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Introduction générale

La montée en puissance des circuits numériques et la réduction des tensions d’alimentation
sont devenues aujourd’hui les principaux défis de I'intégration de puissance. En effet, 'alimen-
tation d’un systéme fait partie intégrante de celui-ci et de ce fait doit bénéficier des mémes

efforts d’intégration.

En 1948, quand J.Bardeen, W. B. Shockley et W. H. Brattain réalisérent le premier tran-
sistor bipolaire, celui-ci était alors loin du niveau d’intégration que 1’on connait aujourd’hui.
C’est en 1958 que la technologie planaire permit 'apparition des premiers circuits intégrés mo-
nolithiques assurant une fonction logique sur un support silicium. La réduction du coiit et de
la taille des systémes s’en est suivie. Cette évolution vers le toujours plus petit et toujours plus
de fonctions ne respecte plus aujourd’hui la loi de G. Moore (1965), cependant une des der-
niéres générations de pentium ne compte pas moins de 169 millions de transistors (Processeur
Intel Pentium 4 (extreme edition), www.intel.com www.intel.com). Méme si I’évolution des
processeurs est la plus marquante, elle entraine aussi dans son sillon I'ensemble de la famille
des systémes numériques. Cette volonté d’intégration et de compacité pése immanquablement
sur les systémes de conversion qui permettent leurs alimentations. Dés les années 90 ces besoins
se sont faits sentir dans des domaines comme 'automobile, I'aviation et de maniére générale
sur I’ensemble des systémes embarqués, donnant naissance au concept d’intégration hybride et

monolithique des convertisseurs.

Aujourd’hui I'intégration des passifs est la pierre d’achoppement d’une intégration accrue;
méme si les capacités céramiques ont beaucoup progressé ces derniéres années, les éléments
inductifs tels que inductances et transformateurs font toujours I’objet de nombreux travaux de
recherche. Concernant les convertisseurs, la volonté de leur faire suivre le méme chemin que
les circuits intégrés se retrouve dans la notion d’'IPEM (Integrated Power Electronic Module)
présenté par le CPES en 1999 et au congrés APEC de 2000 [XLHO00].

Ce concept devrait a terme conduire a la réalisation de briques de conversions standards,

assemblables selon le besoin.

C’est dans ce contexte que I'équipe “Intégration en électronique de puissance et Matériaux”
du laboratoire SATIE (Systéme et Application des Techniques de I'Information et de I'Ener-

gie) s’est associée dans le cadre d'une convention CIFRE, avec Thales TAS (Thales Airborne



System) pour étudier la viabilité de la réalisation d’'un IPEM a haute densité d’énergie en s’ap-

puyant sur les techniques de coffritage LTCC.

Dans un premier temps, nous verrons I’état de I'art actuel de I'intégration des convertisseurs,
puis nous nous intéresserons au domaine particulier des réseaux de bord. Cette premiére partie
a pour but de mieux situer ce travail dans son contexte et son environnement, afin de définir
un cahier des charges, ainsi que les différentes contraintes.

Dans une deuxiéme partie, nous étudierons le convertisseur proprement dit et sa réalisation.
L’environnement ainsi que les moyens disponibles pour concevoir un convertisseur influencent
directement sa topologie, sa structure et sa fréquence de fonctionnement. Nous verrons donc
quels sont ces choix et quelles sont leurs conséquences.

Nous finirons ce propos par 1'étude et I'analyse d’un convertisseur 3MHz/20 Watts qui
servira de démonstrateur a cette étude.

On retrouvera, en annexe, une large partie relative au matériau magnétique comme moyen

d’accroitre la compacité des convertisseurs embarqués.
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Chapitre 1

Le contexte de I’étude.

1.1 Introduction.

Ces derniéres années, les efforts d’intégration se sont surtout concentrés sur la gamme de
puissances de quelques dizaines de watts a quelques kilowatts. Ces puissances sont celles visées
entre autres par le secteur automobile pour les réseaux 14/42 Volts. En effet la présence de deux
standards de tension est une opportunité qui a motivé bon nombre de travaux de recherche dans
le domaine de U'intégration |Waf04|. Il en va de méme pour I'alimentation des processeurs dont
les besoins sont désormais de l'ordre de la centaine de watts sous des tensions de 'ordre du
volt. Les contraintes associées sont de deux ordres, d’abord environnementales : températures
ambiantes chaudes, espaces confinés, fortes contraintes CEM et ensuite électriques : des temps
de réponses trés courts de quelque dizaines de micro-secondes, des courants importants ainsi
que des niveaux de bruit (en entrée et en sortie) faibles. Pour répondre aux premiéres exigences,
il faut réduire ’encombrement tout en maitrisant I’ensemble des aspects thermiques ainsi que
les problémes liés au confinement ou a I’élimination des sources polluantes. Le deuxiéme point
requiert immanquablement des composants a fort calibre en courant, des conducteurs de plus
forte section, des connexions courtes, 'utilisation de composants de stockage et de filtrage.
Toutefois, ces composants ne doivent pas représenter un volume excessif. Un moyen de limiter
ce volume est de recourir a 'accroissement de la vitesse de transfert de I’énergie. Pour cela on
peut avoir recours soit a 'accroissement de la fréquence de découpage, soit a 'utilisation de
I’entrelacement des convertisseurs, technique qui avait été initiée pour les fortes puissances de la
traction ferroviaire. Ces deux possibilités sont des plus intéressantes, car elles vont dans le sens
de la réduction de taille des composants capacitifs et facilitent 'intégration des composants de
filtrage. Toutefois, il est a noter que la montée en fréquence pose souvent des problémes sur le
plan de la CEM.

