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Introduction générale 

 

 

 

Le travail que nous présentons a été effectué au GREEN (Groupe de Recherches en 

Electronique et Electrotechnique de Nancy). Il s’est agi d’effectuer une conversion de type 

continu-continu en alimentant un banc de batteries à partir d’une source basse tension fort 

courant, cette source pouvant être une pile à combustible. 

 

Les piles à combustible ne sont pas une technologie nouvelle puisqu'elles ont été 

découvertes en 1839 par Sir William Grove. Jusqu'au milieu du siècle dernier, elles sont 

restées oubliées, jusqu'à ce que l'on s'y intéresse de nouveau avec les programmes spatiaux 

des années 1960. 

 

Les réserves limitées en énergies fossiles (pétrole, gaz naturel, charbon), la nécessité 

de réduire les émissions de polluantes (notamment de CO2), l'accroissement de la population 

mondiale et l'industrialisation des pays en voie de développement vont entraîner à terme une 

augmentation des besoins énergétiques. Pour cela, on recherche des moyens de production 

d'énergie moins polluants, notamment en accentuant la part des énergies renouvelables. 

 

Les piles à combustible intéressent actuellement l’industrie. Les différents secteurs 

industriels (l'électronique, téléphones portable, véhicule, production d'électricité, chauffage...) 

investissent dans le développement de cette technologie qui présente des émissions de gaz 

faibles. 

 

La difficulté de l’utilisation d’une pile à combustible pour une application donnée 

vient d’une part du caractère basse tension de ce système qui délivre donc de forts courants 

dès que la puissance atteindra quelques centaines de watts, et d’autre part de la tension 

délivrée qui chute rapidement avec le courant (figure 1). Ce caractère basse tension et cette 

chute de tension due pour partie à la résistance de la membrane nécessite dans la plupart des 

applications de traiter l’énergie sortant de la pile afin de connecter celle-ci à un étage continu 

où la tension est fixée. Pour le projet SPACT 80 (Système à base de Pile A Combustible pour 

le Transport de 80 kW) auquel le GREEN a participé, quatre piles à combustible de type 
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PEMFC (Proton Exchange Membrane Fuel Cell) sont utilisées. En tenant compte du 

vieillissement des piles, la tension de chaque stack est au moins de 54,9 V pour un courant 

délivré par stack de 560 A (données HELION). La tension de l’étage continu qui est alimenté 

par la pile à combustible, est imposée par un ensemble de batteries (connectées à l’étage 

continu) dont la tension évolue en fonction de l’état de charge et est comprise entre 432 V et 

621 V. La tension de sortie des piles à combustible doit donc être élevée au niveau des 

batteries. Pour cela, la conversion sera effectuée pour chaque stack par un convertisseur 

statique de type élévateur ayant un gain en tension élevé (au voisinage de 12) et une 

ondulation faible du courant d’entrée (au dessous de 1% du courant maximal, valeur imposée 

par le fabriquant des piles). 

 

0 200 400 600 800 1000

i (mA.cm -2)
0

0 . 6

1

V ( V ) 

0 . 2
PEMFC

 
Figure 1. Caractéristique d’une cellule de pile à combustible de type PEMFC.  

 
Le but de notre travail est d’étudier un convertisseur avec un rapport de transformation 

important (supérieur à 12) présentant une faible ondulation du courant d’entrée. Notre tache 

était principalement d’étudier et de valider le mode de contrôle développé, une maquette de 

3 kW alimentée par une source de 12,8 V a été réalisée dans le cadre de ce travail. 

 

Dans le premier chapitre, nous nous intéressons aux convertisseurs non-isolés. Après 

un rappel sur les caractéristiques idéales de ces convertisseurs, nous prenons en compte 

différents éléments parasites. Nous nous intéressons ensuite aux convertisseurs permettant de 

réduire l’ondulation du courant d’entrée et présentent un rapport de transformation important. 

 

Le deuxième chapitre permet d’établir le schéma du convertisseur. Nous définissons 

ensuite sa commande basée sur l’utilisation d’un régulateur non linéaire. La gestion globale 

du système permettra de présenter les notions de platitude. 
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Enfin, dans le troisième chapitre nous dimensionnerons et réaliserons un convertisseur 

pour une puissance réduite de 3 kW. Les résultats expérimentaux obtenus sur ce banc de tests 

valideront la structure et les commandes développées.  
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Chapitre 1. Convertisseurs continu-continu non isolé 

 

 

 
1.1. Introduction 

 

 

D’après le cahier des charges du projet SPACT 80 [1-1], les stacks ont les 

caractéristiques électriques suivantes : 

 

Puissance  maximale, 30,7 kW ; 

Tension d’un stack, entre 54,9 V et 115 V ; 

Courant  maximal, 560 A ; 

Ondulation de courant, 1% de 560 A soit 5,6 A. 

 

celle du banc de batteries étant : 

 

Tension nominale, 540 V ; 

Plage de variation de la tension, entre 432 V et 621 V. 

 

En fonction de la structure d’alimentation, constituée d’un stack ou de deux stacks en 

série, on obtient le rapport d’élévation maximal qui est de 11,31 (621 V / 54,9 V). Pour 

amplifier la tension de sortie des piles à combustible au niveau de la tension batterie de 

l’étage continu, les convertisseurs statiques seront donc élévateurs et deux familles principales 

peuvent être définies selon le caractère isolé ou non-isolé du convertisseur. Dans cette thèse, 

on a choisi de ne s’intéresser qu’aux convertisseurs non-isolés c’est-à-dire dépourvus de 

transformateur intermédiaire. 

 

Dans ce chapitre, après avoir présenté les structures de base des convertisseurs 

statiques continu-continu non isolés, on étudie ces convertisseurs classiques en tenant compte 

des éléments parasites des composants. Ce qui montre l’existence d’une limitation sur le gain 

en tension pour ces convertisseurs. Afin de répondre au cahier des charges (gain en tension 

élevé et faible ondulation du courant d’entrée), on présentera des structures existantes qui sont 
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capables de fournir un haut gain en tension par rapport aux convertisseurs classiques, et de 

réduire l’ondulation du courant d’entrée.  

 
 
1.2. Convertisseurs continu-continu non-isolés 
 
1.2.1. Etude des convertisseurs classiques en mode de conduction continue 

 
Il existe cinq structures principales de convertisseurs continu-continu non isolés dont 

les schémas sont représentés sur la figure 1-1 [1-2, 1-3, 1-4]. 
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Figure 1-1. (a) Convertisseur Boost (hacheur élévateur), (b) Convertisseur Buck (hacheur 

abaisseur), (c) Convertisseur Buck-Boost (hacheur à stokage inductif), (d) Convertisseur Cuk 

(hacheur à stockage capacitif abaisseur-élévateur-inverseur), (e) Convertisseur Sepic (hacheur 

capacitif abaisseur-élévateur) 

 

Pour l’étude des convertisseurs, il est d’usage de calculer les valeurs moyennes en 

supposant les tensions constantes lorsque l’on calcule les courants et les courant constants 

lorsque l’on calcule les tensions. 

 

1.2.1.1. Convertisseur Boost 
 

En mode de conduction continue, on a les formes d’ondes de courant et de tension de 

la figure 1-2. 
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Figure 1-2. Formes d’ondes du convertisseur Boost (courants à gauche, tension à droite). 

 
En notant X la valeur moyenne de x, α le rapport cyclique du signal de commande, et f 

la fréquence de découpage, on en déduit la tension de sortie en valeur moyenne : 

es V
1

1
V ⋅

α−
=  (1-1) 

 
L’ondulation de courant dans l’inductance et l’ondulation de la tension de sortie : 

fCR)1(

V

fC

I
v

fL

V
i

es
s

e
L

⋅⋅⋅α−
⋅α

=
⋅
⋅α

=Δ

⋅
⋅α

=Δ
 (1-2) 

 

Par définition, α est compris entre 0 et 1, la tension de sortie est toujours supérieure à la 

tension d’entrée Ve, le montage est élévateur en tension. 

 

Le courant dans l’inductance est fonction de la puissance débitée par la source. On 

peut exprimer sa valeur moyenne en fonction du courant moyen dans la charge et du rapport 

cyclique :  

α−
=

1

I
I s

L  (1-3) 
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Les contraintes sur l’interrupteur commandé et la diode sont les mêmes. En tension, on 

a : 

2

v

1

V
vvv se

max,smax,dmax,k

Δ
+

α−
===  (1-4) 

 

et en courant : 

2

i

1

I
iii Ls

max,Lmax,dmax,k

Δ
+

α−
===  (1-5) 

 
 
1.2.1.2. Convertisseur Buck 

 

Lorsque ce convertisseur fonctionne en mode de conduction continue, on a les formes 

d’ondes de courant et de tension de la figure 1-3.  
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Figure 1-3. Formes d’ondes du convertisseur Buck (courants à gauche, tension à droite). 

 

La tension de sortie en valeur moyenne et l’ondulation de courant dans l’inductance 

peuvent être déduites de cette figure : 

es VV ⋅α=  (1-6) 
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2
eL

s

e
L

fLC8

V)1(

fC8

i
v

fL

V)1(
i

⋅⋅⋅

⋅α−⋅α
=

⋅⋅
Δ

=Δ

⋅
⋅α−⋅α

=Δ
 (1-7) 

 

Le convertisseur est donc abaisseur en tension. 

 

Le courant moyen traversant l’inductance est égal au courant moyen dans la charge : 

sL II =  (1-8) 

 

Les contraintes sur l’interrupteur commandé et la diode sont les mêmes. En tension, on 

a : 

emax,dmax,k Vvv ==  (1-9) 

 

et en courant :  

2

i
Iiii L

smax,Lmax,dmax,k

Δ
+===  (1-10) 

 
 
1.2.1.3. Convertisseur Buck-Boost 

 

En conduction continue, les formes d’ondes de courant et de tension de ce 

convertisseur sont présentées dans la figure 1-4. 

 

On en déduit la tension de sortie moyenne : 

es V
1

V ⋅
α−

α
=  (1-11) 

 

l’ondulation de courant dans l’inductance et l’ondulation de la tension de sortie: 

fCR)1(

V

fC

I
v

fL

V
i

e
2

s
s

e
L

⋅⋅⋅α−
⋅α

=
⋅
⋅α

=Δ

⋅
⋅α

=Δ
 (1-12) 
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Figure 1-4. Formes d’ondes du convertisseur Buck-Boost (courants à gauche, tension à 

droite). 

 

La tension de sortie du convertisseur Buck-Boost est négative par rapport à la tension 

d’entrée. Son amplitude peut être supérieure ou inférieure à celle de la tension d’entrée selon 

la valeur du rapport cyclique. C’est un abaisseur-élévateur-inverseur en tension. 

 

Le courant moyen traversant l’inductance a pour valeur : 

α−
=

1

I
I s

L  (1-13) 

Les contraintes sur l’interrupteur commandé et la diode sont les mêmes. En tension on 

a : 

2

v

1

V
Vvvv se

emax,smax,dmax,k

Δ
+

α−
=+==  (1-14) 

et en courant : 

2

i

1

I
iii Ls

max,Lmax,dmax,k

Δ
+

α−
===  (1-15) 
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1.2.1.4. Convertisseur Cuk 
 

En mode de conduction continue, les formes d’ondes de courant et de tension du 

convertisseur Cuk sont présentées dans la figure 1-5.  
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Figure 1-5. Formes d’ondes du convertisseur Cuk (courants à gauche, tension à droite). 

 

A partir du calcul des tensions moyennes aux bornes des inductances L et L’, on 

obtient : 

α−
=

1

V
V e

'c  (1-16) 

es V
1

V ⋅
α−

α
=  (1-17) 

 

Le gain en tension est identique à celui du montage Buck-Boost. Il s’agit également 

d’un montage abaisseur-élévateur-inverseur en tension. 
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La relation entre les courants moyens est : 

s'LL I
1

I
1

I ⋅
α−

α
=⋅

α−
α

=  (1-18) 

 

Les ondulations de courant dans les inductances L et L’ s’écrivent : 

f'L

V
i

fL

V
i

e
'L

e
L

⋅
⋅α

=Δ

⋅
⋅α

=Δ
 (1-19) 

et l’ondulation de la tension de sortie et de la tension aux bornes de C’ : 

f'CR)1(

V

f'C

I)1(
v

fC'L8

V

fC8

i
v

e
2

L
'c

2
e'L

s

⋅⋅⋅α−
⋅α

=
⋅
⋅α−

=Δ

⋅⋅⋅
⋅α

=
⋅⋅

Δ
=Δ

 (1-20) 

 

Les contraintes sur l’interrupteur commandé et la diode sont identiques. En tension on 

a : 

2

v

1

V
vvv 'ce

max,'cmax,dmax,k

Δ
+

α−
===  (1-21) 

et en courant : 

2

ii
IIii 'LL

'LLmax,dmax,k

Δ+Δ
++==  (1-22) 

 

 

1.2.1.5. Convertisseur Sepic 
 

Le convertisseur Sepic (figure 1-6) présente des caractéristiques similaires à celles du 

convertisseur Cuk, sauf qu’il n’est plus inverseur de tension. 

 

Sa tension de sortie a pour valeur :  

es V
1

V ⋅
α−

α
=  (1-23) 

et la tension moyenne aux bornes de la capacité C’ :  

e'c VV =  (1-24) 
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Figure 1-6. Formes d’ondes du convertisseur Sepic (courants à gauche, tension à droite). 

 

Les ondulations de courant  et l’ondulation des tensions ayant pour valeurs : 

f'L

V
i

fL

V
i

e
'L

e
L

⋅
⋅α

=Δ

⋅
⋅α

=Δ
 (1-25) 

f'CR)1(

V

f'C

I)1(
v

fCR)1(

V
v

e
2

L
'c

e
2

s

⋅⋅⋅α−
⋅α

=
⋅
⋅α−

=Δ

⋅⋅⋅α−
⋅α

=Δ
 (1-26) 

 

La relation entre les courants moyens est : 

s'LL I
1

I
1

I ⋅
α−

α
=⋅

α−
α

=  (1-27) 
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Les contraintes sur l’interrupteur commandé et la diode sont identiques. En tension on 

a : 

2

vv

1

V
vvvv s'ce

max,smax,'cmax,dmax,k

Δ+Δ
+

α−
=+==  (1-28) 

 

et en courant : 

2

ii
IIii 'LL

'LLmax,dmax,k

Δ+Δ
++==  (1-29) 

 

1.2.1.6. Comparaison des montages 

 

Le tableau 1-1 résume les gains en tension et les contraintes sur les interrupteurs des 

différents montages. Pour ces convertisseurs, l’évolution des gains en tension en fonction du 

rapport cyclique est présentée sur la figure 1-7. Si plusieurs montages peuvent être considérés 

comme élévateurs, en particulier si le rapport cyclique est supérieur à 0,5, seul le montage 

Boost est élévateur sur toute la plage de réglage des rapports cycliques. Pour un rapport 

cyclique de 0,5 par exemple, le Boost possède une tension de sortie double de la tension 

d’entrée. Alors que pour les autres montages élévateurs, la tension de sortie est pour cette 

valeur du rapport cyclique égale à la tension d’entrée. Ce n’est que lorsque le rapport cyclique 

se rapproche de 1 que les autres montages élévateurs tendent à ressembler au montage Boost.  

 Boost Buck Buck-Boost 
Gain en tension 

α−1

1
 

 
α α−

α
1

 

vk,max 
⏐vd,max⏐ 2

v

1

V se Δ
+

α−
 

 
Ve 2

v

1

V se Δ
+

α−
 

ik,max 

id,max fL2

V

1

I es

⋅⋅
⋅α

+
α−

 
fL2

V)1(
I e

s ⋅⋅
⋅α−⋅α

+  
fL2

V

1

I es

⋅⋅
⋅α

+
α−

 

Courant de source Continu Discontinu Discontinu 
 

 Cuk Sepic 
Gain en tension 

α−
α

1
 

α−
α

1
 

vk,max 
⏐vd,max⏐ 2

v

1

V 'ce Δ
+

α−
 

2

vv

1

V 'cse Δ+Δ
+

α−
 

ik,max 

id,max ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +⋅

⋅
⋅α

+
α− 'L

1

L

1

f2

V

1

I es  ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +⋅

⋅
⋅α

+
α− 'L

1

L

1

f2

V

1

I es  

Courant de source Continu Continu 
Tableau 1-1. Caractéristique des montages en mode conduction continu. 
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Figure 1-7. Evolution du rapport entre les tensions de sortie et d’entrée. 

 

De plus, tous les montages élévateurs présentent les mêmes contraintes sur les 

interrupteurs. Ceux-ci sont traversés par un courant 
α−1

Is  à l’ondulation près, et supporte une 

tension élevée égale à 
α−1

Ve . 

 

1.2.2. Prise en compte des éléments parasites 

 

En pratique, les composants ne sont jamais parfaits et on va utiliser les modèles 

simplifiés représentés dans la figure 1-8 : 

 

L

rL

C

rc
V0

r0

(1) (5)(4)(3)(2)

vk0

ik
rk

vd0

id

rd

ve

 

Figure 1-8. Modèle des éléments. (1) source de tension continue, (2) inductance, (3) capacité, 

(4) interrupteur à l’état passant, (5) diode à l’état passant. 

 

On utilise une tension constante en série avec une résistance interne r0 comme le 

modèle de la source de tension. Quand la fréquence n’est pas élevée, par exemple quelques 

kilo hertz, on pourra mettre simplement une résistance interne en série pour modéliser 



 

 19

l’inductance [1-5] et la capacité [1-6]. Quant à l’interrupteur et la diode, on considère que les 

états ouverts sont parfaits. Mais à l’état passant, selon leurs caractéristiques, on utilise une 

tension constante vk0 ou vd0 en série avec une résistance rk ou rd pour représenter l’interrupteur 

ou la diode. La tension vd0  dépend du type de diode, pour les diodes PIN réalisées en silicium 

la tension vd0 est voisine de 0,7 V et pour les diodes Schottky elle est voisine de 0,4 V. La 

valeur de vk0 dépend du type d’interrupteur. Pour un interrupteur de type IGBT, vk0 est 

comprise entre 0,7 V et 1 V selon son calibre et sa technologie de fabrication. Pour un 

MOSFET, la tension vk0 est nulle. 

 

1.2.2.1. Prise en compte des éléments parasites du convertisseur Boost 

 

Si l’on utilise les modèles des éléments de la figure 1-8, nous obtenons alors le schéma 

de la figure 1-9 représentant le Boost précédemment considéré. On peut écrire en valeur 

moyenne sur une période de découpage : 

[ ]

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

⋅−=

=⋅α−=

⋅α−+⋅α+⋅α−+⋅α−+⋅α+⋅=

L00e

s
Ls

0d0ksdkLLe

IrVV
R

V
I)1(I

v)1(vV)1(r)1(rrIV

 (1-30) 

vsC

L D
K

rL

rk
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vk0
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is

R

iL

ve

 

Figure 1-9. Convertisseur Boost avec ses éléments parasites. 

 

On obtient alors pour tension de sortie moyenne Vs du convertisseur : 

( )
0Lkd

2
0d0k0

s
rrrr)1(R)1(

R)1(v)1(vV
V

++⋅α+⋅α−+⋅α−

⋅α−⋅⋅α−−⋅α−
=  (1-31) 

 

et pour courant moyen dans l’inductance : 

0Lkd
2

0d0k0
L rrrr)1(R)1(

v)1(vV
I

++⋅α+⋅α−+⋅α−
⋅α−−⋅α−

=  (1-32) 
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La tension d’entrée varie en fonction de la puissance débitée par la source et s’écrire : 

( ) ( )
0Lkd

2
0d0k00Lkd

2

e
rrrr)1(R)1(

v)1(vrVrrr)1(R)1(
V

++⋅α+⋅α−+⋅α−

⋅α−+⋅α⋅+⋅+⋅α+⋅α−+⋅α−
=  (1-33) 

 

Alors, le gain en tension du convertisseur est : 

( )
( ) ( )0d0k00Lkd

2
0d0k0

e

s

v)1(vrVrrr)1(R)1(

R)1(v)1(vV

V

V

⋅α−+⋅α⋅+⋅+⋅α+⋅α−+⋅α−

⋅α−⋅⋅α−−⋅α−
=  (1-34) 

 

La présence de la résistance interne r0 et des éléments parasites modifie sensiblement 

la tension de sortie du convertisseur (figure 1-10).  

 

0.5 10

V0 Vs

α−1

V0

Vs max

Rapport cyclique
maxα

 

Figure 1-10. Tension de sortie d’un convertisseur Boost. 

 

La tension de sortie présente un extremum en αmax, cette valeur était définie par : 

( )( )
)vv()rr()vV(R

)vv()rrr()vv()rrr()vV()vv()rr()vV(R)rrr(
1

0k0dkd0k0

0k0dk0L
2

0k0dk0L0k00k0dkd0k0k0L
max −⋅−+−⋅

−⋅++−−⋅+++−⋅−⋅−+−⋅⋅++
−=α

 (1-35) 

 

La tension de sortie maximale d’un convertisseur Boost dépend de la résistance interne 

de la source, des éléments parasites des différents composants du convertisseur et de la 

charge.  

 

Nous allons vérifier l’importance relative de ces différents termes. Considérons dans 

un premier temps, deux convertisseurs de type Boost alimentant deux charges résistives 

identiques en utilisant le même type de sources de tension, mais des composants différents. 

Les caractéristiques de ces deux convertisseurs sont données dans le tableau 1-2. 
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 Convertisseur 1 Convertisseur 2 
Source de tension V0=20 V, r0=0,03 Ω V0=20 V, r0=0,03 Ω 
Résistance de l’inductance rL=3 mΩ rL=3 mΩ 
Diode vd0=0,6 V, rd0=3 mΩ vd0=0,6 V, rd0= 3 mΩ 
Interrupteur Vk0=0 V, rk0=10 mΩ Vk0=0,7 V, rk0= 3 mΩ 
Charge R=4 Ω R=4 Ω 

Tableau 1-2. Caractéristique des convertisseurs 
 

L’interrupteur du convertisseur 1 utilise deux MOSFET de chez SEMIKRON 

(SKM180A020, 200V, 180A) en parallèle. L’interrupteur du convertisseur 2 est un IGBT de 

SEMIKRON (SKM300GB066D, 600V, 300A). La figure 1-11 montre l’évolution de la 

tension de sortie et du gain en tension en fonction du rapport cyclique. 
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Figure 1-11. Tension de sortie des convertisseurs. 

 

Sur la figure 1-11, on observe que la tension de sortie du convertisseur 1 est plus 

grande que celle du convertisseur 2 pour une même valeur de rapport cyclique mais ces 

différences sont faibles, les valeurs de Vsmax et de αmax sont voisines. Donc, il apparaît que  

l’influence de vk0 est négligeable. 

