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RESUME - L’objectif de cet article est de proposer un modele
pour le convertisseur CLLLC et de I’utiliser pour la synthése d’une
commande performante. Cette étude présente une modélisation dy-
namique du convertisseur CLLLC intégrant la variation de la fré-
quence et de la tension de la batterie. Ensuite, une structure de
commande simplifiée est développée en s’appuyant sur une analyse
des données pour identifier le péle dominant influencant le com-
portement en régime transitoire. Par conséquent, le comportement
du courant moyen de la batterie, peut étre approximé par un mo-
dele de premier ordre. Une analyse de sensibilité est réalisée pour
évaluer I’impact des variations des parametres sur le gain du cou-
rant. Les simulations MATLAB/Simulink confirment la pertinence
du modéele et P’efficacité de la régulation dans les applications de
chargeur embraqué.

Mots-clés — Chargeur embarqué , Convertisseur résonant CLLLC
, Analyse des harmoniques, Commande linéarisante.

1. INTRODUCTION

Avec le développement des véhicules électriques et leur in-
tégration de plus en plus répandue, les chargeurs embarqués
jouent un rdle clé dans I’amélioration de I’efficacité du trans-
fert énergétique et la préservation des batteries [1]. Parmi les
diverses configurations utilisées, les convertisseurs résonants bi-
directionnels se révelent particulierement adaptés aux systémes
permettant un échange d’énergie dans les deux sens : Vehicle to
Grid (V2G) et Grid to Vehicle (G2V). Dans ce contexte, 1’ar-
chitecture globale du chargeur embarqué repose sur un étage
intermédiaire, qui permet d’adapter le niveau de tension et d’as-
surer I’isolation. Ce travail inclut la modélisation du convertis-
seur sous différentes conditions, notamment la variation de la
plage de tension de la batterie ainsi que la fréquence liée a la
commutation des interrupteurs. Parmi les différentes stratégies
de commutation, la Pulse-Frequency-Modulation (PFM) se dis-
tingue par son adaptabilité et son efficacité énergétique. En ajus-
tant dynamiquement la fréquence de commutation, elle réduit
les pertes et améliore le rendement de la conversion [2] et [3].

Lors de la commutation des interrupteurs en PFM, 1’'un des
principaux défis est que, lorsque la fréquence varie, le courant ne
reste plus sinusoidal a mesure que 1’on s’éloigne de la fréquence
de résonance. Cette distorsion introduit des composantes har-
moniques significatives, compromettant I’analyse et la modéli-
sation du convertisseur. Dés lors, les méthodes conventionnelles,
comme First-Harmonic-Approximation (FHA), deviennent de
moins en moins fiables, car elles supposent un courant quasi-
sinusoidal [4], [5] et [6] et par conséquent un comportement
uniquement lié au premiere harmonique. L’approche dévelop-
pée dans [7] vise a améliorer I’estimation dynamique de la résis-
tance équivalente pour mieux représenter la batterie.Elle permet
de mieux caractériser cette résistance et de I’intégrer a 1’étude
développée dans les sections suivantes.

Malgré les avancées dans la modélisation des convertisseurs
résonants CLLLC, il demeure particulierement difficile d’expri-
mer directement le courant en fonction de la fréquence. En ef-
fet, la modélisation conduit généralement & établir des équations
d’état ou des modeles de comportement, qui incluent des termes
non linéaires, ne permettant pas d’obtenir une relation explicite
entre la fréquence et le courant de la batterie [8] et [9]. Cette

complexité rend I'utilisation des modeles obtenus pour la com-
mande assez difficile. Dans le cas de la modulation PFM, cette
difficulté influence la régulation, empéchant une commande ef-
ficace du courant de la batterie via une simple variation de fré-
quence. Pour pallier ces insuffisances, les stratégies de controle
conventionnelles font appel a des techniques non linéaires [9],
[10] et [11], afin de compenser 1’absence de relation analytique
directe entre la fréquence d’entrée et le courant de sortie. Toute-
fois, bien que performantes, ces méthodes complexifient la mise
en ceuvre du contrdle et en réduisent la compréhension phy-
sique.