La compacité est donc non seulement une contrainte d’encombrement, mais peut aussi in-
fluencer le fonctionnement.

On peut distinguer deux approches différentes pour accroitre la compacité, la premiére consis-
tant a éliminer les espaces vides en utilisant des composants passifs standards et en travaillant

sur leur disposition [dJJFPB04] (Figure 1.1, A devient B ou C), la deuxiéme impliquant la mo-



dification de forme et de réalisation des composants passifs ainsi que leur agencement. On parle
alors d’intégration hybride ou hybride totale, si celle-ci englobe 1’ensemble des constituants du

systéme de conversion.

FiG. 1.1 — Intégration topologique d’éléments standards.

Réduire les interstices entre éléments s’accompagne immanquablement d’une étude de la
compatibilité thermique du systéme obtenu, mais il en va de méme pour la réalisation de
systémes hybrides ou lors d’une étude d’optimisation des composants passifs. La contrainte
thermique apparait donc comme le principal frein a U'intégration |dJJFPB04, Wil04].

Ces deux approches vont souvent de paire et sont conjuguées avec des recherches sur la
technologie, les structures et les méthodes d’optimisation dimensionnelles [Wil04]. On notera
toutefois que, bien souvent, la structure électrique du convertisseur répond plus & un besoin du
récepteur (isolé ou non isolé, absorption sinus requise ou pas, sortie en tension/courant etc...)
qu’a des contraintes d’encombrement. Il est donc illusoire de vouloir accroitre la densité de

puissance d’un convertisseur en ne travaillant que sur la structure de celui-ci.

Le but de I'équipe “IPEM” du laboratoire SATIE est de minimiser la taille des systémes en
réfléchissant a 'agencement optimum des éléments passifs optimisés et des composants actifs.
Cette philosophie porte le nom d’intégration hybride totale et fut initiée en premier par Ferreira
[Fer02] (figurel.2).

Cette approche permet a la fois de minimiser la longueur des connectiques, de confiner des
sources de perturbation et de réaliser des convertisseurs extra-plats. Cependant, dans cette
approche, il faut maitriser la réalisation de composants passifs en couches déposées. Bien que
de nombreux progrés aient été réalisés dans ce domaine, comme la réalisation de composants
passifs directement intégrés sur le silicium [Bog03], le concept se heurte encore aujourd’hui a
la difficulté de déposer en couches fines des matériaux magnétiques ou diélectriques ayant des
propriétés comparables a celles de leurs homologues massifs. L’intégration hybride sur silicium
est encore aujourd’hui & son balbutiement et devra, pour s’imposer, non seulement passer la
barriére des dépots de matériaux de bonne qualité, mais aussi résoudre différents problémes in-

hérents a la montée en fréquence, a la compatibilité des matériaux entre eux etc... Par exemple,
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pour étre intégrable sur silicium, les composants passifs devront étre petits (épaisseur des wafer
faibles et limitation des épaisseurs de dépots), ce qui imposera alors l'utilisation des techniques

d’entrelacement et /ou 'accroissement de la fréquence de découpage.

Aujourd’hui, les supports technologiques les plus couramment utilisés et donc les meilleurs
candidats a le réalisation d’IPEM sont les circuits sur SMI qui permettent une bonne gestion
des aspects thermiques, et les classiques circuits PCB en résine epoxy (FR2, FR4 ...etc), avec
toutefois une modification majeure, la réalisation des bobinages directement au sein du PCB.
Cela a été rendu possible grace a 'avénement de PCB a grand nombre de couches et présentant
des épaisseurs de cuivre importantes (supérieures & 100 um). Cette technologie est maintenant
éprouvée et a permis la réalisation de bon nombre de convertisseurs isolés ou non. Nous al-
lons voir dans le paragraphe suivant quelques exemples des densités de puissance qu’a permis

d’atteindre cette technique.

1.2 Convertisseurs PCB et densités de puissance.

Classiquement, les densités de puissance d’un convertisseur commercial réalisé en compo-
sants discrets sont de I'ordre de 250 W /litre et n’excédent pas les 500W/litre [Wil04]. L’utilisa-
tion de bobinages intégrés au PCB impose souvent I'utilisation de ferrites rectifiées et d’ajoure-
ments complexes du PCB, mais permet d’atteindre couramment de 1,5 kW/litre a 3 kW /litre,
si la sortie est isolée, et de 6,5 kW /litre jusqu’a prés de 20 kW /litre pour des convertisseurs non
isolés (Voir figure n° 1.3). On notera que Vicor a présenté il y a un peu plus de deux ans deux
convertisseurs non régulés, isolé et non isolé (V.I Chip-BCM Bus Converter Module) présen-
tant une densité de 51,7kW /litre [VICOR : www.vicr.com|. Cette performance a été permise
grace a I'utilisation de PCB trés dense (CI & 12 couches de cuivre internes) (Exemple, voir pho-
tographies 1.4), une montée en fréquence a 1,75MHz, I'utilisation de convertisseurs résonants
entrelacés, une commande rapprochée astucieuse ainsi qu’une maximisation de I’évacution des
pertes.

L’ensemble est noyé dans une résine chargée de particules céramique (figure 1.4, photo de
la coupe métalographique a) pour faciliter le drainage des pertes vers un radiateur en graphite
a coefficients d’échange thermique anisotropes.