 

Nous avons montré dans l’expression (1-35) qu’une variation de 0 à 0,7 V de vk0 ne 

modifiait pas de façon importante la tension de sortie. vd0 a aussi une valeur faible et ce terme 

apparaît toujours avec vk0. Il en est de même des termes rd et rk. On peut donc simplifier 

l’expression (1-35) en supprimant ces différents termes. On obtient alors : 

R

rrr
1 k0L'

max

++
−=α  (1-36) 

 

En utilisant la relation précédente, la tension de sortie maximale devient : 
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2
R)rrr(

rr
vv

R

rrr
2

R

rr

vV
V

k0L

kd

0k0d

k0Lkd

0k0'
maxs

+
⋅++

−
−

−
++

⋅+
−

−
=  (1-37) 

Le dernier terme de (1-37) est négligeable devant le premier terme et l’on peut écrire : 

R

rrr
2

R

rr

vV
V

k0Lkd

0k0'
maxs

++
⋅+

−
−

≈  (1-38) 

Avec (1-38), on obtient la puissance maximale consommée par la charge : 

( )
( )k0L

2
0k0'

maxs rrr4

vV
P

++⋅
−

≈  (1-39) 

 

Une fois qu’un convertisseur est construit, les paramètres des composants sont fixés. 

Alors, la résistance de charge R est un facteur important pour définir la tension de sortie 

maximale et le rapport cyclique αmax. La figure 1-12 donne la valeur de αmax et de Vsmax ainsi 

que ces valeurs calculées de façon approchée (α’max et V’smax) pour les convertisseurs 

précédents en fonction de la charge R. 
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Figure 1-12. Tension de sortie maximale Vsmax, rapport cyclique maximal αmax, et valeurs 

calculées de façon approchée (V’smax et α’max) pour des charges différentes. 
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De même, la puissance maximale de sortie et sa valeur approchée sont présentées dans 

la figure 1-13. La valeur maximale de la puissance de sortie est indépendante de la résistance 

de charge, elle ne dépend que des caractéristiques de la source et des composants du 

convertisseur. 
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Figure 1-13. Puissance de sortie maximale Psmax et valeur calculée de façon approchée P’smax 

pour des charges différentes. 

 

1.2.2.2. Prise en compte des éléments parasites du convertisseur Buck 
 

Comme pour le Boost, on ajoute les éléments parasites au convertisseur Buck. Nous 

obtenons les équations en modèle moyen : 

 

[ ]

⎪
⎪
⎩
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Figure 1-14. Convertisseur Buck avec ses éléments parasites 

 

On obtient pour la tension de sortie moyenne : 

( )
)rrr(rrR

Rv)vvV(
V

dk0dL

0d0k0d0
s ++⋅α+−+

⋅−−+⋅α
=  (1-41) 
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pour le courant sortie moyen : 

)rrr(rrR

v)vvV(
I

dk0dL

0d0k0d0
s ++⋅α+−+

−−+⋅α
=  (1-42) 

 

pour la tension d’entrée moyenne du convertisseur : 

( ) ( )
Lkd0d

0d0k0d00Lkd0d0
2

e r)rrr(rR

v)vv(rVr)rrr(rrR
V

+++⋅α+−
−−⋅α⋅⋅α−⋅+++⋅α+−⋅α−

=  (1-43) 

 

et le gain en tension du convertisseur : 

( )
( ) ( )0d0k0d00Lkd0d0

2
0d0k0d0

e

s

v)vv(rVr)rrr(rrR

Rv)vvV(

V

V

−−⋅α⋅⋅α−⋅+++⋅α+−⋅α−

⋅−−+⋅α
=  (1-44) 

 

Le convertisseur Buck est un abaisseur, donc il ne s’agit pas d’une tension maximale 

de sortie. Cela peut être vérifié par la dérivée de la tension de sortie par rapport au rapport 

cyclique (1-45), son numérateur ne comporte aucun terme en α. 

( )
( )2dk0dL

00kd0dk00k0d0Ls

)rrr(rrR

R)Vv(rv)rr()vvV()rR(

d

dV

++⋅α+−+

⋅−⋅+⋅++−+⋅+
=

α
 (1-45) 

 

Comme le Boost, la tension de sortie du Buck dépend de la charge. La figure 1-15 

donne la tension de sortie d’un convertisseur de type Buck, construit avec les mêmes 

composants que celui du Boost N° 2 à IGBT, avec des charges différentes.  
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Figure 1-15. Tension de sortie d’un convertisseur Buck pour des charges différentes. 
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1.2.2.3. Prise en compte des éléments parasites du convertisseur Buck-Boost 
 

La figure 1-16 est le schéma du Buck-Boost avec les éléments parasites des différents 

composants. 
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Figure 1-16. Convertisseur Buck-Boost avec les éléments parasites des composants. 

 

Le modèle moyen du convertisseur devient :  

[ ]
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On obtient pour la tension de sortie moyenne : 

)1(R

r)1()rr(r
1

v)vvV(
V

dk0L

0d0k0d0
s

α−⋅
⋅α−++⋅α+

+α−

−−+⋅α
=  (1-47) 

pour la tension d’entrée moyenne du convertisseur : 

( )( ) ( )
Lk0d
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0d0k0d0Lk0d00
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 (1-48) 

pour le courant moyen dans l’inductance 

dk0L
2

0d0k0d0
L r)1()rr(r)1(R

v)vvV(
I

⋅α−++⋅α++α−⋅
−−+⋅α

=  (1-49) 

 

et pour le gain en tension du convertisseur : 
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Pour ce convertisseur abaisseur élévateur, on a un rapport cyclique αmax correspond au 

maximale de la tension de sortie (figure 1-17) : 

( )( )
)vvV()rrr()vV(R

)vvV()rrr()vvV()vV()rr(v)rrr()vV(R)rrr(
1

0k0d0kd00k0
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−+⋅++−−+⋅−⋅++⋅+++−⋅⋅++
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 (1-51) 

1

0

Vs max

Vs

α−
⋅α

1

V0

Rapport cyclique
maxα

 

Figure 1-17. Evolution de la tension de sortie du convertisseur Buck-Boost en fonction du 

rapport cyclique. 

 

Les valeurs de αmax et de Vsmax dépendent de la charge, avec les paramètres donnés 

dans le tableau 1-3 (composant IGBT déjà rencontré), on obtient les courbes dans la figure 1-

18. 

Source de tension V0=20 V, r0=0,03 Ω 
Résistance de l’inductance rL=0,003 Ω 

Diode vd0=0,6 V, rd0=0,003 Ω 
Interrupteur Vk0=0,7 V, rk0=0,003 Ω 

Tableau 1-3. Caractéristique du convertisseur. 
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Figure 1-18. Rapport cyclique αmax et tension de sortie moyenne maximale en fonction de la 

charge. 
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1.2.2.4. Prise en compte des éléments parasites du convertisseur Cuk et du convertisseur 
Sepic 

 

Une fois que les éléments parasites sont pris en compte dans le convertisseur Cuk et 

dans le convertisseur Sepic (figure 1-19), on obtient les équations du modèle moyen de ces 

deux convertisseurs. 
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(a) Convertisseur Cuk. 
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(b) Convertisseur Sepic. 
Figure 1-19. Convertisseur Cuk et convertisseur Sepic avec les éléments parasites des 

composants. 

Pour le convertisseur Cuk : 
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et pour le convertisseur Sepic : 
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Bien que les équations du modèle moyen de ces convertisseurs ne sont pas les mêmes, 

on obtient la même tension de sortie moyenne : 

( )
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s
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v)vvV(R)1(
V

++−⋅−+⋅α+−++⋅α+⋅α−

−−+⋅α⋅⋅α−
=  (1-54) 

 

le même courant de sortie moyen : 
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la même tension d’entrée moyenne : 
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le même courant d’entrée moyen : 
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et le même gain en tension : 
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On  obtient une valeur du rapport cyclique pour laquelle la tension de sortie est 

maximale : 

)rr2r2rr(v)rrrrrR()vV(

A)rrr()rrr()vvV(
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k10dc0dk10d20k0

k10k100k0d0
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où 2
0dk100d0k0kdcd2

2
0k0 v)rrr(v)vV()rrr()rrR()vV(A ⋅+++⋅−⋅+++++⋅−=  

 

1.2.2.5. Comparaison des gains en tension en tenant compte les éléments parasites 
 

D’après les études avec les éléments parasites des composant, on obtient le gain en 

tension en fonction du rapport cyclique pour les convertisseurs continu-continu non-isolés 

classiques. En prenant les paramètres rencontrés dans le tableau 1-2, on a l’évolution du gain 

en tension par rapport aux différents rapports cycliques dans la figure 1-20. La résistance série 

de la capacité du convertisseur Cuk et du convertisseur Sepic a pour valeur 20 mΩ. On 
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observe que le gain en tension du convertisseur Boost est toujours plus élevé pour un rapport 

cyclique donné. 
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Figure 1-20. Evolution du gain en tension des convertisseurs en tenant compte des éléments 

parasites (à gauche, l’interrupteur est de type de MOSFET, et à droite, l’interrupteur est de 

type d’IGBT). 

 

1.2.3. Associations de composants ou de montages 

 

Selon les études réalisées précédemment, le convertisseur Boost est le plus intéressant, 

car il a une structure simple, et un gain en tension plus élevé que les autres pour un rapport 

cyclique donné. Malgré tout, comme cela a été montré le Boost présente plusieurs défauts 

gênants lorsque l’on veut monter en puissance. Le courant d’entrée traverse l’inductance dont 

la valeur dépendra de l’ondulation tolérée. De plus, les semi-conducteurs supportent la  

tension de sortie qui est la plus importante. On peut être amené lorsque le courant d’entrée est 

important à segmenter le courant délivré par la pile en mettant plusieurs convertisseurs en 

parallèle. De même afin de réduire les contraintes sur les interrupteurs on peut en mettre deux 

en série.  

 

1.2.3.1. Mise en parallèle de convertisseurs élémentaires 

 

La mise en parallèle des convertisseurs est une structure qui permet de partager le 

courant entre plusieurs cellules élémentaires. Le courant traversant chaque cellule est alors 

moins important. On diminue ainsi les contraintes en courant des composants.  
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On présente sur la figure 1-21 un convertisseur continu-continu, constitué de deux 

Boost élémentaires identiques mis en parallèle. Chaque cellule fournie la moitié de la 

puissance totale. Cette structure est utilisée pour réduire l’ondulation du courant d’entrée, le 

poids et le volume du convertisseur [1-7]. D’ailleurs, la mise en parallèle de plus de deux 

convertisseurs est également utilisée [1-8]. 
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Figure 1-21. Mise en parallèle de deux Boost avec décalage des commandes (à gauche, 

schéma du convertisseur, à droite, courant dans les deux inductances et courant d’entrée pour 

α<0,5 en mode conduction continue). 

 

Dans la structure de convertisseur de la figure 1-21, chaque Boost élémentaire est 

commandé avec le même rapport cyclique α et les commandes sont décalées entre elle d’une 

demi période. Le courant moyen passant dans chaque cellule correspond à la moitié du 

courant d’entrée. La tension de sortie a la même valeur que celle du Boost classique pour un 

rapport cyclique donné. Mais l’ondulation du courant délivré par la source est plus faible que 

celle du courant dans chaque convertisseur élémentaire (figure 1-21). La fréquence du courant 

d’entrée est doublée par rapport à celle du découpage.   

 

Tant que les deux convertisseurs élémentaires sont identiques, les courants dans les 

inductances sont de même forme, mais ils sont décalés d’une demi période entre eux. Selon 

l’équation (1-2), les ondulations de courant dans chaque inductance sont toujours égales à : 

 

fL

V
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21L ⋅
⋅α

=Δ=Δ=Δ  (1-60) 
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Pour un rapport cyclique inférieur à 0,5, l’ondulation du courant d’entrée et 

l’ondulation de la tension de sortie s’écrivent en fonction de l’ondulation dans les 

convertisseurs élémentaires : 

fCR)1(
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)5,0(I
v

i
1

21
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1

21
i

es
s
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e

⋅⋅⋅α−
α−⋅

=
⋅

α−⋅
=Δ

Δ⋅
α−
α⋅−

=
⋅
⋅α

⋅
α−
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=Δ
 (1-61) 

f : fréquence de découpage.   

 

et pour un rapport cyclique supérieur à 0,5 : 
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Le rapport de tension n’a pas changé : 

2
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Par contre, les courants dans les interrupteurs et les diodes sont divisés par deux :  

2
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I
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+===  (1-64) 

 

Si l’on appelle Tx ⋅  ( 1x0 ≤≤ ) la durée de décalage, on peut obtenir l’ondulation du 

courant d’entrée en fonction de x et de α (1-65) : 
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   (1-65) 

 

La figure 1-22 donne le rapport entre les ondulation du courant d’entrée et du courant 

dans l’inductance (Δi/ΔiL) en fonction de rapport cyclique pour quelques valeurs de décalage 

et en fonction du décalage pour quelques valeurs de rapport cyclique.  
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Figure 1-22. Rapport Δi/ΔiL en fonction du rapport cyclique (à gauche) et du décalage de 

commande (à droite) 

 

La figure 1-22 permet de montrer que le décalage optimal entre les signaux de 

commande est une demi-période [1-9]. En effet, avec ce décalage, l’ondulation du courant 

d’entrée est toujours plus faible que celle dans l’inductance pour n’importe quelle valeur du 

rapport cyclique. De plus, l’ondulation du courant d’entrée est nulle quand le rapport cyclique 

est égal à 0,5.  

 

Lorsque le Boost entrelacé est constitué de n cellules élémentaire, chaque cellule est 

commandée avec le même rapport cyclique, mais les commandes sont décalées de 1/n 

période. Les courants circulant dans chaque inductance ont la même forme. La fréquence du 

courant d’entrée du Boost entrelacé est devenue n fois celle des signaux de commande. Son 

ondulation devient nulle lorsque le rapport cyclique égale 1/n, ou un nombre entier de 0 à n-1 

multiple de 1/n [1-10]. 

 

Comme un Boost classique, chaque cellule de Boost entrelacé peut fonctionner en 

mode de conduction discontinue. Cependant, le courant d’entrée du Boost entrelacé est la 

somme des courants des cellules. Bien que les cellules fonctionnent en conduction 

discontinue, le convertisseur entrelacé peut fonctionner en conduction continue au niveau du 

courant d’entrée quand la durée de conduction est supérieure à 1/n de la période de découpage 

[1-8]. 
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A noter que les expressions d’ondulation de courant du convertisseur ne sont pas 

vraies lorsque le rapport cyclique est faible, puisqu’elles sont obtenues pour un 

fonctionnement en conduction continue des cellules élémentaires. 

 

Comme pour le Boost entrelacé, la mise en parallèle des cellules élémentaires peut 

aussi être appliquée aux autres convertisseurs continu-continu classiques. Comme la mise en 

parallèle est capable de répartir le courant débité de la source dans chaque cellule élémentaire 

par la régulation de courant dans chaque cellule, ces structures permettent de débiter un fort 

courant [1-12, 1-13]. Lorsque cette structure est associée avec une commande décalée, 

l’ondulation de courant d’entrée peut être largement réduite sans augmenter le volume. 

 

Il est possible de coupler les inductances des deux Boost élémentaires (figure 1-23). 
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Figure 1-23. Boost entrelacé avec les inductances couplées. 

 

Si l’on considère que L1=L2=L, la tension aux bornes des inductances est donnée par : 
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 (1-66) 

où  

LkM ⋅=  1k1 <<−  

 

M étant la mutuelle entre les deux inductances. Sa valeur est fonction du coefficient de 

couplage k [1-11, 1-12]. 

 

Lorsque le rapport cyclique est inférieur à 0,5, les formes d’onde des tensions aux 

bornes des inductances et des courants de ces deux structures sont présentées à la figure 1-24. 
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Chaque période de commande est divisée en quatre zones. La durée de la zone I est la même 

que celle de zone III, la durée de la zone II est la même que celle de la zone IV. 
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Figure 1-24. Formes d’onde des tensions aux bornes des inductances et des courants. (α<0,5, 

M>0) 

 

On a pour les expressions des tensions vL1 et vL2 dans chaque zone : 
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Si l’on exprime la tension aux bornes de l’inductance à l’aide d’une inductance 

équivalente :  
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dt

di
Lv eqL ⋅=  (1-68) 

On a pour les inductances équivalentes dans les différentes zones :  
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Avec ces l’inductances équivalentes dans chaque zone et la relation  (1-67), on obtient 

la pente (di/dt) du courant i1’ dans chaque zone : 
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 (1-72) 

et celles du courant i2’dans chaque zone : 
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 (1-72) 

Donc la pente de la forme d’onde du courant d’entrée du convertisseur i’ dans chaque 

zone a pour valeur : 
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 (1-73) 

Lorsque α < 0,5, on peut facilement observer que la pente du courant i1’ dans la zone I 

est toujours positive, et les pentes du courant i1’ dans les zones II et IV sont toujours 

négatives. Le signe de la pente du courant i1’ dans la zone III est fonction de la valeur de k et 

de α.  

 

Cependant, la pente du courant d’entrée du convertisseur dans les zones I et III a 

toujours une même valeur positive, et une même valeur négative dans les zones II et IV. On a 

alors l’ondulation du courant d’entrée : 
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Lorsque k=0, les inductances ne se sont plus couplées, l’ondulation du courant 

d’entrée a la valeur donnée précédemment dans (1-61) 
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On a donc : 
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Avec un calcul identique, pour un rapport cyclique supérieur à 0,5 on peut obtenir :  
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Le rapport entre les ondulations du courant d’entrée des convertisseurs (convertisseur 

avec des inductances couplées et convertisseur avec des inductances non couplées) en 

fonction du coefficient de couplage est présenté dans la figure 1-25a. On voit qu’il n’y a pas 

d’intérêt à coupler les inductances en inverse pour réduire l’ondulation du courant d’entrée. 

Par contre, si le couplage est direct, on a une réduction de l’ondulation du courant d’entrée. 

De plus, quand les inductances sont en couplage direct (k>0), la pente du courant i1’ dans la 

zone III et la pente du courant i2’ dans la zone I sont négatives. Cela permet de déterminer 

l’ondulation du courant dans les inductance en fonction de k et de α par :  
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le rapport entre l’ondulation du courant dans les inductance de ces deux convertisseurs (les 

inductances sont couplées directes et les inductances ne sont pas couplées) est donc : 
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(a)       (b) 

Figure 1-25. Rapport des ondulations de courant. 
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Ce rapport est tracé en fonction du coefficient de couplage pour quelques valeurs du 

rapport cyclique dans la figure 1-25b. On observe que pour un rapport cyclique donné, les 

ondulations du courant dans les inductances couplées deviennent plus grandes que celles dans 

les inductances non couplées. Ce phénomène augmente avec l’augmentation de la valeur du 

coefficient de couplage.   

 

Or l’augmentation de l’ondulation du courant dans l’inductance peut entraîner la 

conduction discontinue des cellules élémentaires. Même si l’on peut observer une diminution 

de l’ondulation du courant d’entrée, cette augmentation au niveau des cellules élémentaires 

nous amène à ne pas considérer cette solution. 

 

 

1.2.3.2. Convertisseur Boost à trois niveaux 

 

Le Boost à trois niveaux utilise deux interrupteurs et deux diodes mais une seule 

inductance (figure 1-26). Comme on le verra ultérieurement, l’intérêt de ce montage est dans 

un premier temps de diviser par deux les contraintes en tension des interrupteurs. Les deux 

interrupteurs sont commandés avec le même rapport cyclique mais leurs commandes sont 

décalées entre elles d’une demi période [1-14, 1-15, 1-16]. 
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Figure 1-26. Boost à trois niveaux. 

 

Pour le rapport cyclique α inférieur à 0,5 et supérieur à 0,5, on a les formes d’ondes du 

courant dans l’inductance de la figure 1-27. 
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Figure 1-27. Forme d’onde du courant (α<0,5 à gauche, α>0,5 à droite) 

 

Dans le cas où α<0,5, on a :  

( ) )5,0(VV
2
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s
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De même, dans le cas où α>0,5, on a :  
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On déduit des deux relations précédentes, le gain en tension du convertisseur :  

α−
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1

1

V

V

e

s  (1-83) 

 

L’ondulation de courant et l’ondulation de la tension de sortie s’écrivent : 
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 (1-84) 

avec C1=C2=C. 
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Les tensions aux bornes des interrupteurs et des diodes ont pour valeur : 

2

v

1

V
vvv ce

max,cmax,dmax,k

Δ
+

α−
===  (1-85) 

avec 
fCR

V
v e

c ⋅⋅
=Δ  pour α<0,5, et 

fCR)1(

V
v e

c ⋅⋅⋅α−
⋅α

=Δ  pour α>0,5. 

 

De même, les courants maximaux traversant les interrupteurs et les diodes valent :  

2

i
Iiii maxmax,dmax,k

Δ
+===  (1-86) 

 

Comme pour le Boost entrelacé à deux cellules, le Boost à trois niveaux est aussi 

capable de doubler la fréquence apparente du courant d’entrée, d’où la réduction de 

l’ondulation du courant d’entrée pour une même valeur de l’inductance. La contrainte en 

courant des interrupteurs et des diodes est identique à celle d’un Boost classique. Mais au 

niveau de la contrainte en tension des composants semi-conducteurs, celle-ci a été réduite de 

moitié. 

 

1.2.3.3. Convertisseur Boost en cascade 
 

La figure 1-28 présente une structure de convertisseur DC-DC non isolé à rapport de 

tension élevé. Il est constitué de deux Boost élémentaires identiques placés en cascade [1-17]. 
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Figure 1-28. Deux Boost en cascade. 

 

Le rapport de tension du convertisseur réalisé par la mise en cascade de deux Boost 

élémentaires est défini, dans le cas idéal, par la relation suivante :  
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⋅
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=  (1-87) 

 



 

 41

Le rapport de tension du convertisseur correspond donc au produit du rapport de 

tension des deux Boost élémentaires. On peut donc obtenir ainsi un rapport de tension très 

élevé. Si n convertisseurs de type Boost sont mis en cascade, le rapport de tension théorique 

ainsi réalisé est défini par la relation suivante : 

∏
= α−

=
n

1j je

s

1

1

V

V
 (1-88) 

 

Le rapport de transformation peut donc être élevé. Cependant, l’augmentation du 

nombre de convertisseurs en cascade augmente l’ordre du système et augmente la difficulté de 

contrôle de celui-ci. 

 

Les contraintes sur l’interrupteur commandé et la diode du 1er étage sont les mêmes. 

En tension, on a : 

2
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De même, pour les contraintes sur l’interrupteur commandé et la diode du 2ième étage 

en tension, on a : 

2

v
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===  (1-91) 

avec 
22

222
int fC

I)1(
v

⋅
⋅α−⋅α

=Δ . c’est-à-dire que les composant du dernier étage voit la « haute » 

tension de sortie. 

 

En courant on a : 

fL)1(

V

2

1
Iii

21

e2
2max,2dmax,2k ⋅⋅α−

⋅α
⋅+==  (1-92) 

Si l’on apporte les éléments parasites des composants (r0, rL1, rL2, rk1, rk2, rd1, rd2 vk01, 

vk02, vd01, et vd02) au convertisseur, on a la tension de sortie moyenne : 
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 (1-93) 

 

En utilisant les paramètres qui ont été présentés dans le tableau 1-1 (MOSFET pour le 

premier étage et IGBT pour le deuxième étage), on obtient le gain en tension global du 

convertisseur ainsi que celui de chaque étage pour des rapports cycliques différents dans la 

figure 1-29. On observe que le gain en tension de chaque étage est plus proche de celui du 

convertisseur Boost idéal lorsque les rapports cycliques sont plus faibles. Donc, afin de 

minimiser les rapports cycliques du convertisseur, la tension intermédiaire est choisie pour 

répartir équitablement le gain global du convertisseur à chaque étage.  
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Figure 1-29. Gain en tension du convertisseur et de chaque étage pour des rapports cycliques 

différents. 
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1.2.3.4. Convertisseur à haut gain en tension 

 

Le convertisseur de la figure 1-30 est développé par Nomura [1-18], il a un rapport de 

tension élevé avec un seul interrupteur commandable. Deux capacités identiques C1 et C2 sont 

connectées via deux diodes. 
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Figure 1-30. Boost à haut gain en tension 

 

En mode de conduction continue, on va considérer constantes la tension des bornes 

des capacités. Les formes d’ondes des courants i1, i2 et des tensions sont représentées sur la 

figure 1-31. 
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Figure 1-31. Formes d’ondes des courants et des tensions. 