L’objectif de cet article est de proposer un modele linéaire a
parametres variants qui traduit le comportement du convertis-
seur. Ensuite, en se basant sur le calcul des impédances, une
relation entre le courant moyen de charge et la fréquence d’en-
trée du convertisseur est proposée. Cette expression est utili-
sée pour calculer le gain statique du modele proposé analyti-
quement. Les constantes de temps du convertisseur sont identi-
fiées en se basant sur la méthode des moindres carrées. De plus,
le modele proposé est utilisé pour dimensionner un régulateur
permettant d’imposer le courant de charge en faisant varier la
fréquence d’entrée. La commande est basée sur un régulateur
Proportionnel-Intégral(PI) et une compensation du gain rendue
possible grace au calcul de I’inverse du gain analytiquement.
Enfin, il est connu que ces convertisseurs présentent des varia-
tions paramétriques dues a la dispersion de fabrications. Les
composants électroniques, notamment les condensateurs et les
inductances, varient et peuvent donc impacter les performances
de la boucle de régulation. De ce fait, une analyse de sensibilité
est menée sur le gain du courant et les performances du controle
afin d’évaluer leur influence sur la stabilité et la précision. L’ ef-
ficacité de la méthode de commande proposée est montrée a tra-
vers des exemples de simulations.

Cet article est organisé comme suit : la Section 2 présente
le contexte d’étude. La Section 3 détaille la modélisation du
convertisseur CLLLC. La Section 4 présente une synthése de
la loi de commande. Enfin, la Section 5 discute des perspectives
et des conclusions de ce travail.

2. ANALYSE DU CONVERTISSEUR RESONNANT CLLLC
2.1.  Structure du convertisseur résonnant CLLLC

Le convertisseur résonnant CLLLC est constitué d’une struc-
ture en pont complet a la fois sur le c6té primaire et au secon-
daire, comme nous étudions uniquement la fonction chargeur,
nous utilisons uniquement un pont redresseur a diodes. Il est re-
présenté sur la Figure 1. Sur cette figure, L1 et Ly représentent
les inductances du circuit résonnant, tandis que L,,, est I’induc-
tance de magnétisation du transformateur. Les composants C et
C5 sont les condensateurs résonnants. Enfin, E' et V4, sont les
sources de tension continue (DC). Toutefois, la source FE, bien
que considérée constante ici, provient en réalité d’un étage re-
dresseur de type power factor correction. Elle peut donc varier
et posséder une ondulation. Ce probleme sort du cadre de cet
article. Les tensions aux bornes du circuit résonnant CLLLC,
apres le pont onduleur et avant le pont redresseur, sont dénotées
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FIG. 1. Structure du convertisseur résonnant bidirectionnel de type CLLLC.

Pour modéliser le convertisseur CLLLC, les hypotheses sui-
vantes sont faites :

1. le transformateur est idéal.
2. les composants sont parfaits.

2.2.  Forme d’Onde du Courant selon la Fréquence

Pour le convertisseur simulé en Figure 2, la fréquence de ré-
sonance, définie par le gain maximal, est de f, = 100 kHz. On
peut observer sur la Figure 2 que les courants sont uniquement
sinusoidaux autour de la fréquence de résonance. De ce fait,
I’hypothese de 1’approximation au premier harmonique pour la
modélisation de la batterie et du redresseur a diode par une ré-
sistance équivalente constante dans le convertisseur n’est valide
qu’autour de cette fréquence. En dehors de cette plage de fré-
quence, les harmoniques déforment la forme d’onde du courant
(voir la Figure 2). Dans [7], on a proposé une méthode basée sur
une analyse harmonique étendue, permettant d’améliorer 1’esti-
mation de la résistance équivalente en dehors de la fréquence de
résonance du convertisseur.

f=80KHz

=100 KHz

Courant (A)

© p=r20kHz

" Temps(s)

FIG. 2. Forme d’onde du courant selon les variations de fréquence.
2.3.  Circuit résonnant équivalent CLLLC