Nous tirons de ces exemples quelques grandes directions & suivre pour accroitre la densité
volumique de puissance :

— Le circuit imprimé doit étre dense pour minimiser les distances et les inductances para-

sites.
Les échanges thermiques doivent étre maximisés.

— Les transistors Mos sont mis en paralléle pour réduire les pertes en conduction (empreintes

des Mos visibles dans la partie supérieure de la radiographie).

— La commande rapprochée avec la montée en fréquence devient un point dur de la structure

de conversion, car la taille des deux transformateurs de commande (Ferrite en E & jambes

11
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cylindriques, b de la figurel.4) n’est plus négligeable devant celle des transformateurs de
puissance.
On voit au travers de cet exemple que 'intégration de puissance est aujourd’hui autant liée a

I'innovation qu’a une haute technicité de mise en oeuvre.

1.3 L’apport du coffrittage a la réalisation d’TPEM.

1.3.1 Introduction.

Comme nous I'avons vu précédemment, l'intégration hybride nécessite des procédés tech-
nologiques bien adaptés, permettant de minimiser les espaces vides. Dans cette optique, le
cofrittage semble étre un bon candidat|Pil99|. En effet, ce procédé doit permettre a terme la
réalisation de I'ensemble des fonctions passives dans un méme monolithe qui, lui méme, pourra
a son tour servir de support aux composants actifs qui le composeront. Il va de soi qu’'un tel
procédé s’envisage dans une optique de grande série inhérente a la notion d’'TPEM, et a la ré-
duction des couts. La figure 1.5 [Fer02| résume d’ailleurs bien cette optique, avec ici la notion

d’emPIC équivalente a celle d'IPEM.

Hybrids emPIC

> .
ga LTCC —— embedded passive
e Embedded passives _ integrated circuit
£ T s = T
[3)
~ _ Standard_ LCT - Devices

discrete devices LC - Filter

Devices

Fi1G. 1.5 — Evolution technologique d’aprés Ferreira.

Notre problématique s’incrit donc pleinement dans le cadre des IPEM, mais nous devons

d’abord évaluer I’apport du coffrittage a la réalisation d’'un IPEM.

1.3.2 Etat de I’art sur le coffrittage.

Le coffritage consiste en I'association de céramiques soit diélectriques, soit magnétiques, ou
des deux types avec des parties conductrices réalisées habituellement par sérigraphie. Cette
association présente ’aspect d’un monolithe & la suite de I'opération de frittage. Pour ce faire,
il faut que la plus haute température de frittage soit compatible avec les températures maxi-
males admissibles des différents éléments. 11 en résulte que les matériaux céramiques doivent
fritter a relativement basse température (900°C environ), on parle alors de coffritage basse tem-

pérature ou LTCC (Low Temperature Cofired Ceramics) (Cf voir annexe le procédé LTCC).
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Cette contrainte limite le nombre de matériaux magnétiques susceptibles d’étre coffrités a la
famille des ferrites NiZnCu qui sont plutot des matériaux HF pour I'électronique de puissance.
L’intérét de ces matériaux réside dans leur nature trés résistive (10°Q2.m).

Le tableau 1.1 résume les températures de fusion des différents matériaux utilisés en élec-

tronique pour leur bonne conductivité.

‘ Nature du conducteur ‘ résistivité a 20°C ‘ température de fusion ‘
Argent 1,63.1.02.cm 961, 9°C
Aluminium 2,67.1.2.cm 660,4°C
Or 2,20.1.Q2.cm 1064,4°C
Cuivre 1,69.1.Q2.cm 1083°C
Argent Paladium (Pd 30%) 25.1.Q2.cm 1150°C

TAB. 1.1 — Les matériaux conducteurs de 1’électronique

D’ores et déja, il est clair que 'aluminium ne peut étre utilisé. [L’or ne sera pas non plus
utilisé car sa résistivité est équivalente a celles des pates a I'argent pour la sérigraphie, mais il
est bien plus cher et relativement difficile a graver. Quant & 'argent, sous forme de pates ou
d’encres a sérigraphier, c’est le matériau couramment utilisé pour la réalisation de composants
coffrités.

Le cuivre est disponible sous forme de pates conductrices (difficile & approvisionner et cher),
mais c’est surtout en tant que conducteur massif que celui-ci devient une bonne alternative
économique et électrique a 'argent. De plus, il existe bon nombre de technologies développées
pour la gravure du cuivre. Sous réserve de compatibilité avec les matériaux céramiques coffri-

tables, le cuivre est tout comme I'argent un candidat trés intéressant.

Le coffritage LTCC a été mis en pratique par un grand nombre d’équipes VI'T www.vtt.
£1,|Qui04, Nun02, Fel, W.R99, Sun95, Lin94, Yun02|, pour la réalisation principalement de
circuit RF, mais aussi de convertisseurs non isolés. Toutefois, méme si la réalisation d’induc-
tance par cofrittage commence a étre maitrisée, cette technique est encore peu utilisée pour la
réalisation de convertisseurs intégrés.

Il en est de méme concernant la réalisation de transformateurs coffrités. Ceux-ci sont a
I’heure actuelle réalisés avec des encres conductrices et présentent des coefficients de couplage
relativement faibles pour ce type de composants (K<96%) [Sla03, Sla02]. Les puissances trans-
mises par ceux-ci sont de 'ordre du watt. Ces transformateurs sont a trés bas profils, ils sont
distribués par la société Midcom (figure 1.6) et leur fréquence de travail est comprise entre
250kHz et 2MHz.