 

On en déduit : 
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Soit pour tension aux bornes des capacités C1 et C2 : 

α−
=

1

V
V e

c  (1-95) 

 

et pour la tension de sortie : 

ecs V
1

1
V)1(V ⋅

α−
α+

=⋅α+=  (1-96) 

 

Le gain en tension obtenu est meilleur que celui du Boost (figure 1-32) 
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Figure 1-32. Evolution des gains en tension. 

 

L’ondulation des courants traversés aux inductances L1 et L2 peut s’écrire 

respectivement à 
fL

V
i
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e
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⋅α
=Δ  et 
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e
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=Δ , et l’ondulation de la tension de sortie est 

2
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e2
s
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v

⋅⋅⋅
⋅α

=
⋅⋅

Δ
=Δ , le choix des inductances doit assurer la conduction continue sur 

les courants circulant dans les inductances en tenant compte la tension de sortie, la fréquence 

de découpage ainsi que les points de fonctionnement. 

 

Les contraintes sur l’interrupteur et les diodes en tension sont : 
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où C1 = C2. Ces contraintes en tension sont proches de celles du Boost classique mais 

inferieures à la tension de sortie du convertisseur. 
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Les contraintes en courant sur les composants semi-conducteurs sont : 
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Sur l’interrupteur, cette contrainte en courant est plus grande que celle du Boost 

classique. En revanche, cette contrainte est inférieure à celle du Boost classique sur les diodes. 

 

Si l’on prend en compte les éléments parasites des composants (r0, rL1, rL2, rk, rd, vk0, et 

vd0) au convertisseur, la tension de sortie moyenne peut s’écrire : 
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On utilise aussi les composants présentés dans le tableau 1-1, et obtient les tensions de 

sortie en fonction du rapport cyclique dans la figure 1-33. Comme les autres convertisseurs, 

on observe que la tension de sortie est limitée à une valeur maximale, et elle s’éloigne de sa 

valeur idéale lorsque le rapport cyclique est élevé. De plus, entre les convertisseurs à 

MOSFET et à IGBT, il n’y a pas grande différence sur leur tension de sortie pour une même 

valeur de rapport cyclique, surtout quand ce dernier est faible. 
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Figure 1-33. Tension de sortie du convertisseur en fonction du rapport cyclique. 

 

Théoriquement, le gain en tension de ce convertisseur est (1+α) fois du celui d’un 

Boost. Cependant, en augmentant le rapport cyclique, son rapport de transformation devient 
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moins efficace, en cas d’un haut gain en tension demandée par l’application, ce convertisseur 

n’est pas satisfaisant.  

 

1.3. Conclusion 
 

Le convertisseur considéré est un convertisseur continu-continu non isolé ayant un 

gain en tension élevé et une ondulation du courant d’entrée faible. Dans ce chapitre, on a 

étudié les convertisseurs continu-continu non isolés classiques, ainsi que leurs modèles avec 

les éléments parasites des composants. Le rapport de transformation du convertisseur Boost 

est plus élevé que les autres structures classiques, même si on ajoute les éléments parasites 

des composants. 

 

Ensuite pour le Boost, on a montré que l’on peut segmenter en entrée (structure 

entrelacée à deux cellules élémentaires) et en sortie (structure à trois niveaux). Le 

convertisseur entrelacé permet de diminuer la contrainte en courant pour les composants 

semi-conducteurs, mais le convertisseur à trois niveaux peut réduire la contrainte en tension 

des semi-conducteurs à moitié de celle du Boost. Ils peuvent tous les deux doubler la 

fréquence apparente du courant d’entrée, d’où la réduction de l’ondulation du courant 

d’entrée. 

 

Enfin, on a présenté deux structures existantes qui permettent d’augmenter le rapport 

de transformation. La première est une structure de mise en cascade de deux Boost 

élémentaires. La tension intermédiaire a été choisie pour équilibrer le rapport de 

transformation des deux étages. Le gain en tension de la structure en cascade est proche du 

carrée de celui d’un convertisseur élémentaire. Le convertisseur de Nomura permet d’obtenir 

significativement le gain en tension par rapport au convertisseur Boost. Pour une inductance, 

deux diode et deux capacités de plus, il a théoriquement un gain en tension (1+α) fois de celui 

du convertisseur Boost. Cependant, son rapport de transformation est moins efficace lorsque 

le rapport cyclique est grand. Donc, la structure obtenue par la mise en cascade de deux 

convertisseurs élémentaires est retenue pour notre application. Quant à ses convertisseurs 

élémentaires, ils seront choisis dans le chapitre suivant. 



 

 47

Chapitre 2. Structure proposée et contrôle 

 

 

 

2.1. Introduction 

 

Dans le chapitre précédent, dans le but d’avoir un gain en tension élevé, on a 

déterminé la structure principale du convertisseur destiné à notre application, structure basée 

sur la mise en cascade de deux convertisseurs élémentaires. Les convertisseurs élémentaires 

pourront être de type Boost entrelacé ou à trois niveaux selon la valeur du courant à l’entrée 

où la tension à la sortie. 

 

Le choix entre ces structures élémentaires sera effectué au début de ce chapitre. Une 

fois que le convertisseur sera déterminé, on s’intéressera aux régulateurs de courant pour 

chaque convertisseur élémentaire. Ces régulateurs seront définis dans un premier temps à 

l’aide d’un modèle moyen des convertisseurs en appliquant un contrôle glissant. On 

s’intéressera aussi à l’équilibrage des tensions aux bornes des capacités pour l’étage à trois 

niveaux. 

 

Pour la commande globale du système complet, on présentera une méthode basée sur 

l’utilisation d’un régulateur linéaire classique, découplant les commandes des deux étages. 

Une stratégie de contrôle globale basée sur les propriétés de platitude du système sera ensuite 

définie. Les différentes commandes proposées seront validées par simulation. 

 

 

2.2. Choix de la structure des convertisseurs élémentaires 

 

Compte tenu de la caractéristique de notre source d’énergie, la structure des  

convertisseurs élémentaires de chaque étage doit permettre d’apporter un taux d’élévation de 

tension élevé puisqu’il doit être supérieur à 12. De plus, le convertisseur élémentaire du 

premier étage doit être capable de minimiser l’ondulation du courant d’entrée et de limiter les 

pertes à puissance élevée. 
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2.2.1. Comparaisons des convertisseurs élémentaires 

 

Les structures « Boost », « Boost entrelacées » et « Boost à trois niveaux » ont été 

présentées dans le chapitre précédent. Ils ont un même gain en tension que le convertisseur 

Boost élémentaire. L’intérêt de ces deux derniers structures est l’augmentation de la fréquence 

apparente du courant d’entrée, ce qui a pour conséquence de réduire l’amplitude des 

ondulations de celui-ci sans augmenter la valeur de l’inductance ou la fréquence de découpage 

des semi-conducteurs. Les trois convertisseurs élémentaires de base sont représentés sur la 

figure 2-1. Ces trois structures ont des caractéristiques similaires vis-à-vis du gain en tension. 
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Figure 2-1. (a) Structure Boost classique, (b) Structure « Boost entrelacées » (2 cellules 

élémentaires), (c) Structure « Boost à trois niveaux ». 

 

Afin d’obtenir la même énergie électromagnétique stockée dans les inductances, nous 

fixons la valeur de l’inductance du Boost entrelacé à L1=L2=2L. Avec les relations (1-1), (1-

61), (1-62) et (1-84), présentées dans le premier chapitre, on en déduit la relation entre les 

trois ondulations : 
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La figure 2-2 montre que l’ondulation du courant est plus faible pour le convertisseur 

entrelacé et pour le convertisseur à trois niveaux, car la fréquence de l’ondulation de courant 

est doublée par rapport à la fréquence de découpage des semi-conducteurs grâce au décalage 

des commandes. 
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Si le courant d’entrée du convertisseur entrelacé est segmenté en deux cellules 

élémentaires, la contrainte en courant pour les inductances et les composants semi-

conducteurs est donc la moitié de celle du Boost classique ou du Boost à trois niveaux. 
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Figure 2-2. Rapport entre les ondulations du courant d’entrée. 

 

De plus, les contraintes en tension aux bornes des composants semi-conducteurs de 

puissance sont différentes. Pour la structure classique ou entrelacée, la contrainte en tension 

des semi-conducteurs est définie par la tension de sortie du convertisseur. Par contre, pour la 

structure à trois niveaux, la tension aux bornes des semi-conducteurs n’est que la moitié de la 

tension de sortie. Donc, le choix de l’une ou l’autre des deux structures peut conduire à un 

changement de technologie des semi-conducteurs permettant ainsi de réduire les pertes dans 

le convertisseur en diminuant les pertes dans les semi-conducteurs. Actuellement, le 

MOSFET et l’IGBT sont les interrupteurs le plus souvent utilisés dans ce type d’application 

grâce à leur rapidité et leur commande simple [2-1]. Usuellement, le transistor MOSFET est 

utilisé pour des applications basse tension en profitant de leur faible chute de tension à l’état 

passant. Au contraire, l’IGBT est utilisé pour les applications à plus haute tension. 

 

Quant aux diodes, les diodes Schottky sont bien adaptées à notre application grâce à la 

chute de tension faible à ses bornes à l’état passant et aux pertes de commutation quasi nulles. 

Mais sa tenue en tension est souvent inférieure à 200 V pour qu’elle ait un calibre en courant 

supérieur à 100 A. Les MOSFET de puissance ayant un calibre en courant supérieur à 100 A 

ont généralement une tenue en tension d’environ 300 V [2-2], ce qui permet d’utiliser ce type 

de composant lorsque la contrainte en tension maximale est de 150 V. Dans le cas contraire, il 
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est nécessaire d’utiliser des semi-conducteurs de type IGBT. Ces différentes remarques 

conduisent au tableau 2-1.  

 

Tension de sortie (Vs) < 150 V 150 V <Vs < 300V > 300 V 

Boost entrelacé 
MOSFET,  

Diode Schottky 

IGBT, 

Diode recouvrement 

rapide 

IGBT, 

Diode recouvrement 

rapide 

Boost à trois niveaux 
MOSFET,  

Diode Schottky 

MOSFET, 

Diode Schottky 

IGBT, 

Diode recouvrement 

rapide 

Tableau 2-1. Type des interrupteurs et des diodes pour les deux structures en fonction la 

tension de sortie. 

 

 

2.2.2. Pertes dans les convertisseurs élémentaires 

 

Dans le but de déterminer la structure du convertisseur minimisant les pertes pour une 

puissance transmise donnée, nous allons détailler les pertes du convertisseur dans les 

différentes gammes de tension définies dans le tableau précédent. Le gain en tension est fixé à 

3 et la fréquence des signaux de commande est choisie égale à 10 kHz. Les inductances sont 

dimensionnées avec des circuits magnétiques POWERLITE C-Cores de chez Metglas. Ce 

type de circuit magnétique est fabriqué dans un alliage à base de fer. Ayant des propriétés de 

haute saturation d’induction  (1,56 T) et de faibles pertes, il est plus performant que les 

matériaux ferromagnétiques conventionnels (ferrites). De plus, il a une large plage de 

fréquence de fonctionnement (jusqu’à 100 kHz au moins), et est idéal pour les applications 

d’alimentions à découpage [2-3]. 

 

Les pertes dans le convertisseur que nous allons calculer se décomposent en deux 

parties : les pertes dans les inductances et dans les composants semi-conducteurs. Les pertes 

dans les capacités dues principalement aux résistances série équivalentes ne sont pas prises en 

compte. En effet, les capacités pour l’électronique de puissance à fort courant sont souvent de 

type film. Le polypropylène est généralement choisi pour ses excellentes caractéristiques 

diélectriques (pertes, absorption, rigidité, résistance d’isolement) [2-4]. Il en résulte que les 
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résistances série équivalentes de ce type de capacités sont très faibles, générant des pertes 

négligeables vis-à-vis des pertes dans les semi-conducteurs et les inductances.  

 

 

• Pertes dans les inductances 

 

Les pertes dans les inductances sont calculées par la somme des pertes Joule et des 

pertes dans les circuits magnétiques. Les pertes Joule sont définies par : 

2
effLconduction_cetaninduc irP ⋅=  (2-2) 

où ieff est la valeur efficace du courant circulant dans l’inductance. Pour simplifier le calcul, 

nous prenons un calcul approché en notant X la valeur moyenne de x : 

2
Lconduction_cetaninduc IrP ⋅≈  (2-3) 

En effet, pour un courant d’inductance i (en conduction continue), celui-ci peut être 

décomposé en un terme constant qui correspond à sa valeur moyenne I, et un terme alternatif. 

Ce terme alternatif sous la forme triangulaire avec une amplitude d’ondulation de Δi. Sa 

valeur efficace ieff peut être exprimée par sa valeur moyenne et l’amplitude de son 

ondulation : 

12/iIi 22
eff Δ+=  (2-4) 

Donc, même si l’amplitude de l’ondulation représente 50% du courant moyen, il n’y a 

qu’environ 1% de différence entre la valeur du courant efficace et sa valeur moyenne. 

 

Les pertes dans les circuits magnétiques sont les pertes par hystérésis et par courant de 

Foucault. Grâce à la formule fournie par le constructeur, ces pertes sont calculées à l’aide de 

la fréquence du courant, de l’amplitude de l’ondulation d’induction et du poids du circuit 

magnétique [2-3] : 

1,74
1,51

circuit _ magnétique

B
P 6,5 f m

2

Δ⎛ ⎞= ⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (2-5) 

où f est la fréquence des ondulations de courant en kHz, ΔB est l’ondulation de l’induction T 

et m la masse du circuit magnétique en kg. 

 

• Pertes dans les composants semi-conducteurs 
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Les pertes dans les composants semi-conducteurs sont composées des pertes de 

conduction et des pertes de commutation. 

 

En utilisant les modèles à l’état passant de la diode et de l’interrupteur présentés dans 

le chapitre 1 (une tension constante en série avec une résistance: vd0 pour la diode et vk0 pour 

l’interrupteur, rd pour la diode et rk pour l’interrupteur), les pertes de conductions des 

composants semi-conducteurs peuvent être calculées par : 

( )
( ) eff,keff,kk0kconduction_errupteurint

eff,deff,dd0dconduction_diode

iirvP

iirv1P

⋅⋅+⋅α=

⋅⋅+⋅α−=
 (2-6) 

 

En utilisant les relations  

I1i eff,d ⋅α−≈  (2-7) 

Ii eff,k ⋅α≈  (2-8) 

 

Les pertes de conduction des composants semi-conducteurs sont alors : 

( ) ( )I)1(IrvP d0dconduction_diode ⋅α−⋅⋅+≈  (2-9) 

( ) IIrvP k0kconduction_errupteurint ⋅α⋅⋅+≈  (2-10) 

 

où α est le rapport cyclique du signal de commande, et vk0 est nulle pour les interrupteurs de 

type MOSFET.  

 

Les pertes de commutations des diodes varient selon le type de diode. Pour les diodes 

Schottky, ces pertes sont négligeables. Il n’y a pas de trou injecté dans les semi-conducteurs, 

d’où pas de charge stockée, l’ouverture de diode Schottky est donc très rapide. Quant aux 

diodes à recouvrement rapide, la plupart des pertes de commutations sont des pertes au 

blocage. Ces pertes correspondent approximativement aux pertes de conduction [2-5]. 

 

Pour calculer les pertes de commutations des interrupteurs, il faudrait connaître les 

formes de la tension et du courant pendant l'intervalle de commutation. La figure 2-3 montre 

un exemple des formes d’ondes des tensions et du courant pendant la commutation pour un 

IGBT et un MOSFET. Même avec ces courbes, le calcul exact des énergies de commutation 

n'est pas réalisable, puisqu’elles dépendent de plusieurs paramètres (les points de 
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fonctionnement, la résistance de grille, la tension de commande, la température etc.) et que 

ces courbes sont des courbes approchées.  

 

 

Td(on)

Ton

Tri
Tfi

Toff

Td(off)

icvCE

 

(a) Fermeture et ouverture d’IGBT [2-6]. 

 

(b) Fermeture de MOSFET. 

Figure 2-3. Formes d’onde de courant et des tensions pour une charge inductive à la 

commutation [2-7]. 

 

Pour l’IGBT, les énergies de commutation à l’ouverture Eoff_test et à la fermeture Eon_test 

sont souvent données dans leurs fiches techniques pour certains points de fonctionnement. 

Nous supposons que la résistance de grille et la tension de commande ont les mêmes valeurs 

que celles utilisées pour le test. L’énergie dissipée pendant la commutation est proportionnelle 



 

 54

au courant et à la tension commutée. Donc, les pertes de commutions dans les IGBT peuvent 

être définies par : 

( ) f
V

V

I

I
EEP

test,CE

CE

test,c

c
test_offtest_onnscommutatio_igbt ⋅⋅⋅+≈  (2-11) 

où f est la fréquence de commutation. 

 

Pour le MOSFET, les énergies de commutation à l’ouverture Eoff_test et à la fermeture 

Eon_test ne sont pas fournies par le constructeur. A l’aide des formes d’ondes des tensions et 

des courants de la figure 2-3(b), en définissant une résistance de grille et un point de 

fonctionnement pour trouver les énergies de commutation, on calcule approximativement des 

durées de commutation pendant lesquelles la plupart des pertes de commutation sont 

dissipées. A la fermeture, t1 correspond à la durée de la croissance du courant drain-source de 

zéro à ID (valeur à l’état passant). t2 représente la durée de décroissance de la tension VDD 

(valeur de la tension drain-source à l’état bloqué), les pertes, entre la fin de cette décroissance 

et le moment où la tension drain-source atteint sa valeur à l’état passant du MOSFET, sont 

négligées. On obtient l’énergie à la fermeture en supposant que les énergies sont 

proportionnelles entre elles : 

( )21
test,DD

DD

test,D

DDDD
on tt

V

V

I

I

2

 IV
E +⋅⋅⋅

⋅
≈  (2-12) 

 

De même à la fermeture, nous avons deux phases similaires de deux durées t3 et t4, 

l’énergie à l’ouverture Eoff est : 

( )43
test,DD

DD

test,D

DDDD
off tt

V

V

I

I

2

 IV
E +⋅⋅⋅

⋅
≈   (2-13) 

 

Les durées t1, t2, t3 et t4 sont calculées par : 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛

−

−
⋅⋅=

GSpg

)th(GSg
issg1 VU

VU
lnCRt  

GSpg

DDrssg
32 VU

VCR
tt

−

⋅⋅
==  (2-14) 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛

−

−
⋅⋅=

GSpg

)th(GSg
ossg4 VU

VU
lnCRt  

avec 
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Rg : Résistance de grille. 

Ug : Amplitude de la tension de commande. 

Ciss = CGS + CDG 

Crss = CDG 

Coss = CDS + CDG 

VGS(th) : Tension de seuil de vGS  

VGSp : Tension de palier de vGS  

 

Avec la fréquence de commutation f, les pertes de commutations du MOSFET sont 

donc : 

f)EE(P offonnscommutatio_mos ⋅+=  (2-15) 

 

Dans le premier cas, nous choisissons la tension de sortie fixée à 90 V, l’amplitude 

maximale de la puissance d’entrée à 4500 W, ce qui nous permet d’utiliser des composants de 

type MOSFET et des diodes de type Schottky. Les composants choisis sont définis dans le 

tableau ci-dessous. Les inductances ont été choisies pour une amplitude d’ondulation du 

courant l’entrée de 15 A. 

 

Structure Interrupteur Diode Inductance 

Boost entrelacé MOSFET 

200V 96A 

(IXTH 96N20P) 

Diode Schottky 

200V 90A  

(DSA 90C 200HB) 

L1 = L2 = 66 µH 

rL1 = rL2 = 2 mΩ 

(AMCC50, 16 spires) 

Boost à trois niveaux MOSFET 

100V 200A  

(IXTK 200N10P) 

Diode Schottky 

100V 320A  

(DSS 2x160-01A) 

L = 33 µH  

rL = 1 mΩ  

(AMCC63, 12 spires) 

Tableau 2-2. Composants des deux structures pour une tension de sortie de 90V. 

 

L’évolution des pertes des deux structures en fonction du courant est représentée sur la 

figure 2-4. Nous observons que les pertes dans les deux structures sont voisines et ce quel que 

soit le niveau de puissance. La structure trois niveaux génère des pertes un peu plus élevées 

que la structure entrelacée lorsque le convertisseur fonctionne à pleine puissance. 
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Figure 2-4. Pertes des convertisseurs en fonction du courant d’entrée pour la même tension de 

sortie 90 V et la même tension d’entrée 30 V. 

 

La figure 2-5 nous donne l’évolution des pertes dans chaque structure en fonction du 

courant d’entrée lorsque la tension de sortie (270 V) est choisie dans la plage : 150 V - 300 V. 

L’amplitude maximale de la puissance d’entrée est également fixée à 4500 W. Les 

composants utilisés sont donnés dans le tableau 2-3, les inductances ont été choisies pour 

obtenir une amplitude d’ondulation du courant l’entrée de 5 A. Nous observons que les pertes 

dans la structure entrelacée pour un courant de 150 A sont proches du double de celles 

obtenues avec la structure à trois niveaux. En effet, dans cette gamme de tension, le 

changement de structure de convertisseur permet de changer de nature de composants.  

 

Structure Interrupteur Diode Inductance 

Boost entrelacé IGBT 

600V 38A 

(IXDR 35N60BD1) 

Diode à recouvrement 
rapide  

400V 120A  

(DSEI 2x61) 

L1 = L2 = 600 µH 

rL1 = rL2 = 18 mΩ 

(AMCC63, 39 spires) 

Boost à trois 

niveaux 

MOSFET 

200V 96A  

(IXTH 96N20P) 

Diode Schottky 

200V 90A  

(DSA 90C 200HB) 

L = 300 µH  

rL = 6,5 mΩ  

(AMCC50, 26 spires) 

Tableau 2-3. Composants des deux structures pour une tension de sortie de 270V. 
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Figure 2-5. Pertes dans les semi-conducteurs en fonction du courant d’entrée pour la même 

tension de sortie 270 V et la même tension d’entrée 90 V. 

 

Dans le troisième cas, nous prenons une tension de sortie fixée à 600 V, mais si nous 

gardons la même puissance d’entrée que les deux autres cas (4500 W), le courant d’entrée 

maximale n’est que 22,5 A. Afin de faire une comparaison sous un courant important, nous 

choisissons un courant d’entrée maximal de 150 A. Les interrupteurs de type IGBT et des 

diodes à recouvrement rapide (« Fast Recovery ») sont utilisées pour les deux structures. Les 

composants choisis sont définis dans le tableau ci-dessous, et les inductances ont été choisies 

pour obtenir une amplitude d’ondulation du courant l’entrée de 15 A. 

