS, 70HFLB0S10 ' 8oo 900 0.1 15
TOHFL100S05, TOHFL100%510 1000 1160 SR} 15
BSHFL10SOZ, BSHF L10SOS, 8SHFL 10510 100 150 ot 0
A5HF [ 20502, B5HF L 20506, BSHF 120510 200 300 LA 20
85HF L40502, 85HF L4505, 8SHF L4DS10 400 500 [1 8] 22
BSHFLBOSO2, B5HF BSOS, 85HF LEDS10 600 ) 700 0.1 20
B5HF LBOSOZ, BSHF LBOSOS, BSHFLBDS10 800 200 0.1 20
BSHF.L100S0S, 85HFL100S10 1000 1100 0.1 20
(D Tyaes listed ore cathode case, for anode case add A" 1o code, i.e. 40HFLR 20502, 85HF LA 100505 ete.
Reverse recovery characteristics
4OHFL, TOHFL.. B5HEL... .
Units | Conations .
802 ; SO8 | 510 | 502 [ 505 | 510 | s02 | sos | svo.|-T B T
e Mazimum revarse 70 180 | 350 80 150 | 290 SO 120 | 270 mo | Tye25°C g = YA to Vg = 30V
recovery tima Qg g ® 100A 0y
200 ( 500 (1000 ; 200 500 1000 | 200 | SOU 1000 ne | Ty=25°C, ~dig g, = 254708
Tep = 1arated Ip a0
QRH Maximum reversa 160 | 750 |3100 | 90 500 | 16500 0 340 | 1350 nC | T =27Cip v 1At0 Vg =30V
recovared charge =dlg sy, = 1004/ s
240 11300 15000 | 240 {1300 (600G | 240 | 1300 {6000 nC {Ty=25°C, —diig, ~ 25A/ uy
lEp = 7% rated IEtav)
Forward ¢onduction : ; _
40HFL JOHFL 85HFL | Units | Conditions
} - o H14 31 haif 3 . .
1FlAV] Maximum average forward current 40 70 85 A I‘g]:o- g;ggdqc:mn, alf sine wave, max
Jeqamgy  Maximum RMS forward current 61 110 134 _A
Ieam Maximum pesk repstitive forwsrd current 220 320 41 A Sinusaidal hall wave, 30° conduction
Spgm Magimum peak, one cycle non-repetitive 400 100 1100 A t=10ms | gincoidel hatt-wave 100% VRRM
forward current A0 0 1151 A t = B.3ms | reapolied, initial Ty = T max
A5 830 1308 A ‘e 10ma Sinusoidal hall-wave nu voltage
500 870 1368 A ' aB.Ims reapplied, initial TJ * T max
EN Maximum 17t for tusing BOO 2450 6050 Aly L2 10m3 | 005 VRpm reaoplied
730 2240 5523 A% | pe@3my | mital Ty= T max
1130 2460 8556 A 1= 10m2 | ng volrage reapptied
1030 2160 7810 A7s [ 1= pamg ) nTel Ty T max
LY Maximum 7y tor tusing (7} 11300 | 34650 85560 | AL | 120,110 10ms. no voltage reapplied
VE(TOl WMaximumm value of threshold voltege 1.081 1.08% 1128 v Ty=125°C
e Maximum value of forwerd slope resistance 6.33 340 FAR m{)
VEM Maximum peak forward voltage 1.85 t.85 1.76 v Ty =w.".'- TColgaa T e p A

@ I:’Hortimel,-lz\j’; . \/;:_
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SG1525A/SG1527A
SG2525A/SG2527A
5G3525A/5G3527A

Pulse width Modulation Control Circuit

The $G1525A/1527 A series of pulse width modulator
controi-circuits offer improved performance and lower
external parts count when implemented for controlling all
types of switching power supplies. The device includes a
+5.1 volt +1% reference and an error amplifier with a
" common-maode range including the reference voltage to
eliminate external divider resistors. A sync input to the
oscillator enables multiple units to be slaved together, or
8 single unit can be synchronized to an external system
clock. A wide range of dead time is programmable with
a single resistor between the Ct pin and the Discharge

pin. Other features included are soft-start circuitry requir-,

ing only an external timing capacitor. A shutdown pin
controls both the soft-start circuitry and the output
stages, allowing fast output turn-off with soft-start recy-
cle turn-on. Undervoltage lockout keeps the outputs off
when Vi is less than the required level for normal
operation. The output stages are a totem-pole design
capable of sinking and sourcing in excess of 200 mA.
The SG1525A series output stage features NOR Logic,
giving a low output for an off state. The SG1527A utilizes
OR Logic which results in a high output level when off.

These devices are available in Military, lndustrial and -

Commercial temperature ranges.

Features

8.0 to 35 Volt Operation

5.1 Volt * 1:.0% Trimmed Reference

100 Hz to 400 kHz Oscillator Range
Separate Oscillator Sv;f'nc Pin

Adjustable Dead Time Control

Input Undervoltage Lockout

Latching PWM to Prevent Multiple Puises
Puise-by-Pulse Shutdown

Dual Source/Sink Outputs: + 400 mA Peak

Single ended Supply
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