La réalisation de transformateur coffrité est encore trés marginale aujourd’hui, du fait des
mauvais couplages magnétiques, des limitations en courant (3,6 A rms), des limitations en taille
et du faible rapport de nombre de spires réalisables (1 :4).

Or comme nous 'avons déja évoqué la tendance est a la réduction des tensions de fonction-

nement et a l'accroissement des courants. Ce sont deux contraintes qui imposent 'utilisation
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F1G. 1.6  Transformateur coffrité Midcom (7,6mm x 7,6mm x 1,5mm) 400mW.
de leffet transformateur et de conducteurs peu résistifs et donc massifs.

L’IPEM que nous cherchons a développer a vocation a faire circuler des courants importants
dans les assemblages coffrités, mais a moindre perte, il est donc peu envisageable d’utiliser autre
chose que des conducteurs massifs. Cependant, il reste a montrer la faisabilité du coffritage avec

des conducteurs en cuivre massif.

1.3.3 Reéalisation d’une inductance coffritée avec conducteur massif.

Il s’agit dans cette partie de faire I'analyse d’un premier test de coffritage d’un ferrite
NiZnCu avec un conducteur massif en cuivre, d’épaisseur 35 pm et de largeur 5 mm et de
montrer la faisabilité d’un tel assemblage coffrité. Ce véhicule de test est présenté en figure 1.7

et ses dimensions sont 25 mm de large sur 25 mm de long et 1 mm d’épaisseur.

Fi1a. 1.7 — Le véhicule test

Ce composant a été réalisé en collaboration avec Thales TRT. Il est réalisé par ’empilement
successif de carrés de bande coulée crue enfermant un conducteur massif de cuivre. L’'empilement
est alors passé sous presse isostatique a chaud afin d’assurer une bonne cohésion de I'ensemble
avant frittage. Cet empilement doit alors étre délianté a 400°C pendant 4 heures sous O, afin
d’évacuer les liants organiques qui lui donnent sa cohésion. L’'oxygéne est alors remplacé par de

I’azote et 'empilement est alors fritté autour de 900°C pendant 1 heure.
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Ce premier véhicule de test ainsi réalisé doit nous permettre de réaliser un certain nombre
de mesures et d’observations. Celles-ci doivent nous permettre d’améliorer la composition du
ferrite et le processus pour réaliser un IPEM.

Notre démarche d’étude sera la suivante : mesure de la valeur de 'inductance de I’échan-
tillon, modélisation et calcul par éléments finis sous COMSOL, puis, par comparaison avec
les mesures, nous déduirons la perméabilité effective moyenne du ferrite. Nous ferons ensuite
quelques investigations complémentaires, comme la vérification du caractére résistif de ce type
de ferrite. Finalement I’échantillon subira une découpe meétallographique pour déterminer la
qualité de l'encapsulation du conducteur par le ferrite, ainsi que les problémes de diffusion

cuivre-ferrite.

1.3.3.1 Mesure et modélisation de I’inductance.

Une premiére mesure de I'inductance nous a donné une valeur de 32 nH, toutefois cette
valeur chute trés vite avec la fréquence et laisse présager quelques problémes liés au processus
de frittage.

Si l'on considére le matériau ferrite homogéne (sans pollution du ferrite par diffusion de la
piste de cuivre) avec une perméabilité relative de 200 (perméabilité de la ferrite massive réalisée
avec le méme matériau), nous obtenons par simulation éléments finis une inductance de 858 nH.

Cette modélisation est réalisée sous COMSOL (figure 1.8).

La piste retour est isolée du ferrite et est placée au plus prés et en paralléle de la piste
enterrée.

Par une comparaison de la valeur calculée a celle mesurée et sous réserve que le matériau
ferrite soit homogéne et non conducteur, on déduit que la perméabilité moyenne vaut 28, donc
bien en dessous de la valeur attendue.

Ce résultat trés en dessous de nos attentes nous a amené a formuler un certain nombre
d’hypothéses pouvant amener a réduire la perméabilité :

— Mauvaise densification du ferrite lors du frittage

— Ferrite rendu conducteur du fait de la présence de carbone liée & un mauvais déliantage

— Pollution du ferrite par le cuivre.

1.3.3.2 Investigations complémentaires.

1.3.3.2.1 La résistivité du ferrite. La mesure a 'ohmmeétre de la résistance entre la piste
et le ferrite nous donne une valeur comprise entre 102 (piste en vis-a-vis du point de mesure
sur la ferrite) et 122 (entre la piste et un angle du ferrite). Cette valeur est trés faible, car
cette famille de ferrite présente usuellement des résistivités de 1'ordre de 10°Q.m. Cette valeur
peut expliquer la rapide décroissance de I'inductance avec la fréquence. En effet, par application
directe de la loi de Lenz, les courants de Foucault présents dans le ferrite viendront s’opposer
a la création d’une induction variable dans le ferrite, ce qui aura pour effet de faire chuter
rapidement la valeur apparente de l'inductance avec la fréquence. La figure 1.9 présente le

procédé de mesure mis en place et le relevé obtenu.
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Fia. 1.8 - Modélisation par éléments finis du véhicule test.
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F1G. 1.9 — Mesure de la résistance entre le ferrite et la piste en fonction de la fréquence.

Deux hypothéses sont envisageables pour expliquer la forte conductivité du ferrite, soit le
cuivre a fortement diffusé dans le ferrite, soit le déliantage a laissé du carbone emprisonné dans
le matériau.