 

Structure Interrupteur Diode Inductance 

Boost entrelacé IGBT 

1200V 75A 

(IXGH40N120B2D1)

Diode à 
recouvrement rapide  

1200V 100A  

(DSEI 2x 61) 

L1 = L2 = 444 µH 

rL1 = rL2 = 7,1 
mΩ 

(AMCC320, 38 
spires) 

Boost à trois 

niveaux 

IGBT 

600V 156A 

(IXGR 120N60B) 

Diode à 
recouvrement rapide  

600V 200A  

(DSEI 2x 101) 

L = 222 µH  

rL = 2,6 mΩ  

(AMCC500, 26 
spires) 

Tableau 2-4. Composants des deux structures pour une tension de sortie de 600V. 

 

L’évolution des pertes des deux structures en fonction du courant est représentée sur la 

figure 2-6. Nous observons que les pertes dans les deux structures sont voisines et ce quel que 
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soit le niveau de puissance. La structure entrelacée a des pertes légèrement plus élevée que la 

structure trois niveaux lorsque le convertisseur fonctionne à pleine puissance. 

Boost à trois niveaux
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Figure 2-6. Pertes dans les semi-conducteurs en fonction du courant d’entrée pour la même 

tension de sortie 600 V et la même tension d’entrée 200 V. 

 

Selon les comparaisons précédentes, il en résulte que la structure à trois niveaux a 

moins de pertes que la structure entrelacée lors d’une haute tension de sortie. Surtout si l’on 

utilise des interrupteurs différents et que le convertisseur entrelacé passe de MOSFET à des 

IGBT, c’est-à-dire, lorsque la tension de sortie du convertisseur est comprise entre 150 V et 

300 V. Par contre, quand le convertisseur est basse tension en sortie, c’est la structure à trois 

niveaux qui a le plus de pertes.  

 

On remarque que le choix du type d’interrupteur du tableau 2-1 n’est valable que pour 

des petites puissances, car ce choix dépend aussi de la valeur du courant d’entrée. Par 

exemple pour une source de 30 kW sous une tension de 50 V, le courant d’entrée du 

convertisseur est de 600 A. Pour la structure à trois niveaux, un seul MOSFET n’est plus 

utilisable à cause de la tenue en courant. Dans ce cas, les deux structures utilisent le même 

type d’interrupteurs (IGBT) avec une même tenue en tension (600V). Dans ce cas, c’est la 

structure entrelacée qui est plus favorable. La structure à trois niveaux n’est intéressante que 

lorsqu’elle utilise des MOSFET alors que le Boost entrelacé doit utiliser des IGBT. Cela peut 

se produire lorsque la tenue en tension d’un seul interrupteur n’est pas suffisante vis-à-vis de 

la valeur de la tension de sortie. On retrouve ce même intérêt du trois niveaux lorsque celui-ci 

utilise des IGBT de calibre en tension plus faible que le Boost entrelacé. 
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Finalement, le convertisseur qui sera dimensionné et réalisé dans le 3ième chapitre est 

destiné à tester les algorithmes de commande. Il a les caractéristiques suivantes :  

 

Tension d’entrée nominale :   Ve = 12,8 V  

Tension intermédiaire :  Vint = 45 V 

Tension de sortie :    Vs ≈ 160 V  

Courant d’entrée nominal :  I1 = 240 A 

Puissance d’entrée nominale :  P1 = 3 kW 

 

Avec ce rapport de transformation 12,5, une structure cascade est indispensable. Le 

convertisseur élémentaire de chaque étage est choisi en fonction de la tension de sortie choisie 

et des résultats établis précédemment. Le premier étage a une tension de sortie de 45 V, et il 

n’est pas nécessaire d’utiliser une structure à trois niveaux. Par contre les 160 V en sortie 

conduisent à une telle structure si l’on veut utiliser des MOSFET. De même le niveau du 

courant en entrée conduit à choisir une structure entrelacée qui en plus limite l’ondulation du 

courant délivrée par la source. 

 

u1, u2, u3, u4 sont les signaux de commande des interrupteurs. Les résistances séries r1 

et r2 modélisent respectivement les pertes totales du Boost entrelacé et du Boost à trois 

niveaux. La résistance r représente la résistance de ligne entre la sortie du convertisseur et le 

banc de batteries. La puissance P1 représente la puissance d’entrée du premier convertisseur 

élémentaire. P2 représente la puissance d’entrée du second convertisseur élémentaire. Enfin, la 

puissance absorbée par la charge est représentée par Pch. Un banc de batteries avec une 

tension vB est connecté à la sortie du convertisseur. 

L11

C

D2

ve

vB

r

L12

D1

K1K2

vint

i1

i2

L2

C1

D3

K3

C2K4

D4

vC1

vC2

u1u2

u3

u4
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r2

r1

P1

P2 Pch
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Figure 2-7. Le convertisseur proposé. 
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2.3. Contrôle des convertisseurs élémentaires 

 

La régulation du système global est basée sur la gestion de l’énergie délivrée par le 

convertisseur. Pour cela, les courants doivent être parfaitement asservis à leur référence. Il 

faut donc que les régulateurs de courant soient rapides et robustes. Les régulateurs linéaires 

sont dimensionnés autour d’un point de fonctionnement, le dimensionnement garantit un 

temps de réponse et un dépassement fixé pour de petites variations autour de ce point de 

fonctionnement. Lorsque le système s’écarte de ce point, le temps de réponse du système, 

n’est plus garanti. Pour palier ce problème, nous choissions d’utiliser des régulateurs non-

linéaires de type glissant. 

 

2.3.1. Régulateur de courant du Boost entrelacé 

 

Le convertisseur élémentaire du premier étage est un Boost entrelacé à deux cellules. 

En plus de la réduction de l’ondulation du courant d’entrée, l’intérêt supplémentaire de la 

structure entrelacée est de répartir la puissance totale du convertisseur entre chaque cellule. Le 

courant de chaque cellule est contrôlé par son propre régulateur de courant et les signaux de 

commande MLI sont décalés avec un angle électrique de π. La structure de contrôle utilisée 

est représentée sur la figure 2-8.  

Générateur 
des signaux 
triangulaires

comparateur

comparateur

u11

u12

T

Correcteur de 
courant

+ -IL11

IL11,ref

+ -

0,5T+

+
-

-

Générateur de MLI

IL12

IL12,ref Correcteur de 
courant

I1,ref

0,5

(b)

(a)

L11r11 D11

C

vs
Ve

iL11

iL12

r12 L12

K11 K12

u11 u12

D12

ich

i1

11α

12α

 

Figure 2-8. Régulation de courant du Boost entrelacé. 
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Pour équilibrer la puissance transitant par chaque cellule, la référence de courant de 

chaque cellule IL11,ref et IL12,ref est identique. Les rapports cycliques des interrupteurs α11 et α12 

sont définis par les régulateurs de courant. A l’aide d’un générateur MLI, les deux signaux de 

commande décalés sont ensuite générés. 

 

Le contrôle glissant est un mode de commande bien adapté aux convertisseurs 

statiques [2-8, 2-9]. En effet, il permet de garantir stabilité et robustesse vis-à-vis des 

incertitudes paramétriques [2-10]. Nous choisissons d’utiliser ce type de régulateur pour notre 

contrôle. Pour ce contrôle, on définit une loi de ralliement vers des surfaces de glissement.  

 

On définit les surfaces de glissement par les expressions suivantes [2-9, 2-11] : 

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
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⎤

⎢
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⎣

⎡
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ref,11L11LiLref,11L11L
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11iL

d)II(KII

d)II(KII

s

s
 (2-16) 

 

où le terme intégral permet de compenser les variations paramétriques [2-12]. Le coefficient 

KiL permet de fixer la dynamique avec laquelle l’erreur converge vers zéro. Les deux cellules 

élémentaires étant conçues de façon identique, nous fixons la même KiL pour les deux 

surfaces. 

 

Pour assurer que la trajectoire d’état converge vers la surface de glissement, il faut 

que : 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⋅λ−=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

12iL

11iL
iL

12iL

11iL

s

s

s

s

dt

d
 (2-17) 

 

où λiL fixe la dynamique de ralliement des composantes siL11 et siL12 vers zéro. A noter que les 

surfaces tendent vers zéro uniquement lorsqu’on connaît les paramètres exacts du système.  

 

Le modèle moyen du convertisseur est rappelé ci-dessous : 
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 (2-18) 

 

Dans ces équations, α11 et α12 correspondent aux rapports cycliques de commande des 

interrupteurs K11 et K12. Ces rapports cycliques peuvent s’exprimer à l’aide des relations (2-

16), (2-17) et (2-18) sous la forme : 
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Ces relations définissent les rapports cycliques à imposer pour des valeurs du courant 

et de l’erreur données. En injectant les valeurs des rapports cycliques dans le modèle moyen 

on peut définir la dynamique de l’erreur de courant : 
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Ces relation ne dépendent pas des paramètres du montage ce qui souligne la robustesse du 

régulateur. 

 

Le système d’équation précédent peut se mettre après dérivation sous la forme: 
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 (2-21) 

 

Ces équations permettent de définir les deux coefficients caractéristiques de la 

dynamique du régulateur d’après la relation suivante : 

⎩
⎨
⎧

ω⋅ξ⋅=+λ
ω=⋅λ
2K

K

iLiL

2
iLiL  (2-22) 

où ω caractérise le temps de réponse et ξ l’amortissement. 
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2.3.2. Régulation de courant du Boost à trois niveaux 

 

Contrairement à la structure entrelacée, nous ne pouvons utiliser un régulateur de 

courant classique pour la structure à trois niveaux. En effet, l’équilibrage des tensions des 

capacités de sortie doit être garanti pour obtenir le bon fonctionnement du convertisseur, 

c’est-à-dire la répartition des tensions aux bornes des interrupteurs et le doublement de la 

fréquence apparente des ondulations du courant d’entrée. Si ces deux tensions sont 

déséquilibrées, la forme d’onde du courant sera irrégulière et la contrainte en tension sur les 

composants semi-conducteurs ne sera plus égale à la moitié de la tension de sortie.  

 

2.3.2.1. Etude du Boost à trois niveaux 

 

La figure 2-9 présente un Boost à trois niveaux débitant sur une résistance ainsi que 

les signaux de commande des interrupteurs.  
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Figure 2-9. Boost à trois niveaux. Débit sur une résistance et signaux de commande  

(à gauche α < 0,5 ; à droite α > 0,5). 

 

Les signaux u1 et u2 correspondent aux signaux de commande des interrupteurs K1 et 

K2. Sur chaque période de fonctionnement du convertisseur, on peut définir quatre 

séquences de fonctionnement. 
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Dans le cas idéal où l’on néglige les termes résistifs parasites, le modèle d’état du 

convertisseur est défini par : 

⎪
⎪
⎪

⎩

⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

+
−⋅−=⋅

+
−⋅−=⋅

⋅−−⋅−−=⋅

R

)t(v)t(v
)t(i))t(u1(

dt

)t(dv
C

R

)t(v)t(v
)t(i))t(u1(

dt

)t(dv
C

)t(v))t(u1()t(v))t(u1()t(V
dt

)t(di
L

2c1c
2

2c
2

2c1c
1

1c
1

2c21c1e

 (2-23) 

  

Ces équations peuvent se mettre sous la forme d’état suivante : 

1 2

1
c1 c1 e

1 1 1
c2 c2

2

2 2 2

1 u 1 u
0 1

L Li i L
1 ud 1 1

v v 0 V
dt C R C R C

v v 0
1 u 1 1

C R C R C

⎡ ⎤− −
⎢ − − ⎥ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥−⎢ ⎥ ⎢ ⎥= − − ⋅ + ⋅⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥⋅ ⋅⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦⎢ ⎥ ⎢ ⎥−

− − ⎣ ⎦⎢ ⎥
⋅ ⋅⎣ ⎦

 (2-24) 

soit : 

( )1 1 2 1 e

d
X A u ,u X B V

dt
= ⋅ + ⋅  (2-25) 

 

Cette équation différentielle a une solution analytique sous la forme : 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )( )1 2 0 1 2 0
1A u ,u (t t ) A u ,u ( t t )

1 1 0 1 2 3 eX t e X t A u , u e I B V
−⋅ − ⋅ −= ⋅ + ⋅ − ⋅ ⋅  (2-26) 

où I3 est la matrice unité de dimension 3. 

 
L’utilisation de cette expression n’est possible que si la matrice A n’est pas singulière, 

c’est-à-dire lorsque les signaux de commande u1 et u2 ne sont pas égaux. Dans ce cas, on peut 

utiliser une forme augmentée du vecteur d’état en y introduisant le terme source : 

1 2

1

c1 c1
1 1 1

c2 c2
2

e e
2 2 2

1 u 1 u 1
0

L L L
i i

1 u 1 1
0v vd C R C R C

v vdt
1 u 1 1

0V VC R C R C

0 0 0 0

− −⎡ ⎤− −⎢ ⎥
⎢ ⎥⎡ ⎤ ⎡ ⎤−⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥− −⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥⋅ ⋅= ⋅⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥
−⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥− −⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦⋅ ⋅

⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

 (2-27) 

soit : 



 

 65

( )2 1 2 2

d
X M u ,u X

dt
= ⋅  (2-28) 

 

dont la solution analytique est : 

( ) ( ) ( )1 2 0M u ,u (t t )
2 2 0X t e X t⋅ −= ⋅  (2-29) 

  

Cette dernière expression est plus simple que celle donnée en (2-26) et présente 

l’avantage de ne pas nécessiter l’inversion de la matrice A. Par contre, elle ne permet pas 

d’obtenir aisément la valeur du vecteur d’état en début de période. En combinant l’expression 

(2-26) pour les deux séquences où les termes u1 et u2 sont différents et l’expression (2-29) 

pour les deux autres séquences, on peut aisément obtenir la valeur du vecteur d’état en début 

de période et déterminer pour un jeu de paramètres et un rapport cyclique donnés, les formes 

d’onde en régime permanent (figures 2-10 et 2-11). 

 

Les résultats sur ces deux figures sont obtenus avec les paramètres suivants : 

 
• Fréquence de découpage :  f = 10 kHz  

• Tension d’entrée :  Ve = 20 V  

• Inductance :   L = 2,5 mH 

• Charge résistive :  R = 10 Ω  

• Capacité :   C1 = C2 = 0,5 mF 

 

Les valeurs des paramètres utilisés viennent d’un convertisseur de faible puissance qui 

a été réalisé pour tester le principe de la commande développée dans le paragraphe 2.3.2.4.. 
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Figure 2-10. Formes d’ondes pour un rapport cyclique inférieur à 0,5 (α=0,4). 



 

 66

 

22.14

22.18

22.22

22.26

22.3

0 0.1 0.2
Temps (ms)

C
ou

ra
nt

 (
A

)

i

32.8

33

33.2

33.4

33.6

33.8

0 0.1 0.2
Temps (ms)

T
en

si
on

 (
V

)

vc1 vc2

 

Figure 2-11. Formes d’ondes pour un rapport cyclique supérieur à 0,5(α=0,7). 

 

Les valeurs moyennes du courant dans l’inductance et de la somme des tensions aux 

bornes des capacités se déduisent des équations données en (2-23) : 

 

e 1 c1 2 c2

c1 c2
1 2

V (1 ) V (1 ) V

V V
(1 ) I (1 ) I

R

= −α ⋅ + −α ⋅
+

−α ⋅ = −α ⋅ =
 (2-30) 

où α1 et α2 correspondent aux valeurs moyennes des signaux u1 et u2, c’est-à-dire aux rapports 

cycliques. 

 

La relation sur le courant montre que les rapports cycliques doivent être égaux et si 

l’on appelle α le rapport cyclique commun, on a pour les valeurs moyennes : 

e
s c1 c2

e
2

V
V V V

1
V

I
(1 ) R

= + =
−α

=
−α ⋅

 (2-31) 

 

La figure 2-12 donne les formes d’ondes des tensions aux bornes des capacités et de la 

tension de sortie lorsque la valeur de C1 est légèrement différente que celle de C2 (figure 2-

12). Les conditions initiales sont calculées de la même façon que précédemment. 
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Figure 2-12. Formes d’ondes des tensions aux bornes des capacités (à gauche) et de la tension 

de sortie (à droite) lors de dissymétrie des valeurs des capacités. 

 

Dans ce cas, on observe que les conditions initiales calculées donnent une valeur 

négative pour l’une des deux tensions, alors que la dissymétrie introduite est assez faible 

(1%). En pratique, un tel fonctionnement est impossible, l’annulation d’une des deux tensions 

des capacités conduit à l’amorçage de la diode associée et au dysfonctionnement du 

convertisseur. 

 

 

2.3.2.2. Mise en évidence des problèmes liés à une dissymétrie du montage 

 

Afin de mettre en évidence de façon analytique les problèmes posés par une 

dissymétrie du montage, on va supposer que les courants d’entrée et de sortie sont constants 

(figure 2-13).  
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Figure 2-13. Convertisseur Boost à trois niveaux. 

 

 

L’étude va être effectuée de manière générale en supposant que les valeurs des 

capacités et des séquences de conduction peuvent être différentes dans le cas où le rapport 
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cyclique est inférieur à 0,5. On a alors une succession de séquences où un interrupteur puis 

aucun conduisent. 

 

La première séquence est caractérisée par la conduction de l’interrupteur K1 (figure 2-

14). Ce schéma conduit au système d’équations suivant : 

c1
1 ch

c2
2 ch

dv
C I

dt
dv

C I I
dt

⋅ = −

⋅ = −

 (2-32) 

vsVe

vc1

vc2

C1
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Figure 2-14. Séquence de conduction de l’interrupteur K1 : (u1,u2) = (1,0). 

 

Soit pour la tension totale de sortie : 

s 0
0 ch

2

dv C
C I I

dt C
⋅ = − + ⋅  (2-33) 

où : 
210 C

1

C

1

C

1
+= .  

 

Cette dernière équation a pour solution : 

ch
s s,0

2 0

II
v (t) V t

C C

⎛ ⎞
= + − ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (2-34) 

 

A la fin de cette séquence, cette tension est égale à : 

ch
s,1 s,0 1

2 0

II
V V T

C C

⎛ ⎞
= + − ⋅α ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (2-35) 

 

Après le blocage de l’interrupteur K1, on a une séquence où aucun interrupteur ne 

conduit (figure 2-15). Celle-ci est caractérisée par les équations : 
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c1 c2
1 ch 2 ch

dv dv
I C I C I

dt dt
= ⋅ + = ⋅ +  (2-36) 
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Figure 2-15. Séquence où les interrupteurs K1 et K2 sont bloqués : (u1,u2) = (0,0). 

 

Soit pour la tension de sortie vs : 

s
0 ch

dv
C I I

dt
⋅ = −  (2-37) 

Ce système d’équations a une solution de la forme : 

( )ch
s s,1 1

0

I I
v (t) V t T

C

⎛ ⎞−
= + ⋅ −α ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (2-38) 

A la fin de cette séquence, cette tension est égale à : 

ch
s,2 s,1 1

0

I I 1
V V T

C 2

⎛ ⎞− ⎛ ⎞= + ⋅ −α ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠

 (2-39) 

Cette séquence se termine à la fin de la demi période où l’interrupteur K2 s’amorce. 

Après l’amorçage de l’interrupteur K2 on est dans la séquence (u1,u2) = (0,1) (figure 2-16) 

avec comme équations : 

c1
1 ch

c2
2 ch

dv
C I I

dt
dv

C I
dt

⋅ = −

⋅ = −

 (2-40) 
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Figure 2-16. Séquence de conduction de l’interrupteur K2 : (u1,u2) = (0,1). 

 

Soit pour la tension de sortie : 
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s 0
0 ch

1

dv C
C I I

dt C
⋅ = − + ⋅  (2-41) 

d’où : 

ch
s s,2

1 0

II T
v (t) V t

C C 2

⎛ ⎞ ⎛ ⎞= + − ⋅ −⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠

 (2-42) 

 

A la fin de cette séquence, cette tension est égale à : 

ch
s,3 s,2 2

1 0

II
V V T

C C

⎛ ⎞
= + − ⋅α ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (2-43) 

 

A la fin de cette séquence, on retrouve la séquence de la figure 2-15 où aucun 

interrupteur ne conduit. On a alors pour la tension de sortie : 

ch
s s,3 2

0

I I T
v (t) V t T

C 2

⎛ ⎞− ⎛ ⎞= + ⋅ − −α ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠

 (2-44) 

 

et pour la tension en fin de période : 

ch
s,4 s,0 s,3 2

0

I I 1
V V V T

C 2

⎛ ⎞− ⎛ ⎞= = + ⋅ −α ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠

 (2-45) 

 

A l’aide des relations (2-35), (2-39), (2-43) et (2-45), on obtient : 

ch ch ch
s,0 s,0 1 1 2

2 0 0 1 0

ch
2

0

I I I II 1 I
V V T T T

C C C 2 C C

I I 1
T

C 2

⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞− ⎛ ⎞= + − ⋅α ⋅ + ⋅ −α ⋅ + − ⋅α ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠

⎛ ⎞− ⎛ ⎞+ ⋅ −α ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠

 (2-46) 

soit : 

0 0
ch 1 2

1 2

C C
I 1 I

C C

⎛ ⎞
= − ⋅α − ⋅α ⋅⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (2-47) 

 

Quelles que soient les valeurs des capacités, si les rapports cycliques sont égaux à α, 

on retrouve la relation classique : 

( )chI 1 I= −α ⋅  (2-48) 
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Par contre, si les rapports cycliques diffèrent, c’est la relation (2-47) qui permet de 

calculer le nouveau rapport de transformation. Le calcul de la tension initiale peut-être 

effectué à partir de la valeur moyenne Vs de la tension de sortie. Celle-ci s’écrit : 

s,0 s,1 s,1 s,2 s,2 s,3 s,3 s,0
s 1 1 2 2

V V V V V V V V1 1
V

2 2 2 2 2 2

+ + + +⎛ ⎞ ⎛ ⎞= ⋅α + ⋅ −α + ⋅α + ⋅ −α⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

 (2-49) 

 

soit en utilisant les relations précédentes : 

( )
2

2 1
s s,0 1

2 1

1 1
V V I 1 T

C 2 C 2

⎛ ⎞α α
= + ⋅ ⋅ − ⋅ −α ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (2-50) 

 

Par rapport à la tension Ve d’alimentation, la tension moyenne en sortie vérifie la 

relation déduite de la relation (2-47) : 

e
s

0 0
1 2

1 2

V
V

C C
1

C C

=
− ⋅α − ⋅α  (2-51) 

 

Si les rapports cycliques sont égaux à α, on retrouve la relation classique : 

e
s

V
V

1
=

−α
 (2-52) 

 

Si par contre, s’ils sont différents, mais que les capacités sont identiques et égales à C, 

on a : 

e
s

1 2

V
V

1
2

=
α +α

−  (2-53) 

 

Ces deux relations montrent qu’une dissymétrie due aux valeurs des capacités ou à la 

commande du convertisseur ne modifiera pas de façon importante la tension moyenne de 

sortie. Ce que l’on avait montré par simulation sur la figure 2-12 du paragraphe précédent. 