Pour modéliser le convertisseur CLLLC, on considére que
I’ensemble redresseur-batterie est équivalent a une résistance.
Pour cela, nous considérons les hypotheses suivantes :
e le redresseur commute selon le signe du courant I
(Voutn = Voar - Sgn(ILQ));
e les composants du secondaire sont ramenés au primaire ;
La premiere hypothese est justifiable par le fait que les formes
d’onde générales du courant I, et de la tension V;, sont en
phase grace au redresseur a diodes [7]. Dans ce modele, cette ré-
sistance représente implicitement la puissance transférée et dis-
sipée dans la batterie. En effet, la tension secondaire V;, et le
courant secondaire I;, sont intrinsequement liés a cette puis-
sance dissipée, ce qui justifie cette représentation simplifiée. Le
circuit équivalent du convertisseur est représenté sur la Figure 3.
Dans la section suivante, les résultats obtenus sont basés sur
les parametres d’un convertisseur spécifique décrits dans [12].
Les simulations montrent que ce convertisseur fonctionne majo-
ritairement en Mode de Conduction Continue (CCM) et qu’au-
dela de 380 V, il passe en Mode de Conduction Discontinue
(DCM) [7]. Tl est important de noter que, dans les applications
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FI1G. 3. Circuit équivalent du convertisseur CLLLC.

industrielles, la modulation PFM est largement utilisée dans la
zone Zero-Voltage-Switching (ZVS) pour optimiser I’efficacité
et minimiser les pertes par commutation [13].

3. MODELISATION DU CONVERTISSEUR

Dans cette section, un modele simple permettant la synthese
de lois de commande pour piloter le convertisseur étudié est pro-
posé.

3.1.  Caractérisation de la dynamique du systéme

L’ objectif principal de ce travail est de proposer une straté-
gie simple et efficace de controle du courant de charge pour
le convertisseur CLLLC. A partir de la Figure 4 nous pouvons
observer que la réponse du courant moyen de la batterie a des
faibles variations de fréquence de la pulsation w (1% de la fré-
quence initiale) présente une dynamique transitoire suivie d’une
stabilisation vers une valeur constante (apres filtrage) en régime
permanent. Ce comportement peut étre modélisé par une fonc-
tion de transfert du premier ordre. Le convertisseur possede plu-
sieurs poles, mais nous considérons ici une fonction de transfert
a parametres variants en fonction de la fréquence sous la forme :

< Ibat > (S)

w(s)

ol G (w, Vo) est le gain statique et 7(w, Vi) est une
constante de temps. Noté que le convertisseur est un systeéme
non linéaire possédant plusieurs pdles dépendant de la fré-
quence. Toutefois, 1’objectif ici est d’obtenir un modele sim-
plifié, utile pour la synthese de lois de commande. Dans les sec-
tions suivantes, nous analyserons 1’impact des pdles du conver-
tisseur sur sa dynamique transitoire et vérifierons la pertinence
de négliger les dynamiques rapides. De plus, le gain du systéme
sera calculé analytiquement et sa sensibilité vis-a-vis des varia-
tions paramétriques sera analysée.
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FIG. 4. Le courant moyen de la batterie sous de faibles variations de fréquence
allant jusqu’a 1% pour Vi, = 200V,

3.2.  Caractérisation du comportement statique du systéme

L objectif de cette partie est de proposer une méthode de cal-
cul analytique du gain G (w, Viy). A partir de la Figure 1, la
relation entre le courant moyen de la batterie Iy, et 15 peut
étre définie par :

2

Ibal, avg — ;ILQ,rms )
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De ce fait, pour calculer le gain statique G(Vjqt,w) nous pou-
vons chercher a exprimer le courant I en fonction de la fré-
quence. A partir de la Figure 3, en utilisant le calcul des im-
pédances, la résistance équivalente R,. peut étre écrite comme

<
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X=X - Xo+ X, -Xg+X5-X3
A partir de (3), en isolant R,., nous obtenons : R
215 : Courant moyen ‘de la batterie sous‘ une faible variatifm de fréquence :
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FIG. 6. Comparaison entre le gain analytique et le gain obtenu a partir de la

5 5 réponse indicielle pour une tension V4, = 200V,
E-X3)° — V2, (X1 + X ) o .
I 4 \/(( 3) Viar * (X1 + Xs) ©) 3.3.  Estimation des constantes de temps du convertisseur
L2,rms : (o N N .
A V2 X Pour caractériser completement le modele (1), il faut calcu-

ler la constante de temsp 7(w, Viy ). Pour identifier la constante
En développant et en réarrangeant la derniére expression, on de temsp, nous utilisons 1’algorithme des moindres carrés pour

obtient : différentes tensions de batterie. A titre d’exemple, la Figure 7
illustre I’application de cet algorithme pour une tension de bat-