Il est donc nécessaire de pousser plus loin I'investigation.

1.3.3.2.2 La découpe métallographique. Afin de savoir si le cuivre n’a pas migré dans
le ferrite et si la piste est correctement encapsulée dans celui-ci, nous avons eu recours a une
découpe métallographique. Pour réaliser cette opération, le véhicule de test est noyé dans une
résine, puis scié et poli avant passage au microscope. Les résultats obtenus sont présentés en
figure 1.10.

F1G. 1.10 — Vues en coupe du matériau ferrite du véhicule test (épaisseur du cuivre 35 pum).

Sur cette figure, on voit a gauche I'aspect du ferrite loin du cuivre et a droite I'encapsulation
de la piste.

Le ferrite est poreux, comme s’il avait mal densifié (Une simple goutte d’eau posée en surface
est aussitot absorbée). Cette observation peut justifier la faible valeur de perméabilité relative,
car cette porosité équivaut a un entrefer réparti qui dégrade 1’observation macroscopique de la

perméabilité relative.
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Toutefois, on notera deux points trés positifs, la piste est parfaitement encapsulée, sans
fissure a l'interface avec le ferrite et le cuivre n’a pas diffusé dans le ferrite. Les copeaux de
cuivre présents en dessus et en dessous de la piste sont consécutifs aux opérations mécaniques
de découpe et de polissage. Le cuivre massif est donc parfaitement compatible avec ce ferrite
quand il est fritté sous diazote.

Des mesures complémentaires ont montré que le déliantage ne s’était effectivement pas fait
correctement et que par conséquent le ferrite se retrouve chargé de particules de carbone et

était trés poreux.

1.3.3.3 Conclusions

Ce premier échantillon de test semble prometteur pour la réalisation d’'un IPEM coffrité.
Certains points restent toutefois a améliorer tel que le déliantage du ferrite. La porosité du
ferrite doit étre réduite, mais pour cela il reste a en investiguer les causes. Un véhicule de test
élaboré a ’aide de poudre de ferrite crue sans liant compactée autour d'un conducteur de cuivre
pourrait permettre de mieux connaitre 'impact des résidus de liant sur le frittage du matériau
NiZnCu. En effet, la présence de particules de carbone liées au déliantage peut empécher la
densification correcte du matériau ferrite.

Du fait de la porosité il est difficile de conclure sur la perméabilité propre du matériau ainsi
fritté. La perméabilité relative moyenne est donc, du fait de 'entrefer réparti, certainement trées
éloignée de celle du grain.

Le point positif est I'apparente compatibilité du cuivre massif avec le ferrite, alors que ce
dernier contient de l'oxyde de cuivre dans sa composition. Il en va de méme sur le plan de
la compatibilité mécanique de 1’assemblage, puisqu’il n’y a pas de délamination aux interfaces
cuivre ferrite. Ce résultat est trés encourageant quant a la cohérence de I'utilisation du cuivre
massif et du ferrite NiZnCu pour la réalisation d’un convertisseur de puissance coffrité.

Le procédé de coffritage est encore loin d’étre intégralement maitrisé, mais le matériau en
bande coulée devrait avoir & terme les mémes propriétés apres frittage que lorsqu’il se présente
en poudre compactée.

[’élaboration des compositions des poudres crues n’étant pas de mon domaine de compé-
tence et s’éloignant aussi de mes préocupations de recherche, cette partie reste en cours de
développement chez TRT.

Afin de continuer notre travail d’investigation nous avons choisi de travailler avec ce matériau
dans sa version massive (poudre compactée puis frittée) et nous y ferons usiner nos ferrites selon
besoin.

Ce matériau étant nouveau, il nous a fallu connaitre son comportement vis-a-vis des pertes

magnétiques afin de dimensionner correctement les dispositifs (voir annexe Modéle de pertes).
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1.4 Oul nous situons nous ?

Notre besoin comme nous le montrerons par la suite nous a orienté vers un convertisseur
20W réalisant la conversion de 42 volts (ou 48 volts) a 3,3volts, pour alimenter les cellules d'un
radar d’avion d’arme. Les densités de puissance visées sont de l'ordre de 10 & 20kW /litre, alors
que pour ces puissances, la tendance est plutot inférieure a 2kW/litre.

Les moyens technologiques mis en oeuvre conditionnent pour beaucoup les densités de puis-
sance atteignables et la robustesse du convertisseur ainsi obtenu.

Nous avons vu que les technologies planar et les bobinages sur PCB ont permis la réalisation
de convertisseurs bas profil plus denses en améliorant I'occupation des volumes. Dans I'approche
d’intégration hybride totale on commence a faire jouer un double role aux composants passifs.
Les composants jouent un roéle électrique bien sir, mais aussi un role de tenue mécanique
et thermique, ce qui permet de réduire la présence d’époxy et donc d’accroitre la compacité.
Ceux-ci peuvent aussi servir de support mécanique aux composants de plus petite taille.

C’est forts de ces remarques que nous nous sommes orientés vers un concept d’TPEM, réalisé
par coffrittage des éléments passifs en un bloc monolitique servant de support aux composants
actifs et I'électronique de controle. Le routage de I’électronique de puissance et de controle étant
réalisé a posteriori soit par sérigraphie, soit par gravure de pistes massives (La céramique frittée
étant chimiquement stable). L’ensemble des éléments passifs et leurs interconnexions seront
réalisés par coffrittage, ce qui doit permettre d’obtenir un bloc compact et mécaniquement
robuste.