 

Pour le calcul des tensions intermédiaires, on peut remarquer qu’il n’y a en fait qu’une 

succession de deux séquences. Pour la tension aux bornes de la capacité C1 par exemple, 

celle-ci est traversée par le courant –Ich pendant la séquence (u1,u2) = (1,0) et par le courant I  

– Ich pendant les restes séquences. 
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On a donc pendant la séquence (u1,u2) = (1,0) : 

ch
c1 c1,0

1

I
v (t) V t

C
= − ⋅  (2-54) 

et pendant les autres séquences : 

( )ch
c1 c1,1 1

1

I I
v (t) V t T

C

−
= + ⋅ −α ⋅  (2-55) 

avec : 

ch
c1,1 c1,0 1

1

I
V V T

C
= − ⋅α ⋅  (2-56) 

 

En fin de période cette tension vaut : 

( ) ( )ch ch
c1 c1,1 1 c1,0 1

1 1 1

I I II
v (T) V T T V 1 T T

C C C

−
= + ⋅ −α ⋅ = + ⋅ −α ⋅ − ⋅  (2-57) 

 

soit en remplaçant Ich par sa valeur donnée en (2-47) : 

( )c1 c1,0 2 1
1 2

I
v (T) V T

C C
= + ⋅ α −α ⋅

+
 (2-58) 

 

De même pour l’autre capacité, on peut montrer que : 

( )c2 c2,0 1 2
1 2

I
v (T) V T

C C
= + ⋅ α −α ⋅

+
 (2-59) 

 

Ces deux relations montrent que la moindre dissymétrie dans la commande des 

convertisseurs fait diverger les tensions intermédiaires alors que la tension totale garde une 

valeur correcte. Comme l’une des tensions croît, l’autre décroît de façon à maintenir la 

tension totale constante. Ce phénomène va s’arrêter lorsque la tension décroissante va 

s’annuler amenant la mise en conduction de la diode associée et le dysfonctionnement du 

convertisseur, toute la tension étant alors aux bornes de l’autre capacité. 

 

Ceci montre d’une part que ce convertisseur ne peut être commandé en boucle ouverte 

et d’autre part qu’il faut contrôler les deux tensions de sortie et non la tension totale. 
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2.3.2.3. Solutions d’équilibrage des tensions des capacités 

 

Ce type de problème d’équilibrage des tensions est présent dans les convertisseurs 

multi-niveaux (onduleurs et redresseurs). 

Les onduleurs multi-niveaux ont d’abord été développés sous la forme d’onduleur de 

type « diode clampée » [2-13, 2-14, 2-15, 2-16, 2-17]. Depuis d’autres structures à capacités 

flottantes sont apparues [2-14, 2-15, 2-16] (figure 2-17). 
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Figure 2-17. (a) Onduleur à multi-niveaux de type « capacités flottantes », (b) Onduleur à 

multi-niveaux de type « diode clampée ». 

 

Les structures de redresseurs à multi-niveaux de type « capacités flottantes » et de type 

« diode clampée » sont similaires à celles des onduleurs [2-18]. D’autres structures réduisant 

le nombre de composants sont également proposées dans [2-19, 2-20] (figure 2-18). 
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Figure 2-18. Bras d’un redresseur à multi-niveaux avec un nombre de composants réduits. 
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L’onduleur à multi-niveaux est capable de fournir une haute tension avec une petite 

distorsion d’harmonique. Mais un grand nombre d’interrupteurs sont utilisés par rapport à 

l’onduleur classique. L’équilibrage des tensions aux bornes des « capacités flottantes » et des 

capacités d’entrée d’onduleur de type « diode clampée » est important pour que l’onduleur 

multi-niveaux puisse fonctionner correctement.  

Ces problèmes d’équilibrage sont généralement résolus par le changement des 

séquences de fonctionnement ou l’ajustage de la durée des séquences de fonctionnement qui 

permet de réguler le chargement ou le déchargement des capacités pour atteindre l’équilibrage 

des tensions [2-21, 2-22, 2-23, 2-24]. Cependant, les stratégies de commande de l’onduleur à 

multi-niveaux ne sont pas applicables à la commande du Boost à trois niveaux, car le Boost à 

trois niveaux a un nombre de séquence de fonctionnement limité. 

 

Afin de contrôler les tensions aux bornes des capacités du Boost à trois niveaux, un 

régulateur linéaire ou un régulateur non-linéaire peut être envisagé. Un régulateur linéaire est 

présenté dans [2-25] pour un convertisseur similaire au Boost à trois niveaux. Les tensions 

aux bornes des capacités sont contrôlées indépendamment par un régulateur linéaire en 

découplant les deux boucles de tension. Les paramètres du régulateur sont définis autour d’un 

point de fonctionnement du convertisseur. Il y a donc peu de robustesse. De plus, il est aussi 

complexe de trouver la fonction de transfert du convertisseur que de découpler le système. 

 

 

2.3.2.4. Régulateur de courant proposé 

 

La structure du boost trois niveaux est rappelée sur la figure 2-19. Le détail de la loi de 

commande permettant d’assurer la poursuite d’une référence de courant tout en assurant 

l’équilibrage des tensions aux bornes des deux capacités est présenté ici. 
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Figure 2-19. Boost à trois niveaux débit sur une charge générale. 
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En nommant α1 et α2 le rapport cyclique associé aux signaux de commande u1 et u2, le 

modèle moyen du Boost à trois niveaux est défini ainsi : 

⎪
⎪
⎪

⎩

⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

−⋅α−=⋅

−⋅α−=⋅

⋅−⋅α−−⋅α−−=⋅

ch2
2c

2

ch1
1c

1

2c21c1e

II)1(
dt

dV
C

II)1(
dt

dV
C

IrV)1(V)1(V
dt

dI
L

 (2-29) 

 

L’équilibrage des tensions Vc1 et Vc2 est réalisé en différentiant le rapport cyclique 

associé aux signaux de commande u1 et u2. En posant α=β−α=α 21 , le modèle moyen 

s’exprime par : 

⎪
⎪
⎪

⎩

⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

−⋅β−α−=⋅

−⋅α−=⋅

⋅−⋅β−α−−⋅α−−=⋅

ch
2c

2

ch
1c

1

2c1ce

II)1(
dt

dV
C

II)1(
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En définissant y1 et y2 en fonction des tensions aux bornes des capacités selon la 

relation ci-dessous : 
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Le modèle moyen peut se mettre sous la forme : 

e 2 1 1 2 2 1

2 1 2

ch

1

2

V r I y y y y y y1

L 2 L C 2 L C C

I

2 (1 ) I I 2 I

I
d

y
dt

y

⎡ ⎤⎛ ⎞− ⋅ − + −β −α
+ ⋅ − ⋅ +⎢ ⎥⎜ ⎟⋅ ⋅⎡ ⎤ ⎝ ⎠⎢ ⎥

⎢ ⎥ ⎢ ⎥β⋅⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⋅ −α ⋅ −β⋅ − ⋅⎢ ⎥⎣ ⎦

⎢ ⎥
⎣ ⎦

=
 (2-32) 

 

Grâce au changement de variables proposé, l’écart entre les deux rapports cyclique ȕ 

s’exprime en fonction de la différence des charges électrostatiques des deux capacités. 
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Le contrôle proposé du système défini par la relation (2-33) est basé sur le principe des 

systèmes à structure variable. Définissons donc une surface de commutation tel que : 
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La loi de ralliement est définie de la même façon que pour le Boost entrelacé : 

ii i
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 (2-34) 

 

A partir des relations (2-32), (2-33) et (2-34), nous obtenons les commandes α et ȕ : 
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où   
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Comme pour le Boost entrelacé, on injecte les valeurs des rapports cycliques dans le 

modèle moyen pour obtenir ensuite la dynamique de l’erreur de courant et de l’erreur de y1 : 
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 (2-37) 

 

Donc, dans ce régulateur non-linéaire, les dynamiques de régulation du courant et de 

l’équilibrage des tensions sont définies par les paramètres Ki, λi (pour le courant) et Ky1, λy1 

(pour l’équilibrage des tensions) mais non les paramètres du système, d’où les propriétés de 

robustesse du mode de contrôle des courants. A noter que la dynamique de la régulation 

d’équilibrage des tensions doit être suffisamment lente par rapport à celle de la régulation de 

courant afin que le régulateur soit stable. Car le terme ȕ (obtenu par la régulation 

d’équilibrage des tensions) joue son rôle correctionnel à partir du rapport cyclique α1 qui est 

obtenu par la régulation du courant.  
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Les résultats de simulation de ce régulateur nous montrent son efficacité avec les 

paramètres du tableau 2-5. Les valeurs de Ki et de λi ont été choisies pour un temps de 

réponse de 3 ms, les Ky1 et λy1 ont été choisis respectivement pour un cinquième de Ki et de λi 

respectivement. 

 

Convertisseur Régulateur 

Fréquence de découpage :  f = 5 kHz  

Tension d’entrée :  Ve = 20 V  

Inductance :   L = 2,5 mH 

Résistance:   r = 0,1 Ω 

Charge résistive :  R = 100 Ω 

Capacité :             C1 = C2 = 1 mF 

Référence du courant initial : Iref  = 5 A 

Référence de y1 :   y1,ref  = 0 

Valeur des capacités :  C1 = C2 = 1 mF 

Ki = 500                  Kyi = 100 

λi = 1666                 λy1 = 333 

Tableau 2-5. Paramètres de simulation. 

 

Dans la figure 2-20, le courant est bien contrôlé à la valeur désirée avec un temps de 

réponse mesuré de 3 ms. N’ayant pas de régulation de tension, les tensions des capacités 

augmentent naturellement jusqu’à un niveau constant, mais elles sont restés équilibrées entre 

elles (figure 2-20 en haut). Le problème d’équilibrage de tension est donc bien résolu. De 

plus, même en cas d’existence d’erreurs sur les valeurs des capacités, l’équilibrage des 

tensions est également contrôlé (figure 2-20 en bas). 
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Figure 2-20. Courant d’entrée du convertisseur et tensions aux bornes des capacités pour deux 

capacités de même valeur (C1 = C2 = 1 mF) (en haut), et pour deux capacités de valeurs 

différentes (C1 = 1 mF, C2 =1,5 mF) (en bas). 

 

Dans les paramètres du régulateur, on suppose que les capacités sont égales. Comme 

on suppose une référence nulle pour y1,ref , le système tend à imposer des tensions 

intermédiaires de valeurs égales en valeur moyenne. Par contre, les ondulations des tensions 

sont différentes (figure 2-21). Nous pouvons observer sur la figure 2-21 que la fréquence 

apparente du courant est bien doublée par rapport à celle du découpage. 
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Figure 2-21. Zoom des formes d’ondes. Tensions aux bornes des capacités (à gauche) et 

courant dans l’inductance (à droite) avec les mêmes valeurs des capacités (en haut, C1 = C2 = 

1 mF), et des valeurs différentes (en bas, C1 = 1 mF, C2 =1,5 mF). 

 

 

2.4. Contrôle global du système 

 

Une fois que les régulateurs de courant des convertisseurs élémentaires sont définis, 

nous abordons le contrôle global du système. Le système étant connecté à un banc de 

batteries, la régulation de l’ensemble passe par la régulation de la puissance fournie à la 

charge ainsi que la régulation de l’amplitude de la tension du bus capacitif intermédiaire. 

 

2.4.1. Contrôle de mise en cascade de deux convertisseurs élémentaires 

 

L’utilisation de deux convertisseurs élémentaires connectés en cascade (figure 2-22) 

peut entraîner des interactions entre les contrôles, si ceux-ci sont conçus séparément [2-29]. Il 

est donc nécessaire d'étudier la stabilité du système complet. Pour cela, on peut utiliser 

différentes méthodes basées sur l’étude de la marge de gain / marge de phase [2-26], ou sur 
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des critères d’impédance [2-27, 2-28]. Néanmoins, ces techniques, basées sur la linéarisation 

du système autour d’un point de fonctionnement ne permettent de prouver la stabilité 

asymptotique qu’autour du point de fonctionnement considéré.  

 

Source

Convertisseur 1

DC
DC

DC
DC

Charge

Convertisseur 2  

Figure 2-22. Structure en cascade (deux convertisseurs élémentaires). 

 

Une première solution permettant de supprimer les interactions entre les deux 

systèmes en cascade est de découpler les phénomènes en faisant interagir les deux 

commandes (figure 2-23) [2-29, 2-30]. Sur cette figure, b1, b2, b1c et b2c représentent 

respectivement les fonctions de transfert des deux boucles de tension et des deux boucles de 

courant munies de leur modulateur MLI.  

 

 

b2c(s)
u2

Convertisseur 1
+

Convertisseur 2
découplage

i2 ,ref +

-b2(s)
i2

*
v2,ref

+ -

b1(s)+
-v1,ref i1

*

b2c(s)
u1

+

-i1 ,ref

 

Figure 2-23. Schéma de principe de la commande d’une cascade de convertisseur en 

découplant les commandes [2-29]. 

 

Des résultats de simulation présentés ultérieurement montreront l’efficacité du 

découplage entre les commandes avec le convertisseur de la figure 2-24. Les deux 

convertisseurs élémentaires sont des convertisseurs Boost classiques. Un banc de batteries qui 

se modélise par la mise en série d’une tension continue VB et d’une résistance interne rB est 

connecté à la sortie. Le premier convertisseur élémentaire est contrôlé pour avoir une tension 

intermédiaire fixe. La tension de sortie du deuxième convertisseur élémentaire est réglée via 

la régulation de la puissance injectée à la charge. 
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Figure 2-24. Mise en cascade de deux convertisseurs Boost débitant sur un banc de batteries. 

 

Les fonctions de transfert de ce convertisseur peuvent être déduites du modèle en 

petits signaux ( x̂  représente une petite variation de la variable x autour de X0) : 
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 Pour que les deux boucles (boucle de tension et boucle de puissance) soient 

indépendantes, nous devons les découpler. Il est nécessaire de définir une matrice de 

découplage A telle que B·A soit diagonal. C’est-à-dire : 
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Les racines des dénominateurs des expressions (2-40) et (2-41) sont strictement 

positives. Donc si l’on fixe a22 = a11 = 1, les pôles de a12 et a21 seront positifs. Pour garantir la 

stabilité et conserver la causalité, on propose un dénominateur commun du second degré, 
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Les figures 2-25, 2-26, 2-27, et 2-28 représentent la comparaison des réponses du 

convertisseur avec une commande découplée ou non découplée pour des échelons de 

puissance de sortie et de la tension intermédiaire. Nous observons que la variation d’une de 

ces deux grandeurs perturbe l’autre dans le système non découplé. Dans le système découplé, 

la tension intermédiaire est indépendante des variations de la puissance injectée à la charge 

lors d’un échelon de la puissance (figure 2-25, figure 2-27). La plupart des effets de couplage 

entre les deux commandes sont éliminés. De même, une petite variation de la tension 

intermédiaire n’a pas d’influence sur la puissance (figure 2-28). 

 

Cette commande est définie autour d’un point de fonctionnement par un modèle aux 

sens des petites variations. Elle est donc moins efficace en présence de fortes variations 

(figure 2-28), et d’une autre méthode de commande doit être envisagée. 
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Ces différentes simulations utilisent pour les paramètres du montage les valeurs 

suivantes :  

• L1 = 35 µH 

• L2 = 48 µH 

• C1 = 4 mF,  C2 = 600 µF 

• rB = 300 mΩ 

valeurs des paramètres qu’on va rencontrer dans le chapitre suivant. Le point de 

fonctionnement initial est défini de la façon suivante : 

• Tension d’entrée :     Ve = 12,8 V 

• Tension intermédiaire :   Vint = 45 V 

• Tension:     VB = 156 V 

• Fréquence de découpage :   f = 10 kHz 

• Puissance injectée aux batteries :   Pmes = 3 kW 

 

On a supposé dans ces simulations que les convertisseurs sont en mode de conduction 

continue et que tous les éléments du montage sont parfaits. 
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Figure 2-25. Comparaisons entre la commande avec découplage et sans découplage lors d’un 

petit échelon de la puissance. 
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Figure 2-26. Comparaisons entre la commande avec découplage et sans découplage lors d’un 

petit échelon de la tension intermédiaire. 
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Figure 2-27. Comparaisons entre la commande avec découplage et sans découplage lors d’un 

grand échelon de la puissance. 
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Figure 2-28. Comparaisons entre la commande avec découplage et sans découplage lors d’un 

grand échelon de la tension intermédiaire. 

 

2.4.2. Introduction du système plat 

 

Pour résoudre les problèmes relatifs au contrôle de ce système non linéaire, nous 

proposons un algorithme de contrôle basé sur la propriété de platitude afin de gérer les 

échanges d’énergie dans le système [2-30, 2-31, 2-32]. Les paramètres seront indépendants du 

point de fonctionnement, les interactions entre les deux convertisseurs sont prises en compte 

par le régulateur et la dynamique rapide sera obtenue par le rejet des perturbations. 

 

Le contrôle global que nous allons appliquer est un contrôle par platitude. La platitude 

différentielle a été introduite dans le cadre de l’algèbre différentiel par M. Filess et ses 

collègues [2-33, 2-34]. Dans le cas d’une formulation explicite des équations du système (cas 

majoritaire en génie électrique), un système d’équation u)f(x,x =&  à m entrées est dit plat si et 

seulement s’il existe une sortie plate y de dimension m, deux entiers r et s et des applications 

ψ de X × (Rm)s+1 dans Rm, de rang m dans un ouvert convenable, et (φ0, φ1) de R(m+2)r dans 

Rn × Rm, de rang n + m dans un ouvert convenable, tel que 

y = (y1, . . . , ym) = ψ (x, u, u&  , . . . , u(s))  (2-42) 
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c’est-à-dire que la sortie y est une fonction de l’état x et des dérivées de la fonction d’entrée u. 

Cela implique : 

x  = 0ϕ  (y, y& , . . . , y(r)),  (2-43) 

u = 1ϕ (y, y& , . . . , y(r+1)),  (2-44) 

 

l’équation ),(f
dt

d
10

0 ϕϕϕ
= étant identiquement vérifiée. 

 
Lorsqu’un système est plat, il est donc toujours possible d’exprimer toutes les 

variables du système en fonction de la sortie plate et d’un nombre fini de ses dérivées. Des 

différentes propriétés associées à de tels systèmes, les propriétés suivantes vont être 

particulièrement utiles dans la synthèse d’un contrôle basé sur cette notion de platitude : 

 

 - Etant donné un système plat, le nombre de composantes d’une sortie plate est 

égal au nombre d’entrées indépendantes, 

 

 - Il n’y pas unicité de la sortie plate. En effet, si (y1, y2) est une sortie plate d’un 

système à 2 entrées, alors la sortie (z1, z2) = (y1 + y2
(k) , y2) pour k entier quelconque, est 

encore une sortie plate,  

 

 - Tout système plat est linéarisable par un bouclage dynamique. Inversement, 

tout système linéarisable par bouclage dynamique est plat. En outre, si le système admet une 

représentation d’état de dimension n à m entrées, il existe des entiers r1, . . . , rm 

avec nr
m

1i i ≥∑ =
 tels que x et u soient donnés par : 

x = 0ϕ  (y1, 1y& , . . . , )r(
1

1y& ,…, ym, my& , . . . , )r(
m

my ) (2-45) 

u = 1ϕ  (y1, 1y& , . . . , )1r(
1

1y + ,…, ym, my& , . . . , )1r(
m

my + ) (2-46) 

 

et tels que le système bouclé soit équivalent au système linéaire commandable sous forme 

canonique : 

)1r(
1

1y +  = v1 

)1r(
m

my +  = vm 
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Dans notre cas, avant de prouver que le système est plat, nous définissons z1 comme 

l’énergie électrostatique stockée dans la capacité C, et z2 comme l’énergie électrostatique 

stockée dans les capacités C1 et C2. z1 et z2 sont notées comme sorties plates. De plus, nous 

supposons dans cette partie que les tensions aux bornes des capacités C1 et C2 sont identiques 

et que les courants suivent parfaitement leur référence : 

1
1 1,ref

e

2
2 2,ref

int

P
I I

V

P
I I

V

= =

= =  (2-47) 

 

où P1 et P2 sont les variables de contrôle du système. Alors, selon la figure 2-7, rappelée ci-

dessous, nous avons : 
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Figure 2-29. Le convertisseur proposé. 

 

2
1 int

2 21 2
2 s eq s

1
z C V

2
C C1 1

z V C V
2 4 2

= ⋅ ⋅

+
= ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅  (2-48) 

avec 1 2
eq

C C
C

4

+
= . 

 

Nous avons ensuite les variables d’état du système Vint et Vs exprimées sous la forme 

de l’expression (2-45) : 

1
int 1 1

2
s 2 2

eq

2 z
V f (z )

C

2 z
V f (z )

C

⋅
= =

⋅
= =  (2-49) 
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Pour trouver la relation entre les variables de contrôle P1, P2 et les sorties plates z1 et 

z2, nous utilisons un bilan de puissance pour chaque convertisseur élémentaire. Il vient : 

2

1
1 2 1 1

e

22

ch 2
2 ch 2 2

B int

P
P P z r

V

P P
P P r z r

V V

⎛ ⎞
= + + ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠

⎛ ⎞⎛ ⎞
= + ⋅ + + ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠

&

&  (2-50) 

 

Donc, deux expressions similaires à (2-46) sont obtenues : 

 

2 1
1 1max 3 1 1 2 2

1max

2 B 2
2 2 max 2 4 1 2 2

2 max eq eq

P z
P 2 P 1 1 f (z , z , z , z )

P

2 z V 2 z1
P 2 P 1 1 z f (z , z , z )

P r C r C

⎛ ⎞+
= ⋅ − − =⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
⎛ ⎞⎛ ⎞⋅ ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟= ⋅ − − + − ⋅ =
⎜ ⎟⎜ ⎟⋅⎝ ⎠⎝ ⎠

&
& &

& &  (2-51) 

où P1max et P2max représentent respectivement la puissance d’entrée maximale du premier et du 

deuxième convertisseur élémentaire. Leur expression peut être donnée par : 

2
e

1max
1

2
int 1

2max
2 2

V
P

4 r

V z
P

4 r 2 r C

=
⋅

= =
⋅ ⋅ ⋅

 (2-52) 

 

Comme nous pouvons le constater à partir des équations (2-48), (2-49) et (2-51), les 

variables d’états du système peuvent être exprimées comme des fonctions des sorties plates z1 

et z2. Les variables de contrôle P1 et P2, peuvent  être considérées aussi comme des fonctions 

des sorties plates z1 et z2. A cet effet, le système proposé peut être considéré comme un 

système plat. 

 

 

2.4.3. Génération de trajectoire de référence et loi de commande 

 

Nous rappelons que les conditions de platitude reviennent à dire qu’il existe une sortie 

plate telle que toutes les variables d’état du système puissent s’exprimer en fonction de la 

sortie plate et d’un nombre fini de ses dérivées et que les équations différentielles du système 

sont identiquement vérifiées.  
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Il en résulte que si l’on veut construire des trajectoires dont les conditions initiales et 

finales sont spécifiées, il suffit de calculer la trajectoire de la sortie plate correspondante ce 

qui évite, en outre, d’intégrer les équations différentielles du système [2-35, 2-36, 2-37]. 