Vb % by o+ by w2 terie Vi = 200V. Comme on peut clairement I’observer sur

Irow = I 5 , @) cette figure, la constante de temps varie en fonction de la fré-
ap-w*+az-w?+1 quence. Nous avons donc cherché a définir un intervalle entre

[Tmin,  Tmax] OU Timin €t Tmax sont les constantes du temps mini-

Avec male et maximale, respectivement. Les constantes de temps sont
8 9 ) ,7 identifiées pour I’ensemble des tensions de batterie possibles
by=:%- [(E L - Cr-C2)" = Vg - (L1 C1 - Co 4 Lim - C1 - C2) ] avec un pas de variations de 10 Volts. Le résultat de 1’algorithme
by =28 -V2, -C2-(L1-C1-C2+ Ly -C1 - Co) d’identification est représenté sur la Figure 8. On peut remar-

b3 = %5 - (Voat - C2)? quer que le convertisseur posséde un pole dominant en prenant

a1 =(L1-Ly-C1-Co+L1-C1Lm-Ca+La-Cy-Liy-C1)  laconstante de temps maximale. La synthese du régulateur peut

ag = (L1-C1+ L2 Ca+ Ly - C1+ L - C2) se faire donc par rapport au pire cas i.e., en considérant un mo-

) ) ) ] (@) dele de premier ordre avec la constante du temps Tmax.
A partir de I’expression (7), le gain peut étre défini comme suit :

Tdominant — maX(T(w7 ‘/bat)) (1 1)
Al Ipog —Ir22

Ganalitique (wv V;Jat) = Aw = w w 5 (9) %10
1 — w2

7(s)
NN
S

—=—Constante de temps 7

avec Iy défini par I’expression (7).

On peut également calculer le gain a partir de la réponse in-
dicielle comme illustré sur la Figure 5. A chaque variation de
fréquence, la valeur de AT/Aw peut étre calculée afin d’éva-
luer I’évolution du courant en fonction des changements de la
fréquence.

Constante de temps
£ o [o0]

G ratique — AILQ (10) . : '
pratq Aw 0.8 0.9 1 1.1 1.2 1.3 1.4 15

Pulsation w (rad/s) %108

L L

Apres avoir comparé le gain théorique et celui issu des simu-
lations sous Simulink indiquées sur la Figure 6, il apparait que
les deux sont tres proches. L’intérét du calcul analytique du gain
réside dans la possibilité de le compenser dans la structure de De plus, la Figure 9 présente le tracé réponse du modele du
commande. premier ordre identifié avec les parametres estimés, ainsi que la

FIG. 7. Constante de temps identifiée en fonction de la fréquence pour une
tension Vi, = 200V,
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sortie du convertisseur simulé. L’erreur moyenne entre les deux
courbes exprimée en pourcentage est calculée selon la formule
suivante :

12

ref

Ler — In)?
Erreur moyenne = <(reff")> x 100 (12)

ol [.f représente les données simulées, tandis que I corres-
pond aux données extraites du modele identifié.

Erreur moyenne : 12 % ; qualité de I'ajustement : 89 %

0.05

—Modeéle réel
— -Modéle estimé du premier ordre ||

Temps apres ['étape (s) %103
FIG. 9. Comparaison entre le modele réel et le modele du premier ordre estimé
du courant.

4. SYNTHESE DE LA LOI DE COMMANDE

La structure du contrdle en boucle fermée est illustrée dans
la Figure 10. Elle intégre a la fois un régulateur Proportionnel-
Intégral (PI), la compensation du gain G(w, Vjqt), ainsi qu’un
dispositif anti-windup. Le régulateur PI est défini par G(s) =
K, + K;/s. Il est congu par placement de pdles, permettant
d’imposer un comportement entrée-sortie de second ordre au
systeme en boucle fermée. Les coefficients du régulateur PI sont
ajustés pour obtenir un coefficient d’amortissement de { = 0.7
ce qui limite le dépassement maximal a 5 %. Le temps de ré-
ponse désiré en boucle fermée est fixé a ¢, = 0.8ms. La pul-
sation naturelle est donc déterminée a partir du gabarit w,t, =
f(¢) par larelation w,, = 3/¢,.