Notre problématique s’incrit pleinement dans le cadre des IPEM, car nous allons le montrer,
il nous faudra réaliser un convertisseur présent a au moins mille exemplaires sur chaque équi-
pement développé par THAS. De plus il s’agit d’'une conversion entre deux niveaux de tension
standards, donc susceptible d’étre utilisée pour un grand nombre de récepteurs se connectant

sur un bus de distribution 42 volts ou 48 volts.

La figure 1.11 présente de maniére synthétique notre projet de convertisseur coffrité. Cet
empilement permet un gain de compacité en minimisant les éléments servant seulement a la
tenue mécanique de I’ensemble. De plus, dans une telle structure I'évacuation des pertes est
facilitée par la mise en commun de la plaque froide initialement dédiée a la cellule radar.
La face supérieure se compose des éléments actifs de controle et de puissance. Les éléments
capacitifs seront réalisés dans les couches supérieures seulement ou supérieures et inférieures.
Les éléments inductifs devront étre au centre de I'empilement afin que les éventuelles fuites
magnétiques n’altérent pas le fonctionnement des composants actifs. De maniére générale il
est a noter que des précautions doivent étre prises pour assurer le bon fonctionnement des
composants actifs.

Cette topologie impose en partie les dimensions des composants et en particulier celles de
I'inductance et du transformateur. La cellule radar présente une surface de 2 cm par 2 cm,

dimensions qui seront par conséquent imposées aux composants magnétiques.
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La cellule radar

F1G. 1.11 — Projet de convertisseur IPEM 20W 42V /3,4V.

Actuellement, le radar principal sous radéme présente un millier de cellules alimentées par
un seul convertisseur. Dans 'avenir, les cellules radar seront dispersées sur toutes la surface de
I'avion (voir paragraphe suivant). Dans cette optique, chaque cellule devra posséder sa propre
alimentation, ce qui justifie la conception d’une alimentation spécifique pour cette fonction.

Bien qu’il s’agisse 1a d'une vision a long terme, cela situe clairement le cadre de ce travail
et les objectifs vers lesquels tend celui-ci.

Les enjeux techniques sont nombreux, du point de vue électrique, CEM, thermique, maté-
riaux, mécaniques etc...

D’autres équipes travaillent aussi dans ce sens, par exemple une équipe espagnole de I'uni-
versité d’Oviedo [Qui04] a présenté en 2004 un convertisseur de 10 Watts (5V/ 3,3V) non isolé
composé d'un empilement constitué par une inductance coffritée, des capacités et de I’électro-

nique et ayant une densité volumique de puissance de 6,25kW /litre.

1.5 Deéfinition de I'environnement du convertisseur.

Ce travail s’inscrit dans le cadre plus vaste de I’évolution des avions d’armes dont les radars
sont aujourd’hui centralisés et devront étre a terme répartis dans la structure de I’avion (concept
d’antenne active) pour lui permettre acquérir des fonctions plus complexes dans le cadre entre
autres de la guerre électronique. Les radars représentent a ’heure actuelle la majeure partie
de la consommation d’énergie électrique d’un appareil (~20kW : 1000 cellules de 20W). Un tel
changement peut nécessiter une refonte complete du réseau de bord dédié a ces fonctions.

C’est la raison pour laquelle nous avons dans un premier temps réalisé une étude générale
sur la maniére dont doit étre architecturé le réseau de bord. Cette étude nous permettra de
définir 'environnement électrique de notre convertisseur et d’en déduire un cahier des charges

partiel.

1.5.1 Généralités sur la chaine de conversion.

Nous allons présenter ici quelques remarques générales qui orienteront nos choix d’architec-

ture de distribution.
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Dans un avion, la source d’énergie provient des réacteurs |[Bon98|. Pour le Rafale, il s’agit de
deux turbines de type M88-2 de poussée unitaire 79,2kN avec postcombustion. [.’énergie élec-
trique du Rafale est obtenue a l'aide de deux génératrices ou IDG (Integrated Drive Génerator)
respectivement couplées sur chaque turbine et d’'une APU (Auxiliary Power Unit) servant de
source de secours comme d’appoint. Chaque générateur fournit une source triphasée sans neutre
et flottante vis-a-vis de la carcasse de 'avion. Le role principal des turbines est de fournir la
propulsion nécessaire a ’avion pour le vol et les manoeuvres, la génération électrique n’étant
vue alors que comme une charge auxiliaire. Il en résulte un entrainement a vitesse variable des
IDG et ce malgré la présence du régulateur hydromécanique CSD (Constant Speed Drive). La
génération électrique de bord est a puissance finie et variable, contrairement au réseau de dis-
tribution électrique EDF. Le réseau de bord est alors régi par une régle de bonne conduite entre
la partie génération et la partie utilisation de I’énergie électrique, c’est la norme NF-EN-2282.

La figure 1.12 présente 'architecture résumée du réseau de bord d’un Rafale.

s CsSD IDG 4 N
. ur\gélgesl (Constant (Integrated Drive Redresseur
YPe ¥oe- Speed Drive) Generator)

ou

Charges

APU Transformateur
(Au’UhFQ et redresseur
Power Unit)
-y

F1G. 1.12 — Architecture typique d’un réseau de bord avionique.

Notre domaine d’étude est la chaine de conversion permettant I’alimentation de la fonction

radar avant (sous le radome).

Fi1G. 1.13 Exemples de radars avant

Les photos de la figure n” 1.13 présentent des exemples de radars avant.