 

La planification des trajectoires de z1, z2 doit respecter les rôles différents des 

capacités C et C1, C2. Alors les trajectoires planifiées de la référence de l’énergie 

électrostatique stockée dans C ainsi dans C1 et C2 sont définies par : 

2
ref,seqp2

2
refint,p1

VC
2

1
z

VC
2

1
z

⋅⋅=

⋅⋅=
 (2-53) 

 

La génération des trajectoires de référence est étroitement liée aux propriétés 

intrinsèques du système. Elles doivent permettre de faire tendre le système vers le point 

d’équilibre souhaité tout en minimisant si possible les appels de puissances en régime 

transitoire. Pour notre application, les trajectoires seront du type « arrêt-arrêt » [2-38] ; elles 

partiront d’un point d’équilibre (système à l’arrêt) et se dirigeront vers le point d’équilibre 

souhaité. Le non respect des conditions initiales sur les dérivées successives des sorties plates 

se traduira par des dépassements et des pics de puissance dans le système. 

 

En résultat, nous utilisons deux filtres passe-bas de deuxième ordre pour générer les 

trajectoires de référence z1p et z2p. L’amortissement des filtres a été fixé à 1 pour obtenir une 

racine double réelle. La constante de temps de ces deux filtres est définie en fonction des 

propriétés du système. Par exemple, compte tenu du caractère de la source (une dynamique 

lente [2-42]), la dynamique de la source peut être limitée par la constante de temps adaptable 

du filtre de z1p. Les trajectoires des références des sorties sont donc :   

0

1

0

2

t t

2 2 20
1p int,ref int,0 int,0

1

t t

2 2 20
2p eq s,ref s,0 eq s,0

2

t t1 1
z (t) C (V V ) 1 1 e C V

2 2

t t1 1
z (t) C (V V ) 1 1 e C V

2 2

−
−

τ

−
−

τ

⎛ ⎞⎛ ⎞−
= ⋅ ⋅ − ⋅ − + + ⋅ ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟τ⎝ ⎠⎝ ⎠

⎛ ⎞⎛ ⎞−
= ⋅ ⋅ − ⋅ − + + ⋅ ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟τ⎝ ⎠⎝ ⎠

 (2-54) 

où la référence de la tension de sortie est calculée par :  

r
V

P
VV

B

ref,ch
Bref,s ⋅+=  (2-55) 

Vint,0 et Vs,0 représentent les conditions initiales à l’instant t = t0.  
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Pour résumer, la génération des trajectoires de référence z1p et z2p est décrit dans la 

figure 2-30.  

 

2
1 int,ref

1
C V

2
⋅ ⋅

z1pVint,ref

2
1

1

(1 p)+ τ ⋅

ch,ref
B

B

P
V r

V
+ ⋅VB

Pch,ref

r

Vs,ref z2p2
eq s,ref

1
C V

2
⋅ ⋅ 2

2

1
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Figure 2-30. Diagramme de génération de trajectoire des références. 

 

La loi de commande générale est définie par :  

2t
1

1 1p 11 1 1p 12 1 1p 1 2 1
e0

2t
2

2 2p 21 2 2p 22 2 2p 2 ch 2
int0

P
z z K (z z ) K (z z )d P P r

V

P
z z K (z z ) K (z z )d P P r

V

⎛ ⎞
= − ⋅ − − ⋅ − τ = − − ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠

⎛ ⎞
= − ⋅ − − ⋅ − τ = − − ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠

∫

∫

& &

& &

 (2-56) 

D'après cette loi de commande, avec p111z zz −=ε  et p222z zz −=ε , nous avons : 

0KK

0KK

2z222z212z

1z121z111z

=ε⋅+ε⋅+ε
=ε⋅+ε⋅+ε

&&&

&&&
 (2-57) 

d’où : 

2
1n12

1n11

K

2K

ω=

ω⋅ξ⋅=
  et  

2
2n22

2n21

K

2K

ω=

ω⋅ξ⋅=
  

où ωn1, ωn2 sont des pulsations et ξ est l’amortissement.  

 

La dynamique de la boucle de la tension intermédiaire sera donc fixée via K11 et K12, 

et celle de la boucle de la puissance transmise à la charge sera fixée via K21 et K22. 

 

Avec les équations (2-47), (2-51) et cette loi de commande (2-56), les références des 

courants moyens I1 et I2 sont obtenues par la relation suivante : 

1
1,ref

e

2
2,ref

int

P
I

V

P
I

V

=

=
 (2-58) 
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2.4.4. Estimateur de résistance 

 

La connaissance de la valeur de la résistance de ligne r est très importante pour la 

gestion de l’énergie du système car la détermination de la trajectoire de référence pour la 

sortie plate z2p dépend directement de cette valeur. La moindre erreur entraîne une erreur 

statique entre la référence de puissance et sa valeur mesurée. Cependant, cette valeur de 

résistance n’est pas une valeur fixe, elle dépend principalement de la température. Il est donc 

nécessaire pour la régulation d’obtenir la valeur exacte de cette résistance à chaque instant.  

 

Dans la littérature, des contrôles prédictifs [2-40] sont souvent utilisés pour optimiser 

la commande par la comparaison de la valeur déduite et valeur réelle [2-39], ou pour réduire 

des capteurs en calculant le courant [2-41] et la tension [2-42]. Les méthodes utilisées plus 

souvent sont les observateurs d’état [2-41, 2-43]. La méthode des moindres carrés est aussi 

utilisée dans [2-44] pour déterminer la valeur d’une résistance et d’une inductance de 

convertisseur avec les échantillonnages instantanés de la tension de du courant. 

 

Nous proposons, ici, un estimateur de résistance en utilisant les mesures 

échantillonnées des tensions et des courants. En effet, la tension moyenne de sortie réelle Vs 

peut être exprimée par la puissance fournie à la charge Pch, la résistance réelle de ligne r et la 

tension mesurée aux bornes du banc de batteries : 

ch
s B

B

P
V V r

V
= + ⋅  (2-59) 

La référence de cette tension est donnée par la relation (2-55), mais la valeur de r est la 

valeur réelle. Si nous considérons que la tension de sortie Vs est égale à sa référence Vs,ref, 

nous avons alors la relation entre la valeur réelle et la valeur estimée de cette résistance de 

ligne: 

ch

ch,ref

P
r r

P
= ⋅%  (2-60) 

Supposons : 

r r r= + Δ%  (2-61) 

où Δr représente la différence entre la valeur estimée et la valeur réelle. Avec (2-60) et (2-61), 

nous avons la relation enter cette différence et la valeur réelle de la résistance : 
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ch

ch,ref

P
r r 1

P

⎛ ⎞
Δ = ⋅ −⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (2-62) 

 

Avec (2-62), nous définissons l’estimateur par l’équation différentielle suivante : 

ch

ch,ref

dr P
r 1

dt P

⎛ ⎞
= −γ ⋅ ⋅ −⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠

%
%     avec γ positif (2-63) 

 

qui permet de converger vers la valeur de la résistance réelle à partir d’une valeur estimée 

initiale avec une dynamique γ. 

 

La stabilité de cet estimateur peut être vérifiée par le théorème de stabilité de 

Lyapunov [2-45] à l’aide d’une fonction de Lyapunov candidate. Le théorème de stabilité de 

Lyapunov est :  

Soit un système Σ présentant un point d’équilibre en (x=0), défini par ses équations en 

variables d’état : 

0)0(f,Rx),x(fx: n =∈=∑ &  (2-64) 

 

Si sur un sous-espace X de Rn contenant l’origine, il est possible de trouver une fonction V(x), 

telle que : 

• V(x) est une fonction définie strictement positive sur X 

( 0)x(V ≥  X0x ∈≠∀  et 0)0(V = ) ; 

• Sa dérivée )x(V&  est une fonction définie strictement négative sur X 

( 0)x(V <& X0x ∈≠∀  ) ; 

alors V(x) est appelée fonction de Lyapunov candidate, et le système est asymptotiquement 

stable au sens de Lyapunov. 

 

Pour prouver la stabilité de l’estimateur proposé, nous supposons que la dynamique 

des régulateurs est bien plus élevée que la dynamique de l’observateur et que la résistance r 

est très lentement variable de sorte quelle puisse être considérée constante. Si nous 

définissons une fonction candidate telle que : 

( )2

ch ch,ref
1

V(r) P P
2

= ⋅ −%  (2-65) 
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La dérivée de cette fonction peut se mettre sous la forme : 

( ) ch ch,ref
ch ch,ref

d(P P ) dr
V(r) P P

dr dt

−
= − ⋅ ⋅

%& %
%

 (2-66) 

 

D’après la relation (2-60), on peut écrire : ch ch,ref ch,ref
r r

P P P
r

−⎛ ⎞− = ⎜ ⎟
⎝ ⎠

%
. Ainsi, la dérivée de la 

fonction de Lyapunov candidate peut se mettre sous la forme : 

( )2

ch ch,ref
r

V(r) P P
r

= −γ ⋅ ⋅ −
%& %  (2-67) 

 

Si on considère que r%  est borné entre deux valeurs strictement positives ( [ ]min maxr r , r∈% ) alors, 

la relation (2-67) peut être bornée par : 

V(r) V(r)≤ −α ⋅& % %      avec      min2 r

r

⋅ γ ⋅
α =  (2-68) 

 

L’estimateur de résistance est alors exponentiellement stable. 

 

2.5. Simulation globale du convertisseur proposé 

 

Afin de valider notre commande et régulateur proposés, une simulation globale est 

effectuée en appliquant les principes et les lois de commande définie ci-dessus. Les 

paramètres du convertisseur sont les suivants : 

• Fréquence de découpage :    f = 10 kHz  

• Tension d’entrée :    Ve = 12,8 V 

• Tension intermédiaire :   Vint = 45 V 

• Tension du banc de batteries :   VB = 156 V (12 batteries de 12 V) 

• Inductance du 1er étage :   L11 = L12 = 35 µH 

• Résistance du 1er étage:   r1 = 1 mΩ 

• Inductance du 2ème étage :   L2 = 48 µH 

• Résistance du 2èm étage:   r2 = 2 mΩ 

• Capacité intermédiaire :   C = 4 mF 

• Capacité de sortie:    C1 = C2 = 600 µF 

• Résistance de ligne:    r = 0,1 Ω 
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Ces paramètres correspondent aux paramètres du montage expérimental qui sera 

détaillé dans le chapitre 3. Le point de fonctionnement initial est choisi pour une puissance de 

3 kW délivrée à la charge. 

 

 Boost entrelacé Boost à trois niveaux 

 

 

Régulateur 

de courant 

Inductances: L11=L12=35 µH 

Résistance:  r1= 1 mΩ 

Ki_ = 2000 

λi_1 = 3000 

 

Référence de y1 :  y1,ref  = 0 

Capacitances:   C1 = C2 = 600 µF 

Inductance:       L2 = 48 µH 

Résistance:   r2 = 2 mΩ 

Ki_2 = 2000               λi_2 = 3000     

Kyi = 200                  λy1 = 500 

Régulateur 

de tension et 

de puissance 

Réf. de la tension intermédiaire : 

Vint,ref = 45 V 

Résistance de ligne:     r = 0,3 Ω 

K11 = 141              K12 = 10000 

Référence de la puissance :  

        Pch,ref = 3 kW 

K21 = 141               K22 = 10000 

Tableau 2-6. Paramètres des régulateurs. 

 

Les résultats de simulation sont donnés dans les figures 2-31 et 2-32. Il s’agit des 

trajectoires des sorties plates du système, des courants dans les inductances, des tensions aux 

bornes des capacités, et de la puissance de charge lors d’un échelon de la référence de la 

puissance de charge de 3 kW à 3,75 kW (figure 2-31) et d’un échelon de la référence de la 

tension intermédiaire de 45 V à 56,25 V (figure 2-32).  Nous observons que les sorties plates 

suivent bien leurs références. De plus, il mène aucune influence sur l’une des deux sorties 

plate lors la présence de variation sur l’autre. Dans le convertisseur élémentaire du premier 

étage, le courant d’entrée est réparti équitablement entre les deux cellules élémentaires du 

convertisseur entrelacé. Sa tension de sortie (tension intermédiaire) est contrôlée à la valeur 

désirée. Pour le deuxième étage, les tensions aux bornes des capacités de sortie sont bien 

équilibrées entre elles quelle que soit la situation. 
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 (a) Trajectoires des sorties plates et références. 
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(b) Courants dans les inductances et tension aux bornes des capacités. 
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(c) Puissance transitée à la charge et référence. 

Figure 2-31. Formes d’ondes lors d’un échelon de la puissance de charge de 3 kW à 3,75 kW. 
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(a) Trajectoires des sorties plates et références. 
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(b) Courants dans les inductances et tension aux bornes des capacités. 
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(c) Puissance transitée à la charge et référence. 

Figure 2-32. Formes d’ondes lors d’un échelon de la tension intermédiaire de 45 V à 56,25 V. 

 

La commande proposée est vérifiée par ces résultats de simulation. La mise en œuvre 

expérimentale sera présentée dans le chapitre suivant. 
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2.6. Conclusion 

 

Dans ce chapitre, on a déterminé le schéma du convertisseur à utiliser. Il s’agit d’une 

mise en cascade de deux convertisseurs élémentaires, dont le premier étage est un Boost 

entrelacé et le deuxième étage est un Boost à trois niveaux. Pour assurer un bon 

fonctionnement du système, la tension intermédiaire et la puissance fournie à la charge 

doivent être contrôlées.  

 

Après avoir présenté un régulateur non linéaire de courant pour le convertisseur Boost 

entrelacé, on a montré pour le Boost à trois niveaux que ce sont les deux tensions aux bornes 

des capacités qui doivent être contrôlées, et non la tension totale. Un régulateur non linéaire a 

été ensuite développé pour le convertisseur Boost à trois niveaux. Ce régulateur permet le 

réglage du courant dans l’inductance d’entrée du convertisseur et l’équilibrage des deux 

tensions de sortie. 

 

Pour la régulation globale, même si l’on découple les deux commandes des 

convertisseurs élémentaires, la commande linéaire ne fonctionne pas très bien pour la 

commande de deux convertisseurs en cascade. Afin de résoudre les problèmes relatifs au 

contrôle de ce système, on a proposé un algorithme de contrôle non linéaire basé sur la 

propriété de platitude pour gérer l'énergie dans le système. Le choix des paramètres est 

indépendant du point de fonctionnement, les interactions entre les deux convertisseurs sont 

prises en compte par le régulateur et la dynamique rapide est obtenue par le rejet des 

perturbations. 

 

La régulation de la puissance injectée à la charge étant basée sur la connaissance de la 

valeur réelle de la résistance de ligne entre les capacités de sortie et le banc de batteries, un 

estimateur de résistance a été développé pour effectuer une correction en ligne. 

 

Enfin, le contrôle proposé a été validé par des simulations du système composé des 

convertisseurs en cascade. Ce dernier sera réalisé et présenté dans le chapitre suivant. 
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Chapitre 3. Réalisation du banc d’essai et essais expérimentaux 

 

 

 

3.1. Introduction 

 

Nous présentons dans ce chapitre le dimensionnement et la réalisation du 

convertisseur continu-continu que nous avons présenté dans le chapitre précédent. Différents 

tests et résultats expérimentaux permettent de valider la méthode du contrôle proposé. 

 

 La source que nous allons utiliser pour le dimensionnement du convertisseur est une 

source de tension continue programmable. Elle peut délivrer un courant maximal de 250 A 

sous une tension maximale de 20 V. Dans notre essai expérimental, la tension de sortie de 

cette source est programmée pour simuler une source de tension constante V0 en série avec 

une résistance interne r0, correspondant à un modèle linéaire simplifié de la caractéristique 

d’une pile à combustible [3-1].  

 

Au niveau de la charge, comme dans le chapitre précédent, un banc de batteries est 

connecté à la sortie du convertisseur. Le gain maximal en tension du convertisseur est de 

l’ordre de 12 pour le point de fonctionnement à la puissance maximale. 

 

La structure du convertisseur retenue est basée sur celle présentée dans le chapitre 

précédent et son schéma est donné sur la figure 3-1.  
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Figure 3-1. Structure du convertisseur expérimental. 
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Par rapport au montage présenté précédemment, différentes modifications ont été 

effectuées : 

 

• Une diode D0 mise en série avec la source d’énergie permet de prendre en 

compte la non – réversibilité de la source.  

 

• Un filtre passif Lf - Cf connecté entre la source et l’entrée du premier étage est 

destiné à réduire l’amplitude de l’ondulation du courant dans la source. Cette 

configuration permet, pour une amplitude d’ondulation de courant de source 

donnée, de réduire la valeur des inductances du premier étage, donc leur 

volume. 

 

 

3.2. Dimensionnement du convertisseur 

 

Pour dimensionner les éléments du convertisseur, nous prenons pour les paramètres de 

la source : 

• Tension fixe :    V0 = 20 V 

• Résistance interne :   r0 = 30 mΩ 

• Courant moyen maximal :  Isource,max = 240 A 

• Ondulation maximale du courant : 1% de Isource,max, soit 2,4 A 

et pour les paramètres de la charge : 

• Nombre des batteries :  13, soit une tension VB d’environ 156 V 

 

La puissance maximale délivrée par la source est donc égale à 3 kW, sous une tension 

de 12,8 V.  

 

Les paramètres du convertisseur sont les suivants : 

• Tension d’entrée :     entre 12,8 V et 20 V 

• Tension moyenne intermédiaire :   45 V 

• Tension moyenne de sortie :    ≈ 156 V 

• Fréquence de découpage des interrupteurs:  f1 = f2 = 10 kHz  
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Le niveau de la tension intermédiaire a été fixé dans le but de répartir équitablement le 

rapport d’élévation de tension entre les deux convertisseurs. 

 

3.2.1. Filtre d’entrée 

 

Le filtre d’entrée est dimensionné pour réduire l’ondulation du courant d’entrée d’un 

facteur de 10. En partant d’une capacité de faible valeur pour le filtre d’entrée (60 µF), on 

choisit une inductance telle que : 

ω⋅
=ω⋅

f
f C

9
L  (3-1) 

afin de retourner 90% de l’ondulation de courant ver la capacité. 

 

La fréquence de découpage pour le premier convertisseur étant fixée à 10 kHz, la 

fréquence de l’harmonique principal des ondulations de courant à l’entrée du convertisseur est 

égale à 20 kHz. Pour une capacité ayant une valeur de 60 µF, nous obtenons une inductance 

Lf de 10 µH.  

 

 

3.2.2. Valeurs des inductances 

 

La valeur des inductances est un facteur qui définit directement l’amplitude de 

l’ondulation de courant. Grâce au filtre d’entrée, l’amplitude maximale des ondulations de 

courant du premier convertisseur ∆i1,max est limitée à dix fois celle tolérée par la source : 

∆i1,max =10·∆isource,max = 24 A 

 

La tension d’entrée varie entre 20 V à vide et 12,8 V au débit maximum. Pour une 

tension intermédiaire de 45 V, le gain en tension évoluera entre 2,25 et 3,5. D’après 

l’expression du gain en tension idéal, le rapport cyclique α1 du convertisseur du premier étage 

évolue entre 0,56 et 0,71. On en déduit, en utilisant les équations présentées dans le chapitre 1 

pour α > 0,5, l’ondulation du courant après le filtre d’entrée : 

e
1

1
max,1 V

fL

12
i ⋅

⋅
−α⋅

=Δ  (3-2) 

où1 = L11 = L12. 
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A cause de la présence de la résistance interne, la tension Ve varie et il vaut mieux 

exprimer cette ondulation à partir de la tension intermédiaire qui est réglée à une valeur 

constante.  

int
11

11
1 V

fL

)1()12(
i ⋅

⋅
α−⋅−α⋅

=Δ  (3-3) 

 

Pour la valeur donnée de l’ondulation de 24 A, on a représenté sur la figure 3-2, les 

valeurs minimales de l’inductance. 
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Figure 3-2. Evolution de la valeur d’inductance pour la valeur donnée de l’ondulation du 

courant à l’entrée du premier convertisseur. 

 

On en déduit que c’est la valeur maximale de α1 qui permet de définir la valeur 

minimale des inductances L11 et L12 : 

µH23
fi

V)1()12(
LLL

11

intmax,1max,1
11211 =

⋅Δ

⋅α−⋅−α⋅
===  (3-4) 

 

L’expression classique de l’ondulation de courant dans les inductances L11 et L12 

fL

V
ii

1

e1
12L11L ⋅

⋅α
=Δ=Δ  n’est pas utilisable pour la même raison et on a : 

11

int11
12L11L fL

V)1(
ii

⋅
⋅α−⋅α

=Δ=Δ  (3-5) 
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Pour cette valeur de l’inductance, l’amplitude de l’ondulation de courant dans les 

inductances évolue selon la figure 3-3. 
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Figure 3-3. Evolution de l’amplitude de l’ondulation de courant dans les  

inductances (L11 = L12 = 23 µH). 

 

Pour le convertisseur du deuxième étage, la tension intermédiaire étant réglée à 45 V, 

le rapport cyclique du convertisseur est pour la tension nominale des batteries égal à : 

α21 = α22 = 0,71 

 

En négligeant les pertes du premier convertisseur, le courant moyen maximal de 

l’inductance du deuxième convertisseur est égal à : 

A68
V

IV
I

int

max,1e
max,2 =

⋅
=  

 

L’amplitude de l’ondulation de courant de l’inductance, pour le deuxième 

convertisseur, est fixée à 30% de son courant moyen maximal pour une tension de sortie de 

156 V, soit : 

∆i2 =30% · I2,max = 20,4 A 

 

La valeur de l’inductance L2 est obtenue avec la relation (1-84) du premier chapitre : 

µH47
f2i

V)12(
L

22

int21
2 =

⋅⋅Δ
⋅−α⋅

=  
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3.2.3. Valeur des condensateurs 

 

Les valeurs des condensateurs C1, C21 et C22 sont choisies en fonctions de l’amplitude 

de l’ondulation de tension à leurs bornes. Ces valeurs minimales sont définies pour la 

puissance transitée maximale.  

 

Si l’on suppose les courants constants dans les inductances, le motif de commande 

représenté sur la figure 3-4 conduit au courant dans les capacités et au calcul de l’ondulation 

de tension. 
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Figure 3-4. Commande des convertisseurs, formes idéalisées des courants dans les capacités 

et évolution des tensions aux bornes des capacités. 

 

Pour la capacité intermédiaire, l’ondulation de tension est égale à : 

)5,0(
fC

I
v 1

11

2
int −α⋅

⋅
=Δ  (3-6) 

et pour la tension de sortie, on a : 

)5,0(I
fC

1

fC

1
v 2ch

222221
s −α⋅⋅⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅

+
⋅

=Δ  (3-7) 

En considérant une ondulation limitée à 1% de la valeur moyenne, on aboutit aux 

valeurs minimales des condensateurs : 

C1,min = 3,3 mF 

C21,min = C22,min = 530 µF 
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En s’appuyant sur les formes d’ondes de la figure 3-4, les courants efficaces traversant 

les condensateurs sont égaux à : 

)5,0()1(II 111eff,1C −α⋅α−⋅=  

222eff,22Ceff,21C )1(III α⋅α−⋅==  (3-8) 

 

on a donc les valeurs maximales pour ces courants efficaces à α1 = α1,min, et à α2 = 0,5  : 

IC1,eff,max = 59 A 

IC21,eff,max = IC21,eff,max  = 35 A 

 

De même, le courant efficace du condensateur du filtre d’entrée est obtenu selon les 

formes d’ondes présentées sur la figure 3-5. 
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Figure 3-5. Formes d’onde du courant dans la capacité Cf et ce courant en valeur moyenne 

dans chaque intervalle.  