Le gain G (w, Vhy) défini dans 1’équation (9) est variable et
dépend fortement de la fréquence d’une fagon non-linéaire. Pour
imposer la dynamique désirée du systeme en boucle fermée,
nous avons choisi de compenser cette non-linéarité en la mul-
tipliant par son inverse dans la loi de commande. La compensa-
tion est assurée par la fonction f~!(I*) indiquée sur la Figure
10. Le calcul de cette inversion est détaillé dans la sous-section
suivante.

4.1.  Calcul de Uinverse du gain G(w, Viat)

Comme cela a déja été mentionné, le gain G (w, Vi) dépend
également de la fréquence. De ce fait, I’'idée ici est de chercher
linverse w = ! (G, Vit ) afin de le compenser dans la boucle
de contrdle. L’ équation (13) est dérivée de 1’équation (7) afin de

Bloc de
Saturation

ITe[ I
Régulateur PPN £
o I—-| dh

Wipin = @ = Wpax

F1G. 10. Boucle-fermée du contréle.

déterminer ses racines, correspondant aux solutions du modele
inverse. La solution de I’équation (13), en changeant des va-
riables, peut étre obtenue analytiquement a I’aide de techniques
avancées telles que la méthode de Ferrari [14].

2
(a1 cwt 4 as cw? + 1) . Iﬁwms

6 4 2 (13)
—(bl'w —l—b2~w -I—bgbd):()

En effectuant les changements de variables y = w?, la der-
niere équation peut étre réécrite sous la forme :

Ay* + By + Cy* + Dy + E =0, (14)
avec des coefficients :

A= (a% ! I%Qrm,s) )

B:(2~a1~a2~122rm3—b1),

C= (2 car - I%Qrms + a% ’ I%?rms - b?) ) (15)
D= (2 as 1}gms—b3),
E= IEZrms'
Ensuite, en utilisant le changement de variable y = x — ﬁ,
I’équation est réécrite sous la forme :
4 prt+qr+r=0 (16)
avec
_8-A.-C—-3-B?
p - 8 . A2 I
_ B3-4.A-B-C+8-A%-D
q - 8 . A3 I
_16-A-B*-C—64-A*> B-D—3-B*+256- A*- E
"= 256 - A4 '
(17)

Pour résoudre 1’équation (17), on passe par la forme standard du
résolvant cubique (SFRC) décrite dans [14].

Comme indiqué dans [7], le convertisseur opere principale-
ment en zone ZVS. De ce fait, nous privilégions les solutions de
(13) situées au-dela de la fréquence de résonance.

4.2.  Analyse de Sensibilité du gain G(w, Vipat) et son inverse
au variations paramétriques

Les composants électroniques constituants le convertisseur
varient. Ces variations sont principalement dues aux disparités
de fabrication du convertisseur CLLLC. Dans la Figure 11, une
analyse de sensibilité a été réalisée sur le bloc inverse du gain
générant la fréquence w a partir du courant de référence I.y.
Avec des incertitudes pouvant atteindre +10% pour les induc-
tances et 5% pour les condensateurs. Ces écarts peuvent dé-
grader les performances des lois de commande dimensionnées
pour des parametres nominaux. Cela engendre des erreurs sur
les fréquences de commande. Cela induit une imprécision du
courant fourni a la batterie.

Imes



Lres G, f) f Convertisseur Ipar
— re

CLLLC
[Cl] neminal Lm varition

Convertisseur
CLLLC

f

[Cl] nominal
FIG. 11. Schéma bloc de I’analyse de sensibilité aux variations des parametres,
illustré pour C1 .

L’analyse de la robustesse réalisée commence par simuler le
bloc inverse du gain calculé en considérant les valeurs nomi-
nales des parametres du convertisseur. A ce bloc, on fournit [t
pour obtenir la fréquence de commande. Cette fréquence est en-
suite injectée dans le modele nominal du convertisseur CLLLC
ainsi que dans un modele du convertisseur affecté par des varia-
tions paramétriques. Ensuite, nous comparons les courants obte-
nus a la sortie des deux convertisseurs en calculant 1’écart A Iy,
(voir la Figure 11). Enfin, une analyse de 1’erreur et du gain est
réalisée en comparant le courant a la sortie du convertisseur af-
fecté par les variations paramétriques au courant de référence en
évaluant le rapport Ty / Let.