L’objectif de cette chaine de conversion est de réaliser une conversion isolée AC/DC, pour
passer du réseau 115V /200V 400Hz a plusieurs niveaux de tensions continues isolées. Cet organe
doit alors respecter les contraintes de THD en ligne de la norme NF-EN-2282. de niveau de
bruit en sortie et les contraintes de rendement. Pour cela, il convient de définir ’architecture
de la chaine de conversion, c’est-a-dire définir le nombre d’étages de conversion, la composition

de ces étages et la stratégie d’isolation galvanique.
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Les niveaux de tensions a fournir et la nature des récepteurs a alimenter sont multiples. Les
récepteurs sont a alimenter en continu et se décomposent de la maniére suivante :

— Traitement (sensible aux parasites), coffrets multi-tensions de 300W a 1kW :
5V /10 a 80A, 3V3 / 5 a 50A, 2V5, 1V8, £+ 15V

Antennes (trés sensibles aux parasites), coffrets multi-tensions de 5 & 10kW :

10V / 750A, 3V3, 4V5, 5V, 7V

— Pilote/Récepteur (Demande la plus grande qualité d’alimentation) :
+12V, 5V, 3V3, 24V

Les principaux consommateurs d’énergie électrique sont les antennes radar. Il apparait pour
ces différents équipements que les tensions usuelles récurrentes sont le 3,3V et le 5V, mais cette
derniére est en phase d’étre supplantée par le 3,3V. Les alimentations 3,3V se présentent donc
comme les meilleures candidates pour la réalisation d’IPEM. En effet, c’est pour cette tension

qu’il semble étre le plus intéressant de faire des efforts d’intégration.

1.5.2 L’architecture du réseau de bord.

Comme nous I'avons déja évoqué précédement, les radars sont les principaux consommateurs
d’énergie électrique de I'avion. Une modification de leur réseau d’alimentation, revient donc a
repenser 'ensemble du réseau de bord.

Il n’est pas nécessaire d’approfondir beaucoup cette étude pour comprendre qu'’il est peu
probable qu’'un seul étage de conversion assure la conversion de 1’énergie alternative vers plu-
sieurs niveaux de tensions continues régulés indépendamment.

C’est la raison pour laquelle nous nous orienterons vers une chaine de conversion composée
d’au moins deux a trois étages de conversion et dont le premier aura pour role de réaliser la
conversion AC/DC. Ces convertisseurs sont désignés de maniére générique par le terme PFC
(Power Factor Corrector) et du point de vue de I'architecture du réseau représente le conver-

tisseur “front end”.

Le taux de compression du bruit doit étre en bout de chaine de 90 dB (niveau imposé par
la cellule radar), ce qui nous améne & nous imposer une atténuation d’au moins 30 dB en sortie

du premier étage de conversion.

Afin d’assurer la protection des personnes, la distribution de I’énergie en continu se fera
avec un niveau de tension compatible de la TBT.

La figure 1.14 présente une description générique d’une architecture de réseau de distribu-
tion.

Dans cette architecture les modules de conversion en fin de chaine (POL') viennent se

connecter directement sur un bus de distribution 42 volts.

I Point Of Load.
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F1G. 1.14 — Description simplifiée de 'architecture réseau.

1.5.3 Les contraintes de la chaine de conversion.

Nous allons dans cette partie synthétiser I'ensemble des contraintes que doit respecter la
chaine de conversion et le dernier étage de conversion. Le THD est imposé par la norme NF-
EN-2282, il est de 10%. Nous serons plus exigeants en nous imposant un THD de 5%.

Le premier étage de conversion est le convertisseur “front end”, il doit permettre la conversion
AC/DC pour une puissance de 20kW.

Le niveau de bruit en sortie du dernier étage de conversion nous est imposé et doit étre
au moins de -90dB de la tension continue de sortie vis a vis de I'ondulation a 2400Hz (Réseau
triphasé 400Hz redressé), ce qui nous améne a répartir équitablement la compression du bruit
a 2400Hz sur chaque étage (Exemple : 30dB par étage pour trois étages).

Il est nécessaire qu’au moins un étage de la chaine de conversion comporte une isolation

galvanique. Cet étage doit permettre d’assurer :

1 La protection des personnes via la réduction des tensions et les possibilités de
controle des courants de fuite, ainsi que dans une moindre mesure la protection
du matériel (Ex : écrétage des surtensions par saturation du circuit magnétique).
Cette protection des personnes peut étre faite en utilisant des niveaux de tensions

correspondant a la TBT pour le bus continu.

2 Un bus continu non flottant par rapport a la carcasse, alors que le réseau triphasé

est lui flottant.

3 La diminution de la pollution CEM inter-récepteurs (cas des convertisseurs POL
isolés). En effet, l'isolation du dernier étage permet de minimiser la circulation des

courants de mode commun.

4 L’abaissement de la tension de sortie sans altérer la dynamique de rapport cyclique.

Pour que les architectures soient compatibles avec d’autres secteurs d’activité, le bus continu
doit étre compatible avec I'un et/ou I'autre des standards PowerNet automobile 42 Volts et 48

Volts télécom.
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Dans notre application, la puissance convertie pour le dernier étage doit étre de 20W (ali-
mentation d’une cellule). La tension de sortie est de 3,3Volts régulée et isolée.

Pour chaque étage, on nous impose que les commandes MLI des interrupteurs de chaque
étage soient synchronisables sur un signal extérieur afin de faciliter le traitement des signaux

radar. Cette contrainte n’est plus vraie pour les fréquences de découpage supérieures ou égales
a 3MHz.