 

Le courant efficace pour le condensateur Cf est donc : 

4

i
I Cf

eff,Cf

Δ
=  (3-9) 

Selon le dimensionnement du filtre d’entrée, on sait que l’ondulation de courant dans cette 

capacité représente 9/10 de l’ondulation du courant i1. Le courant efficace maximale tolérée 

par cette capacité est donc : 

A4,5
4

i
9,0

4

i
I max,1max,Cf

max,eff,Cf =
Δ
⋅=

Δ
=  
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3.2.4. Réalisation et choix des composants 

 

Comme mentionné précédemment, les inductances sont parcourues par des courants 

d’amplitude élevées. Ces inductances seraient extrêmement volumineuses si elles étaient 

bobinées en utilisant des circuits magnétiques en ferrite qui généralement sont saturées pour 

une induction voisine de 0,5 T [3-2, 3-3, 3-4]. 

 

Les inductances ont donc été dimensionnées à l’aide de circuits magnétiques de type 

POWERLITE C-Core de la société Metglas ayant une induction de saturation voisine de 

1,57 T [3-5]. Un programme est fourni par le fabriquant afin de choisir le type de circuit 

magnétique à utiliser, le nombre de spires et la dimension de l’entrefer (tableau 3-1). 

 

Inductance Circuit magnétique Nombre de spires Entrefer 

Lf AMCC50 7 2 mm (1 mm par bras) 

L11, L12 AMCC32 9 1,4 mm (0,7 mm par bras) 

L2 AMCC25 12 1,1 mm (0,55 mm par bras) 

Tableau 3-1. Circuits magnétiques, nombre de spires et dimension de l’entrefer. 

 

Les valeurs mesurées grâce à un RLC-mètre de la société Fluke, pour une fréquence 

de 10 kHz, des inductances réalisées sont indiquées ci-dessous : 

• Lf = 16 µH   

• L11 = 36 µH   

• L12 = 35 µH   

• L2 = 49 µH   

 

Ces valeurs mesurées sont légèrement supérieures aux valeurs initiales prévues et 

conduisent à une ondulation plus faible des courants.  

 

Pour la capacité du filtre d’entrée Cf, un condensateur polypropylène métallisé 

Eurofarad de capacitance 60 µF, de tenue en tension 480 V, et de tenue en courant efficace 58 

A est retenu pour Cf. Pour la capacité intermédiaire C1, quatre condensateurs électrolytiques 

Sicsafco de capacitance 1000 µF, de tenue en tension 250 V, et de tenue en courant efficace 

33 A sont mis en parallèle, ce qui satisfait la contrainte en courant, et l’ondulation de tension. 
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Quant aux capacités de sortie C21 et C22, deux condensateurs polypropylènes métallisés 

Eurofarad de capacitance 300 µF, de tenue en tension 480 V, et de tenue en courant efficace 

45 A sont mis en parallèle pour chaque capacité. 

 

Pour les interrupteurs du premier convertisseur K11, K12, nous utilisons les modules 

IXFN230N10 de la société IXYS, module de transistors MOS de puissance en boîtier 

ISOTOP. La tenue en tension de ces interrupteurs est choisie à 100 V, soit deux fois plus que 

la tension correspondant au point de fonctionnement. La tenue en courant de ces transistors 

est de 230 A, valeur largement supérieure au courant nominale dans l’application, mais qui 

permet d’avoir une faible résistance série à l’état passant. Pour les interrupteurs du deuxième 

convertisseur K21, K22,  des modules MOS de puissance de la société IXYS ayant une tenue 

en tension de 200 V pour un courant de 180 A ont été choisis. Ces modules sont référencés 

IXFN180N20. 

 

La diode D0 est utilisée afin d’éviter que le courant de source devienne négatif, elle 

fonctionne en état passant pendant toute la durée de fonctionnement du système. Ses pertes ne 

sont donc que des pertes de conduction, liés au niveau de la chute de tension à ses bornes. 

Nous utilisons une diode Schottky référencée IR240NQ045 de chez International Rectifier, 

qui n’a que 0,55 V de chute de tension à 240 A. Pour les diodes du premier convertisseur D11 

et D12, des modules STMicroelectronics STPS160H100TV sont utilisés, module comprenant 

deux diodes Schottky indépendantes. La tenue en tension des diodes est de 100 V, et la tenue 

en courant de chaque diode est de 80 A. Chaque diode est réalisée par la mise en parallèle de 

deux diodes d’un même module. Pour les diodes du deuxième convertisseur D21 et  D22, nous 

utilisons des modules IXYS DSS2x101-015A, module aussi comprenant deux diodes 

Schottky indépendantes. La tenue en tension des diodes est de 150 V, et la tenue en courant de 

chaque diode est de 100 A.   

 

 

3.2.5. Vérification du dimensionnement 

 

Une fois que l’on a choisi les différents composants et réalisé les inductances, nous 

disposons de leurs paramètres. Il est donc intéressant de vérifier différentes grandeurs. 
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3.2.5.1. Courant de démarrage 

 

Pour le filtre d’entrée, associé à la diode D0 (figure 3-1), lors d’une mise en service de 

la source avec une tension nulle aux bornes des capacités, avant de commander les 

interrupteurs et en supposant que la tension de sortie est établie, on a le schéma équivalent de 

la figure 3-6, où l’inductance L1 représente la valeur équivalente de la mise en parallèle de L11 

et L12, et D1 est équivalente aux diodes D11 et D12. 
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i1isource
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Figure 3-6. Schéma équivalent lors d’une mise en service de la source avec une tension nulle 

aux bornes des capacités. 

 

La mise en équation de ce système conduit à résoudre un système d’ordre 4 et aux 

formes d’onde de la figure 3-7. Il est difficile de relier sur ces formes d’onde les résultats 

obtenus aux valeurs des paramètres. 
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Figure 3-7. Résultats de simulation (V0 = 20 V, Lf = 16 µH, L1 = 18 µH, Cf  = 60 µF, C1 = 

4mF, r0 = 35 mΩ1, r1 = 4,5 mΩ2). 

                                                 
1La valeur de r0 est estimée pour représenter la somme des résistances interne de la source, de Lf et de D0. 
2 r1 représente la résistances des diode et des inductances placées en parallèle. 
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On peut malgré tout simplifier le problème en considérant deux schémas, l’un 

correspond aux basses fréquences, l’autre aux hautes fréquences. 

 

La capacité Cf étant très faible devant la capacité C1 (60 µF par rapport à 4 mF), on 

peut négliger Cf en basses fréquences (figure 3-8). 
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Figure 3-8. Schéma équivalent en basses fréquences. 

 

On a alors pour ce schéma la solution suivante : 
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La réponse en tension et en courant est représentée sur la figure 3-9, l’amortissement 

pour les paramètres utilisés (Lf = 16 µH, L1= 18 µH, C1 = 4mF, r0 = 35 mΩ, r1 = 4,5 mΩ ,V0 = 

20 V) est de 0,214. On a une alternance de courant et de tension, les diodes se bloquent 

lorsque le courant i_BF veut s’inverser. On a alors pour les valeurs maximales : 
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Figure 3-9. Réponse en tension et en courant en basses fréquences. 

 

Pour le schéma équivalent en hautes fréquences, la capacité C1 est négligée figure 3-

10). 
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Figure 3-10. Schéma équivalent en hautes fréquences. 

 

Il est difficile de trouver la solution de ce système d’ordre 3 avec amortissement. Sans 

amortissement, on obtient la solution suivante : 
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avec 
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Les termes alternatifs de ces solutions correspondent des oscillations en hautes 

fréquences qui sont représentées sur la figure 3-11.  
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Figure 3-11. Oscillations en hautes fréquences des courants (à gauche) et de la tension (à 

droite). 

 

Selon la solution précédente, on a les ondulations non amortie de courant et de 

tension : 

ω⋅
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⋅=Δ 2

f
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⋅=Δ
f1
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f

eq0
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2v

⋅
⋅=Δ  = 21,18 V 

 

On peut facilement constater que l’amplitude de l’ondulation haute fréquence de la 

tension est très proche de celle des oscillations de la figure 3-7 (figure 3-12 en bas). Pour les 

courants, on peut reconstituer les courbes de courant par la somme de courant en basse et 

haute fréquences, et comparer le résultat obtenu avec celui de la figure 3-7 (figure 3-12 en 

haut). 



 

 111

0

100

200

0 0.5 1 1.5

C
ou

ra
nt

 (
A

)

i1

i_BF  +  i1_HF

Temps (ms)

0

10

20

30

40

0 0.5 1 1.5
Temps (ms)

T
en

si
on

 (
V

)

ve_BF  +  ve_HF 

ve

0

100

200

0 0.5 1 1.5

C
ou

ra
nt

 (
A

)

Temps (ms)

isource 

i_BF + isource_HF

Figure 3-12. Comparaison des réponses en courant et en tension entre résultats reconstitués et 

ceux de la figure 3-7. 

 

En conclusion on peut considérer que lors du démarrage, la tension vint subit une demi 

alternance et se charge à la tension : 
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Cette valeur qui en théorie serait de 2·V0 soit ici 40 V est en fait limitée par l’amortissement 

dû aux différents termes résistifs. 

 

De l’autre côté, la tension de la capacité du filtre d’entrée subit une oscillation 
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finale obtenue par la simulation sur la figure 3-7 est inférieure cette valeur en raison de 

l’amortissement. 

 

Pour le courant à la réponse basse fréquence qui présente un maximum 

de
( ) ζ⋅

ω
ω
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⋅
ω⋅+
ζ⋅ arccos

af1

0 a

0

e
)LL(

arccossinV
, on peut ajouter l’amplitude de l’oscillation haute fréquence et 

considérer que le courant maximum a pour valeur : 
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 (3-12) 

 

Soit dans notre cas : 

isource,max = 176,12 A 

i1,max = 174,46 A 

Sur la figure 3-12, on obtient des valeurs légèrement inférieures, car le maximum de 

l’ondulation en haute fréquence est légèrement décalé du maximum de la réponse basse 

fréquence. 

 

Les contraintes en courant lors du démarrage de l’ordre de 175 A pour les 

interrupteurs, et en tension inférieures à 40 V sont tout à fait compatibles avec les 

interrupteurs choisis. Rappelons de plus que la tension intermédiaire sera finalement réglée à 

45 V.  

 

 

3.2.5.2. Variables liées au convertisseur 

 

Les valeurs des différents composants ont été déterminées précédemment. Les  fiches 

techniques des composants et la mesure pour les inductances conduisent aux valeurs des 

éléments parasites données dans le tableau 3-2. 
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Filtre 1er convertisseur 2e convertisseur 

Lf = 16 µH 

C1 = 60 µF 

L11 = 36 µH 

L12 = 35 µH 

C1 = 4 mF  

L 2 = 49 µH  

C1 = C2 = 600 µF 

 

rLf = 2 mΩ 

rD0 = 3 mΩ 

rL11 = rL12 = rL1 = 3 mΩ 

rk11 = rk12 = rk1 = 6 mΩ  

rD11 = rD12 = rD1 = 5 mΩ 

rL2 = 5 mΩ 

rk21 = rk22 = rk2 = 10 mΩ 

rD2 = rD21 = rD22 =  7 mΩ 

Tableau 3-2. Paramètres du convertisseur et éléments parasites. 

 

On en déduit alors le courant moyen débité par la source en tenant compte des 

éléments parasites : 

2

r)1(rr
rrr

V)1(V
I

1D11k11L
0DLf0

int10
source ⋅α−+⋅α+

+++

⋅α−−
=  (3-13) 

 

et le courant moyen d’entrée du deuxième convertisseur : 

2

r)1(rr
rrr

V)1(V
)1(I)1(I

1D11k11L
0DLf0

int10
1source12 ⋅α−+⋅α+

+++

⋅α−−
⋅α−=⋅α−=  (3-14) 

 

La figure 3-12 présente l’évolution des courants Isource et I2 en fonction du rapport 

cyclique α1 avec et sans éléments parasites. On observe que ces éléments parasites ne 

modifient pas la forme de l’évolution des courants mais diminuent leur valeur. 
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Figure 3-12. Evolution des courants en fonction du rapport cyclique du premier convertisseur. 
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L’ondulation du courant d’entrée du premier convertisseur devient : 

( ) int
1211

11
1 V

fLL

)1()12(2
i ⋅

⋅+
α−⋅−α⋅⋅

≈Δ  (3-15) 

et à cause de la valeur de l’inductance Lf est de 16 µF au lieu de 10 µF prévue, l’ondulation 

du courant débité par la source devient 1/16 de Δi1 : 
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)1()12(
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Celle du courant dans les inductances en parallèle devient : 
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12

11
12L11L V

fL

)1(
ii ⋅

⋅
α−⋅α

=Δ≈Δ  (3-17) 

Dans le deuxième convertisseur, cette ondulation a pour valeur : 
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 (3-18) 

 

 

3.2.5.3. Rendement théorique 

 

L’évolution du rendement du convertisseur en fonction du courant d’entrée est 

présentée sur la figure 3-13. Ce rendement est obtenu par calcul des pertes dans les 

inductances, et dans les composants semi-conducteurs.  
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Figure 3-13. Rendement théorique en fonction du courant d’entrée.  



 

 115

Au point de fonctionnement maximal soit 240 A de courant débité sous une tension de 

12,8 V par la source, les pertes dans les inductances sont environ 115 W pour Lf, 178 W pour 

L11 et L12, et 20 W pour L2 (valeur calculée avec la résistance des inductances et les pertes 

dans les matériaux, qui sont fonction de la fréquence du courant et de l’ondulation de 

l’induction [3-5]). Soit 313 W de perte dans les quatre inductances au point de 

fonctionnement maximal de la source. 

 

Les pertes dans les transistors MOS et les diodes du premier convertisseur sont 

d’environ 164 W, celles dans le deuxième convertisseur sont de 44 W. Donc les pertes dans 

les transistors MOS et les diodes sont d’environ 208 W. 

 

Quant aux pertes dans la diode D0, malgré une faible chute de tension à ses bornes à 

l’état passant, elles s’élèvent à 130 W. Cette diode dissipe environ 4% de la puissance fournie 

par la source. 

 

Donc, même si nous ne tenons pas compte des pertes dans les capacités, le rendement 

du convertisseur n’est que de 78% au point de fonctionnement maximal. Ceci n’est pas un 

bon rendement, mais est tout à fait normal pour des convertisseurs fonctionnant avec ce type 

de source faible tension, fort courant.  

 

 

3.2.5.4. Plage de fonctionnement 

 

Le dimensionnement du montage et des régulateurs effectués dans ce chapitre et le 

chapitre précédent suppose que le convertisseur fonctionne en mode de conduction continue. 

Or, si l’ondulation du courant est faible vue de la source, cette ondulation reste importante au 

niveau du convertisseur d’entrée. On a donc une plage de fonctionnement assez limitée, si 

l’on veut toujours être au niveau de ce convertisseur en mode de fonctionnement continu. Il 

faut que l’ondulation du courant dans les inductances L11, L12 et L2 (respectivement ΔiL11, 

ΔiL12 et Δi2) soit inférieure à deux fois la valeur moyenne du courant, soit :  

ΔiL11 = ΔiL12 = ΔiL1 ≤ 2·IL1 = Isource 

Δi2 ≤ 2·I2  (3-19) 

Selon les relations (3-13) et (3-17), le fonctionnement en conduction continue du 

convertisseur d’entrée est limité à une valeur de α1 comprise entre 0,582 et 0,766 (figure 3-
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14). Ce qui correspond à une capacité de réglage comprise entre 580 W et 3072 W de la 

puissance délivrée par la source. Pour le deuxième convertisseur, supposons sa tension de 

sortie ne varie pas beaucoup on a une relation entre les rapports cycliques des deux 

convertisseurs via la relation (3-14) : 

s

22D2k2Lint
2 V

I)rrr(V
1

⋅++−
−=α  (3-20) 

 

Avec les relations (3-14), (3-17) et (3-20), la limite pour α2 est entre 0,713 et 0,7195 (figure 3-

14). 
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Figure 3-14. Plage de fonctionnement du premier convertisseur (à gauche) et du deuxième 

convertisseur (à droite). 

 

Pour augmenter la plage de fonctionnement du convertisseur, on a deux possibilités : 

• Reprendre le contrôle en envisageant la possibilité de fonctionnement en 

conduction discontinue avec les problèmes inhérents à la commutation 

d’algorithmes à la frontière entre les modes discontinu et continu. 

• Modifier la structure du convertisseur afin de permettre au courant ondulé de 

changer de signe pour supprimer la non linéarité introduite par le passage en 

conduction discontinue. 

C’est cette deuxième solution que nous avons choisie en raison de sa simplicité. 

 

3.2.6. Réversibilité des convertisseurs 

 

Afin de permettre au courant instantané de devenir négatif à faible niveau de courant 

moyen, on utilise pour le convertisseur des interrupteurs commandables bidirectionnels en 

courant. Les interrupteurs sont réalisés par l’association d’un composant commandable et 
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d’une diode en antiparallèle. Le choix du type de composant est défini en fonction de ses 

contraintes en tension et en courant. Pour la contrainte en tension de l’interrupteur qui est au 

dessous de 200 V, les MOSFET et les diodes Schottky sont généralement choisis en profitant 

de leur faible chute de tension à l’état passant. Lorsque cette contrainte est au-dessus de 

200 V, ce sont des IGBT et diodes à recouvrement rapide qui seront généralement utilisés. 

Dans notre application, les interrupteurs de chaque étage sont des MOSFET associés à des 

diodes Schottky,  

  

Pour le convertisseur d’entrée, on obtient le schéma de la figure 3-15 déjà utilisées par 

plusieurs auteurs avec des sources réversibles [3-7,3-8]. 

L

VBT K1

u1

D1

D1'

K1'
u1'

VHT

 

Figure 3-15. Boost réversible. 

L’intérêt avec une pile à combustible est que l’entrelacement et le filtre d’entrée 

permet de réduire fortement l’ondulation du courant délivré par la pile qui ne verra pas les 

parties négatives de l’ondulation. 

 

Pour le convertisseur à trois niveaux, la structure proposée est plus inhabituelle (figure 

3-16). Elle présente en plus l’intérêt de permettre la précharge de la capacité intermédiaire à 

partir du bus continu. 
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Figure 3-16. Convertisseur à trois niveaux réversible en courant. 
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Ce montage étant inhabituel et il est nécessaire d’étudier son modèle en mode 

abaisseur. En mode de fonctionnement abaisseur, on a le schéma et les modes de commande 

de la figure 3-17. 
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Figure 3-17. Abaisseur à trois niveaux (en haut) et signaux de commande pour α < 0,5 (en bas 

à gauche) et α > 0,5 (en bas à droite). 

 

Comme pour l’élévateur, cet abaisseur est commandé par deux signaux u1 et u2, qui 

sont décalés d’une demi période de découpage. On a donc quatre intervalles possibles sur une 

période de découpage. Ces différentes séquences de fonctionnement sont présentées dans la 

figure 3-18. 
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Figure 3-18. Séquences de fonctionnement de l’abaisseur à trois niveaux. 
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On obtient pour le modèle du convertisseur : 
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 (3-21) 

avec u1(t) et u2(t) ∈{0,1}. 

 

En supposant que les formes d’ondes des tensions et de courant sont triangulaires, on a 

le modèle moyen : 
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 (3-22) 

 

Si l’on suppose que les tensions moyennes VC1 et VC2 sont identiques et égales à 
2

VHT , 

avec α1 = α2 = α’, on déduit la relation entre les tensions du côté haute tension VHT et du côté 

base tension VBT en régime permanent : 

'VV HTBT α⋅=  (3-23) 

Selon la figure 3-18, la contrainte en tension est aisée à définir : VC1 pour K1 et D1, et 

VC2 pour K2 et D2. Soit la moitié de la tension du côté haute tension  pour les interrupteurs et 

les diodes, l’avantage du trois niveaux est donc conservé. 

 

A noter que le rapport cyclique de conduction de l’interrupteur α’ est équivalent à 

celui de la diode de l’élévateur à trois niveaux. Si l’on utilise α pour représenter le rapport 

cyclique de conduction de l’interrupteur de l’élévateur à trois niveaux, on a la relation : 

α’= 1 – α.  

avec cette relation, on observe que la différence entre les modèles de l’abaisseur et de 

l’élévateur n’est que le signe du courant qui s’est inversé. Or, comme ce courant en abaisseur 

a été choisi de sens contraire de celui en élévateur, les deux modèles sont identiques. Le 

convertisseur à trois niveaux réversible peut donc utiliser le même régulateur de courant. 
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Les interrupteurs K1’ et K2’ seront commandés respectivement par les signaux 

complémentaires de u1 et de u2. Un temps mort entre chaque paire de signaux 

complémentaires est nécessaire pour éviter le court-circuit. RBT et RHT représentent 

respectivement la charge des côtés basse tension et haute tension. Ces résistances ont été 

ajoutées pour valider le fonctionnement de ce convertisseur.  

 

Le résultat de simulation réalisé sous SABER est présenté sur la figure 3-19 et montre 

que le dispositif peut fonctionner en abaisseur ou en élévateur. Les valeurs des composants 

utilisés pour la simulation correspondent à celles du montage complet : 

 

• Inductance :      L = 49 µH 

• Capacités :      C1 = C2= 600 µF, C = 4 mF 

• Tension du côté haute tension :   VHT = 120 V 

• Tension du côté base tension :   VBT = 40 V 

• Fréquence de découpage :     f = 10 kHz  

• Résistance :      RBT = 10 Ω, RHT = 10 Ω, 

 

 

Figure 3-19. Formes d’ondes du courant d’inductance lors d’un changement de mode de 

fonctionnement du convertisseur (courant du 10 A au -10 A).  

 

Les résultas de la simulation sur le système réversible complet (figure 3-20) sont 

présentés dans la figure 3-21. Les paramètres utilisés sont ceux qui ont été présentés dans le 

tableau 3-2. Ces résultats montrent que le convertisseur fonctionne bien avec un courant 

moyen faible, la plage de fonctionnement du convertisseur est ainsi élargie. Précédemment le 

point de fonctionnement minimal en puissance correspondait à une puissance de 580 W, soit 

un courant d’entrée de 30,8 A. Sur cette simulation, le courant d’entrée est de 7,4 A soit une 

puissance de 145 W. 
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Figure 3-20. Convertisseur élévateur bidirectionnel en courant.  
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Figure 3-21. Courants du convertisseur pour une puissance délivrée par la source de 145 W.  

 

 

3.3. Réalisation du convertisseur 

 

Le convertisseur réalisé est représenté sur les figures 3-22 et 3-23. Trois dissipateurs 

thermiques en aluminium, ayant une résistance thermique de 0,1 °C/W, ont été choisis pour 

porter les composants semi-conducteurs, de sorte que l’on obtienne une élévation de 
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température d’environ 30 °C sur les composants semi-conducteurs à pleine puissance. Les 

composants semi-conducteurs de chaque étage sont placés sur des dissipateurs thermiques 

séparés. La diode D0 est fixée sur un troisième dissipateur thermique. La figure 3-24 présente 

le banc d’essais complet. 
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Figure 3-22. Vu de dessus du convertisseur. 
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Figure 3-23. Vu de côté du convertisseur. 
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Figure 3-24. Banc d’essai. 