La Figure 12 présente 1’erreur en pourcentage entre le cou-
rant moyen de la batterie en conditions nominales et le courant
obtenu lorsque les parametres varient. Les cinq points indiquent
les niveaux de variation de C qui s’étendent de +5% par rap-
port a sa valeur nominale. On peut observer que 1’erreur entre
la valeur nominale et le courant, sous 1’effet des variations des
parametres, augmente avec la tension de la batterie.
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FIG. 12. Evolution de I’erreur A I, en fonction de la variation C1.
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Idéalement, la combinaison du gain G (w, Vi) et de son in-
verse devrait étre égale a I’identité. Toutefois, a cause des varia-
tions des inductances et capacités, le produit est différent de un.
Cela empéche une compensation parfaite du gain G(w, Vit ) et
affecte ainsi les performances de la loi de commande.

La Figure 13 illustre le rapport de gain normalisé sous la va-
riation de C7, montrant que son intervalle s’élargit avec 1’aug-
mentation de la tension de la batterie. Cela souligne 1’impor-
tance d’intégrer ces variations dans la commande afin d’as-
surer une régulation optimale. Cette approche, généralisable a
d’autres composants, permet d’évaluer la robustesse du systeéme
et de déterminer les zones nécessitant une compensation plus
efficace.

Ainsi, la figure 14 présente 1’histogramme global de la distri-
bution des gains normalisés, montrant que la majorité des rap-
ports de gain, en tenant compte des dispersions aléatoires des
composants i.e. analyse Monte Carlo, varie entre 0.7 et 1.3.
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Les variations paramétriques peuvent affecter la stabilité du
systeme. Dans la section suivante nous vérifions pour deux
exemples de tensions de batterie cette influence a travers des si-
mulations numériques du systéme en boucle fermée en présence
des variations paramétriques.

4.3.  Résultats de la simulation en condition nominale

Les simulations effectuées pour trois tensions de batterie
( 200V,250V,300V ) confirment I’efficacité de la loi de
contrdle synthétisée. Les Figures 15, 16 et 17 illustrent les ré-
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FIG. 15. Evolution temporelle du courant de charge I, de la référencel,.,

et du signal de commande pour Vi, = 200V

sultats obtenus apres 1’application de la loi de commande pour
différentes tensions de batterie. Dans la Figure 15, I’évolution
du signal de commande, c’est-a-dire la fréquence w*, est repré-
sentée en fonction du temps.

4.4.  Résultats de la simulation en présence des variations pa-
ramétriques

Les Figures 18 et 19 illustrent les performances du contrdle
en boucle fermée en tenant compte des variations maximales de
C et Ly, respectivement. Ces résultats démontrent que, méme
avec des incertitudes paramétriques allant jusqu’au pire scénario
(soit 5% pour le condensateur C; et 10% pour I’inductance L),
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le systeme en boucle fermée reste stable et efficace.
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5. CONCLUSIONS

Dans cet article, un modele linéaire a parametres variables du
convertisseur CLLLC a été proposé en vue de sa commande.
Dans cette étude, nous avons approximé I’ensemble redresseur-
batterie par une résistance équivalente. Sous cette hypothese, un
schéma équivalent du convertisseur a été proposé. A partir de ce
schéma, une expression analytique du gain statique du convertis-
seur a été développée en se basant sur le calcul des impédances.
Les constantes de temps du convertisseur ont été estimées en uti-
lisant la méthode des moindres carrées. Basé sur le modele ainsi
proposé, une structure de commande simplifiée a été proposée
en considérant un régulateur PI et une compensation du gain sta-

tique. Les performances de la loi de commande ont été testées
en boucle fermée en conditions nominales ainsi qu’en considé-
rant des variations paramétiques. L’efficacité de la structure de
commande proposée doit étre validée expérimentalement sur un
banc de test. C’est la prochaine étape a la suite de ce travail.
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