 

Le contrôle du convertisseur est entièrement numérisé à l’aide d’un AutoBox (DS1103 

PPC) de la société dSPACE, une solution de commande numérique en temps réel. Grâce à ce 

système de commande, le programme de contrôle est assemblé directement à partir du 

programme de MATLAB/Simulink. Le système dSPACE comporte 16 entrées convertisseurs 

analogiques-numérique ayant une entrée de ±10 V et génère des signaux de commande (0-

5 V).  

 

• Mesure des signaux 

 

Les capteurs de tension sont des LV25-P de chez LEM, et les capteurs de courant sont 

également fabriqués par la société LEM, ce sont des LA100-P et LA205-S en fonction de la 

plage de variation des courants. Après les conversions effectuées par les capteurs, les signaux 

mesurés sont ensuite traités par une carte « entrées » avant d’être envoyés à l’interface 

« Entrées/Sorties » de l’Autobox.  

 

• Carte « entrées » 

 

Cette carte reçoit les signaux analogiques mesurés par les capteurs (courant, tension) 

et les ajustent en gain (pour adapter la plage de la tension d’entrée des convertisseurs 
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analogique–numérique (CAN)) et en offset par des circuits analogiques. Chaque sortie de 

cette carte sert de donnée d’entrée pour l’Autobox. 

 

• DS1103 PPC contrôleur 

 

La carte de contrôleur référencée DS1103 PPC, est montée dans un AutoBox de 

dSPACE. Son diagramme structurel est donné dans la figure 3-25. A l’aide du toolbox Real 

Time Workshop de la société MathWorks, le système temps réel est entièrement programmé à 

partir de l'environnement MATLAB/Simulink.  

 

Figure 3-25. Diagramme de la carte DS1103 PPC [3-6]. 

 

Après la conversion analogique-numérique effectuée par les CAN, les signaux sont 

traités par un échantillonnage asynchrone à haute fréquence, puis par un moyennage.  

 

Les signaux de commande sont générés par deux blocs de générateur de MLI fournis 

par RTI (Real Time Interface), dont un générateur de MLI triphasé et un générateur de MLI à 

quatre canaux. Chaque générateur de MLI crée deux paires de signaux complétés décalées 

d’une demi-période entre elles pour commander les interrupteurs d’un étage. Ces signaux de 

commande sont sous format numérique (0 – 5 V). 
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• Carte « commande » 

 

Cette carte réalise l’interface entre les sorties du dSPACE et les drivers des MOSFET. 

Elle amplifie les signaux de commande à 15 V dans le but d’augmenter le rapport signal/bruit 

des signaux.   

 

• Driver des signaux de commande 

 

Les drivers utilisés sont des SKHI23/12 de la société SEMIKRON, composants 

réalisés industriellement. Ces cartes de driver permettent: 

- de générer un signal de défaut en logique haute ou basse en cas de court-circuit de 

composant ou d'un dysfonctionnement sur la tension d’alimentation, 

- d’isoler son entrée et sa sortie grâce à un transformateur en ferrite, 

- de générer un temps mort (de durée réglable) entre les signaux complémentaires d’un 

même bras.  

 

3.4. Essais expérimentaux 

 

Nous présentons dans cette section les résultats de tests expérimentaux effectués sur le 

convertisseur. Il s'agit de vérifier la structure et le bon fonctionnement des régulations 

proposées (régulation de courant, régulation de tension, régulation de puissance, etc.). Afin de 

tester la commande, une source limitée à 50 A a été utilisée dans un premier temps. Cette 

source a été réglée pour une tension fixée de 12 V, et un courant débité maximal de 50 A. 

Dans le but de répartir équitablement le gain global en tension aux deux étages, la tension 

intermédiaire est fixée à 40 V, car il n’y a que 10 batteries connectées en série pour la charge, 

soit une tension de sortie de 120 V. Une résistance de 1 Ω a été connectée entre les capacités 

de sortie et les batteries dans le but de faciliter pendant les essais le contrôle en puissance du 

dispositif. 

 

3.4.1. Essais en régime permanent 

3.4.1.1. Essais à 400 W 

 

Pour le point de fonctionnement de 400 W de puissance de charge du convertisseur, on 

présente les formes d’ondes des courants sur la figure 3-26.  
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i1

iL11

isource

iL12

10 A/div

20 A/div

20 A/div
 

i1
i2

ich

20 A/div
5 A/div

2 A/div

 

Figure 3-26. Formes d’ondes des courants pour une puissance de charge de 400 W. Tension 

d’entrée mesurée : 10,9 V. Tension intermédiaire mesurée : 40 V. Tension de sortie mesurée : 

136 V. 

 

Ce point de fonctionnement correspond au courant débité maximal de la source 

(50 A). La tension aux bornes de la capacité du filtre Ve mesurée est égale à 10,9 V, et la 

tension de sortie à 136 V. Le gain en tension global est donc de 12, 48.  

 

Pour le premier convertisseur, on observe que l’ondulation du courant iL11 est 

légèrement inférieure à celle de iL12, ce qui correspond bien aux valeurs des inductances 

mesurées en 3.2.4., et le courant fourni par la source isource possède bien un harmonique 

principal ayant une fréquence égale au double de la fréquence de commutation des 

composants. Cependant, la différence sur les valeurs d’inductances génère un faible 

harmonique à la fréquence de commutation des semi-conducteurs. Quant à l’ondulation du 

courant de source Δisource, elle est fortement réduite par le filtre d’entrée. Pour le deuxième 

étage, le point de fonctionnement impose un rapport cyclique des signaux de 0,72 pour une 

puissance de 400 W. La fréquence de l’ondulation du courant dans l’inductance i2 est doublée 

par rapport à celle des signaux de découpage, qui est la même que pour le convertisseur du 

premier étage. 

 

Cet essai valide le mode de commande pour un point de fonctionnement correspondant 

à la puissance maximale que peut délivrer la source utilisée. 
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3.4.1.2. Intérêt de la réversibilité des convertisseurs 

 

La figure 3-27 présente les formes d’ondes de courant pour une puissance de charge de 

100 W.   

 

i1iL11

isource

iL12 5 A/div

 

i1

i2 ich

10 A/div

5 A/div 1 A/div

 

Figure 3-27. Formes d’ondes des courants pour une puissance de charge de 100 W. Tension 

d’entrée mesurée : 11,4 V. Tension intermédiaire mesurée : 40 V. Tension de sortie mesurée : 

125 V. 

 

On observe que le courant de la source isource est toujours positif avec peu 

d’ondulation, alors que les courants dans les inductances des convertisseurs présentent des 

zones où ils sont négatifs. Cette réversibilité permet d’utiliser le même régulateur quelle que 

soit la valeur du courant moyen. 

 

3.4.1.3. Vérification de la nécessité de l’équilibrage des tensions 

 

Afin de vérifier qu’il est nécessaire d’imposer l’équilibrage des tensions capacité, on a 

représenté sur la figure 3-28 la tension aux bornes des capacités en présence de cet équilibrage 

puis en l’absence de celui-ci. 

Sur la partie gauche de la figure, les tensions sont égales en présence d’un contrôle de 

l’équilibrage. Sur la partie droite, à partir du point « A », ce contrôle est supprimé. Comme 

cela a été indiqué au chapitre 2, le moindre déséquilibre sur la commande ou sur la valeur des 

capacités conduit à un déséquilibre des tensions. Ceci montre que ce montage ne peut pas 

fonctionner au niveau du contrôle des tensions capacités en boucle ouverte ou en contrôle de 

la seule tension de sortie. 
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20 V/div

VC21

VC22

A

M/A régul. 
d’équlibrage

avec régul. 
d’équlibrage

sans régul. 
d’équlibrage

 

Figure 3-28. Formes d’ondes des tensions des capacités avec et sans régulation d’équilibrage 

(Pch = 150 W). 

 

3.4.2. Essais en régime transitoire 

3.4.2.1. Tests des régulateurs de courant 

 

Afin de tester les régulateurs de courant en régime transitoire, on fait varier la tension 

intermédiaire Vint et la puissance de charge Pch en observant le comportement des courants. 

Sur la figure 3-29, on donne les formes d’ondes des courants moyens I1, I2 et de leurs 

références lors d’un créneau de la tension intermédiaire Vint entre 30 V et 50 V, la puissance 

de charge étant fixée à 100 W. Lors de l’apparition du créneau, la tension intermédiaire 

augmentant, le courant I1 augmente et le courant I2 diminue pendant la durée du créneau, la 

puissance de charge étant constante. 

 

1 A/div

2,5 A/divI1 2,5 A/div

1 A/div

I1,ref

I2

I2,ref

 

Figure 3-29. Formes d’ondes des courants moyen I1, I2 et leurs références I1,ref, I2,ref lors d’un 

créneau la tension intermédiaire Vint entre 30 V et 50 V, Pch = 100 W. 



 

 129

La figure 3-30 représente la réponse à un échelon de puissance de 50 W à 350 W avec 

une tension intermédiaire de 40 V. Suite à cet échelon, les courant I1 et I2 augmentent. Sur 

cette figure le courant I1 a été légèrement décalé afin de permettre de le comparer avec sa 

référence.  

 

10 A/div

2,5 A/div 10 A/div

2,5 A/div

I1

I1,ref

I2

I2,ref

 
Figure 3-30. Formes d’ondes des courants I1, I2 et leurs références I1,ref, I2,ref lors d’un échelon 

de la puissance Pch de 50 W à 350 W, Vint= 40 V. 

 

3.4.2.2. Test d’équilibrage des tensions 

 

Le régulateur de courant du deuxième étage doit non seulement régler le courant mais 

aussi assurer l’équilibrage entre les tensions des deux capacités de sortie. Sa première 

fonction vient d’être validée expérimentalement dans la section précédente. On va alors tester 

l’équilibrage des tensions en régime transitoire dans les deux cas suivants :  

 

1. Créneaux de la tension intermédiaire Vint de 30 V à 50 V avec une puissance de 

charge Pch = 200 W ; 

2. Créneau de la puissance de charge Pch entre 100 W et 400 W, avec la tension 

intermédiaire Vint= 40 V. 

 

Les résultats des créneaux de tension intermédiaire sont rapportés sur la figure 3-31. 

On peut voir sur cette figure que les tensions des capacités de sortie ne sont pas modifiées lors 

des créneaux. 
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10 V/div

VC21

Vint,ref
10 V/div

2 V/div, offset 60 V

Vint

VC22 2 V/div, offset 60 V

 

Figure 3-31. Formes d’ondes des tensions des capacités de sorties VC21, VC22 lors des 

créneaux de la tension intermédiaire Vint de 30 V à 50 V, Pch = 200 W. 

 

Pour le créneau de puissance, on peut remarquer figure 3-32 que les tensions sont 

parfaitement contrôlées. Notons que sur cette figure la variable z2 représente l’évolution de 

l’une des sorties plates du système qui suit parfaitement sa référence. 

 

VC21

VC22

2 V/div, offset 60 V

z2p
z2 0,675 J/div

 

Figure 3-32. Formes d’ondes des tensions des capacités de sorties VC21, VC22 lors d’un 

échelon de la puissance Pch,ref de 100 W à 400 W, Vint= 40 V (z2 et z2p représentent l’une des 

sorties plates et sa référence). 

Sur ces deux figures les courbes ont été légèrement décalées afin de les comparer. 

 

3.4.2.3. Trajectoires des sorties 

 

La vérification de découplage entre les commandes des deux étages est effectuée en 

étudiant le comportement d’une sortie plate lorsque l’autre varie. Rappelons que ces sorties 

plates correspondent pour z1 à l’énergie stockée dans la capacité intermédiaire et pour z2 à 
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celle des capacités de sortie. La figure 3-33 à gauche présente la réponse du système à un 

échelon de puissance de charge de 50 W à 350 W (en haut) puis de 350 W à 50 W (en bas). 

La référence de tension intermédiaire est toujours fixée à 40 V. A la droite de cette figure, on 

donne les résultats obtenus par simulation. 

z2

z2p

z1p

z1

5 6 7 8

0

4

5 6 7 8

2.3

2.5

2.7

Temps (s)

z1

z1ref

z2

z2ref

 

 

z2

z2p

z1p

z1

5 6 7 8

3

4

5 6 7 8
2.2

2.6

3

Temps (s)

z1

z1ref

z2

z2ref

 

Ch1, Ch2 (1 J/div ); Ch3, Ch4 (0,0675 J/div ; offset : 2,3625 J). 
Figure 3-33. Evolution des sorties plates lors d’un échelon de puissance de charge. En haut, 

Pch de 50 W à 350 W ; en bas, Pch de 350 W à 50 W. A gauche, résultats expérimentaux ; à 

droite, résultats de simulation. 

On retrouve expérimentalement le résultat donné par la simulation : une variation 

importante de z2 n’a pas d’influence sur z1. 

 

En inverse de l’essai précédent, nous obtenons la réponse du système à un échelon de 

référence de la tension intermédiaire de 30 V à 50 V puis de 50 V à 30 V sur la figure 3-34. 

Dans les deux cas la puissance de charge s’est régulée à 200 W. Des résultats de simulation 

sont également donnés sur cette figure. 
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Ch1, Ch2 (1 J/div); Ch3, Ch4 (0,0675 J/div; offset : 2,3625 J). 
Figure 3-34. Evolution des sorties plates lors d’un échelon de tension intermédiaire. En haut, 

Vint de 30 V à 50 V ; en bas, Vint de 50 V à 30 V. A gauche, résultats expérimentaux ; à droite, 

résultats de simulation. 

 

Comme précédemment une variation de z1 n’a pas d’influence sur z2. Le découplage 

théorique des deux sorties plates est donc bien vérifié expérimentalement. 

 

3.4.3. Tests de l’estimateur de résistance 

 

L’estimateur de résistance est nécessaire pour définir la référence de tension de sortie à 

partir de la référence de la puissance de charge : r
V

P
VV

B

ref,ch
Bref,s ⋅+= , où r est la résistance 

série entre les capacités de sortie et les batteries. Une erreur sur la valeur de la résistance 

génère une erreur sur la tension à la sortie et donc sur la puissance transmise. Pour minimiser 
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l’erreur statique, un estimateur paramétrique est utilisé. Cet estimateur est défini par la 

relation suivante : 

ch

ch,ref

ˆdr P
r 1

dt P

⎛ ⎞
= −γ ⋅ ⋅ −⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
%     

où γ est positif et r% est la valeur de résistance estimée. 

 

Sur la figure 3-35 est représentée l’évolution de la puissance de charge Pch pour une 

référence de 150 W lorsque l’estimateur est mis en service avec une valeur initiale de 

résistance surestimée ou sous-estimée. 

r

A/M
estimateur

B

Pch

Pch,ref

50 W/div
0,5    /divΩ

r

Pch

Pch,ref

A/M 
estimateur

B

50 W/div
0,5    /divΩ

 

Figure 3-35. Formes d’ondes de la puissance de charge. A gauche, r est surestimée ; à droite, r 

est sous-estimée. 

 

A partir du point « B » où l’estimateur de résistance est activé, la puissance de charge 

converge vers sa référence annulant ainsi l’erreur statique. Comme cela a été montré dans le 

chapitre 2, la valeur de Ȗ fixe la dynamique de l’estimateur de résistance.  

 

Sur la figure 3-36 sont représentées les allures de la puissance de la charge Pch, de sa 

référence Pch,ref, et de la référence de sortie z2p pour différentes valeurs de Ȗ lorsque la 

référence de la puissance suit un créneau entre 200 W et 400 W. Nous pouvons constater que 

la puissance suit sa référence dans les trois cas, mais avec dépassement pour Ȗ = 0,05 et 0,1. 
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Pch,ref
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Ȗ = 0,0005        Ȗ = 0,05 

Pch,ref

Pch 200 W

400 W

z2p

 

Ȗ = 0,1 

Figure 3-36. Réponse à des créneaux de puissance pour différentes valeurs du terme Ȗ. 

 

Afin de trouver un compromis entre la rapidité et la performance de l’estimateur, nous 

avons choisi est Ȗ = 0,005. 

 

 

3.4.4. Rendement du convertisseur 

 

La figure 3-37 présente le rendement du convertisseur en fonction du courant débité 

pour la source utilisée (12 V, 500 A). 
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Figure 3-37. Rendement théorique (à gauche) et pratique (à droite) du convertisseur en 

fonction du courant de la source.  

 

La comparaison entre rendement théorique et rendement pratique montre une 

évolution similaire. Le maximum du rendement est apparu pour un courant d’entrée au 

voisinage de 33 A dans les deux cas. Le rendement en pratique est plus faible que le 

rendement théorique (86% au maximum contre 93,5%). Ces différences ont deux origines. 

Premièrement, une sous-estimation des pertes de commutation dans le deuxième 

convertisseur. Celui-ci au départ n’était pas bidirectionnel, des diodes ont été ajoutées. Les 

câblages ne sont donc pas optimums. Deuxièmement des résistances de contact sont apparues 

sur le montage, résistances non prise en compte dans le calcul théorique. 

 

 

3.5. Conclusion 

 

Dans ce chapitre, nous avons présenté le dimensionnement et la réalisation d’un 

convertisseur d’une puissance maximale de 3 kW sous une tension d’entrée de 12,8 V. Par 

rapport au chapitre 2, différents éléments ont été ajoutés lors de la mise au point du 

convertisseur : 

- une diode afin d’éviter au courant de s’inverser dans la source ; 

- un filtre d’entrée afin de réduire l’ondulation du courant délivré par la source. 

 

Enfin la présence de ce filtre d’entrée et l’entrelacement a permis de réduire très 

fortement l’ondulation du courant délivré par la source. Nous avons ainsi en modifiant la 
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nature des interrupteurs, rendu les convertisseurs réversibles. Ceci a permis de simplifier la 

commande des convertisseurs tout en élargissant leur plage de fonctionnement. 

 

Les essais expérimentaux ont été effectués avec une source de tension 12 V 50 A, dont 

la puissance maximale délivrée est de 600 W. En sortie la tension nominale des batteries est 

de 120 V d’où un rapport de transformation de 10 minimum. L’objectif de réduction de 

l’ondulation du courant de source a été atteint, le bon fonctionnement des régulateurs de 

courant a été validé expérimentalement, et la commande globale basée sur la notion de 

platitude a montré également son efficacité vis-à-vis de la mise en cascade de convertisseurs.  
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Conclusion générale 

 

 

 

L’objectif principal de cette thèse était de proposer une structure de convertisseur non-

isolé continu-continu et son contrôle, qui permettent de connecter une source de type basse 

tension mais fort courant et un banc de batteries avec un rapport de transformation important. 

Après des études sur les structures non-isolées existantes, une structure avec mise en cascade 

de deux convertisseurs a été retenue. 

 

Le calcul des pertes dans une structure entrelacée et une structure à trois niveaux ont 

été comparés pour différentes tensions de sortie avec la même source d’entrée. Ces 

comparaisons ont conduit à choisir la structure entrelacée pour le premier étage, et la structure 

à trois niveaux pour le deuxième étage.  

 

Les régulateurs de courant de chaque convertisseur ont ensuite été étudiés. Notre choix 

s’est porté sur des régulateurs non-linéaires qui régulent le courant moyen à une fréquence 

fixe avec MLI, par mode de glissement afin de bénéficier de la robustesse de ce type de 

commande. Nous avons ensuite montré que chacune des tensions aux bornes des capacités de 

sortie de la structure à trois niveaux devait être contrôlée. Sinon le moindre déséquilibre dans 

le montage ou la commande entraîne un déséquilibre des tensions. L’équilibrage des tensions 

a été intégré dans la définition du régulateur de courant du deuxième convertisseur.  

 

Quant au contrôle global, nous avons choisi de régler la tension intermédiaire et la 

puissance transitée à la charge. Pour la tension intermédiaire, une tension fixe a été choisie de 

façon à répartir équitablement le rapport de tension entre les deux étages. La régulation de la 

tension intermédiaire et de la puissance est basée sur les notions de platitude qui permettent 

une linéarisation des systèmes non-linéaires. De plus, on a développé un estimateur de 

résistance qui permet de fournir une valeur précise de la résistance de ligne placée entre la 

sortie et le banc de batteries. Cette valeur est utilisée dans le contrôle global pour calculer la 

référence de la tension de sortie. Grâce à cet estimateur, les erreurs dues aux imprécisions sur 

la valeur de la résistance ont été supprimées. 
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Afin d’augmenter la plage de fonctionnement avec le mode de contrôle retenu, la 

structure du convertisseur a été rendue réversible en courant. Avec cette réversibilité en 

courant, il n’y a plus de définition d’un mode de fonctionnement discontinu et d’un mode de 

fonctionnement continu, le même régulateur peut être utilisé sur toute la plage de réglage. De 

plus, la bidirectionnalité du convertisseur de sortie permet de préchager aisément la capacité 

intermédiaire. 

 

Les résultats expérimentaux obtenus avec le banc d’essais ont permis de valider la 

structure, les régulateurs de courant et le contrôle global, ainsi que l’estimateur de résistance 

proposé. Ces essais ont été effectués avec une source 12 V, 50 A. Les évolutions en cours de 

ce travail consistent à : 

- supprimer la résistance placée entre la sortie et les batteries ; 

- faire des essais avec une pile à combustible et non une source programmable ; 

- effectuer des essais sous 240 A, valeur pour laquelle le convertisseur a été 

dimensionné. 
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RESUME en français 
Ce travail concerne l’étude, le dimensionnement et la réalisation d’un convertisseur continu-continu, 
associé à une source de type pile à combustible. Pour l’application envisagée, ce convertisseur a un 
rapport de transformation élevé voisin de 12. De plus l’ondulation de courant est limitée à 1% du 
courant moyen maximal. 
La mise en cascade de deux convertisseurs a été retenue pour obtenir un rapport de transformation 
élevé. Le premier étage est un Boost entrelacé associé à un filtre d’entrée de type L-C, qui permettent 
de réduire fortement l’ondulation du courant de source. Le second étage est un Boost à trois niveaux 
qui permet de diminuer les contraintes en tension sur les interrupteurs, et de réduire ainsi les pertes du 
convertisseur.  
La commande du convertisseur est ensuite définie en se basant sur l’utilisation d’un régulateur non 
linéaire. La gestion globale du système est effectuée par la régulation de la tension intermédiaire et de 
la puissance transitée à la charge en utilisant les principes des commandes « plates ». 
Enfin un banc de tests à puissance réduite (3 kW) a été réalisé, afin de valider le fonctionnement du 
convertisseur et les régulations proposées. 
 
 
TITRE en anglais 
HIGH VOLTAGE RATIO DC-DC CONVERTER FOR FUEL CELL APPLICATIONS 
 
 
RESUME en anglais 
This work deals with the study, design and building of a DC-DC converter, which is associated with a 
fuel cell source. According to the application, this converter should have a high voltage ratio which is 
about 12, and it is able to limit the ripple current of source below 1% of the maximum average current. 
A cascaded structure composed by two converters has been chosen and allows obtaining a high 
voltage ratio. The first stage is an interleaved Boost associated with a L-C input filter, to reduce ripple 
of the current delivered by the source. The second stage is a three-level Boost which reduces the 
voltage stress of the switches, thereby reducing losses of the converter. 
The control of the converter is defined basing on the use of a non-linear regulator. Thanks to use the 
flatness control, the global control is realized through the regulation of the intermediate voltage and of 
the power transited to the load. 
Finally, a small power test converter (3 kW) has been realized, in order to validate the converter 
operation and the proposed control. 
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