1.6 Cas du convertisseur “front end”.

Dans cette partie, nous allons présenter différents convertisseurs ainsi que leurs principes, en
vue de leur utilisation pour la conversion AC/DC. Les convertisseurs présentés dans cette partie
ont fait 'objet d’une sélection préalable et ont été retenus au vue de l'intérét qu’ils présentaient.
Le choix du convertisseur AC/DC est trés important car il conditionne I'architecture finale du
réseau de bord. Par ailleurs, il impose les niveaux de tensions sous lesquels est distribué le
courant continu. Ce choix se répercute donc directement sur le cahier des charges du module
IPEM.

Rappelons que le point de départ est le réseau triphasé sans neutre 115/200V 400Hz issu
des deux IDG.

1.6.1 Convertisseurs monophasés, les hacheurs paralléles.

Le hacheur Boost est celui classiquement utilisé pour faire des convertisseurs a absorption

sinus.

Bocost isclé

A e T .
RS e
13 TR

Fia. 1.15 — Structure Boost et Boost isolé.

L’entrée est une structure de type courant, ce qui est normal pour un PFC. Contrairement
au hacheur de type BuckBoost le courant en ligne peut présenter une faible ondulation HF et
nécessitera donc un plus faible filtrage en ligne.

La réalisation d’un convertisseur a absorption sinus se fait par la connexion d’une des

structures exposées en figure (1.15) entre phases ou entre phase et neutre. On remarquera
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que la connexion entre phase et neutre est déconseillée, car le potentiel du neutre dans notre
cas est flottant. En effet, le point neutre peut arbitrairement dériver vers un potentiel qui
dépend entre autres des éléments parasites de montage et donc provoquer un déséquilibre des
courants de ligne.

Un des inconvénients majeurs de cette structure est 'impossibilité de couper le courant
vers la charge, ni de le controler au démarrage. De plus, ces types de structures présentent une
distorsion du courant au passage a zéro, due a la perte de controle de la commande a absorption
sinusoidale. En effet, la présence de I'inductance impose une limite a la croissance du courant
au début de la demi période de la tension réseau. Cette inductance impose aussi une limite a
la décroissance de ce courant en fin de demi période. Etant donné que la tension a la sortie du
pont ne peut étre négative, I'asservissement de courant ne parvient plus a imposer la forme de

ce dernier aux passages a zéro. Il y a alors perte du controle de I'asservissement sur le courant.

Boost : Simple, peu de composants, mais on ne peut faire qu'un convertisseur triphasé avec
trois tensions continues distinctes non interconnectables et qui a donc peu de chance d’absorber

des courants équilibrés.

Boost isolé avec transformateur a flux symétrique : Le principe de fonctionnement est
similaire & celui du Boost. Dans le pont complet les interrupteurs “high side” sont commandés
de maniére complémentaire et il en va de méme pour les interrupteurs “low side”. Le décalage
de la commande entre les interrupteurs “low side” et “high side” permet le réglage du transfert
de puissance. Dans cette structure les interrupteurs fonctionnent a la moitié de la fréquence
vue par les éléments L et C.

Cette structure, simple et isolée, permet dans une version triphasée (primaire placé entre
phases) une interconnexion des sorties pour fournir une énergie constante a la capacité de sor-
tie, ainsi qu'un fonctionnement a flux symétrique du transformateur. Elle garantit une isolation
galvanique, ainsi qu’un équilibre des courants absorbés en ligne. L’isolation galvanique offre la
possibilité de choisir le niveau du bus continu de puissance, ce qui est un des atouts majeurs
de cette structure. Il est & noter que I'inductance magnétisante peut permettre une commu-
tation ZVS a la mise en conduction des interrupteurs de puissance. Cependant le nombre de
composants de puissance est important.

Du fait de ses avantages, le Boost-isolé apparait comme un bon candidat pour la réalisation
du PFC front end.

1.6.2 Les convertisseurs triphasés.

S’agissant de la réalisation d’une conversion de courants alternatifs triphasés vers un bus

continu monotension, il semble naturel d’investiguer ce type de convertisseurs.
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1.6.2.1 Redresseur a diodes avec filtre actif ou compensateur harmonique.

Le redresseur a diodes est le plus simple des convertisseurs triphasés, il nécessite six diodes

qui sont des composants simples et robustes.
3./6.V

™

La tension moyenne en sortie est de Vg = = 270V, non réglable et dépendante des
fluctuations du réseau. On voit donc qu’il sera nécessaire de lui adjoindre un deuxiéme étage
de conversion pour réguler le niveau du bus de sortie.

Le filtrage LC nécessaire pour atténuer le bruit de -30dB sur la tension de sortie doit étre
composé, par exemple, d'une inductance L = 1,63mH et d'une capacité de C' = 4,06uF. Ces
fortes valeurs montrent déja les limites de ce type de structure.

Le THD en ligne est de 67,5%, ce qui laisse présager un volume de filtrage CEM important.

Remarque : Il existe cependant des solutions avioniques (utilisées sur des avions de ligne)
utilisant des redresseurs dit “12-pulses”, permettant d’allier bonnes performances et robustesse.
Ces redresseurs se composent d'un autotransformateur triphasé dont les bobinages secondaires
sont réalisés avec des indices horaires décalés de 2 heures (30°) les uns par rapport aux autres,
afin de générer un réseau hexa-phasé. Les phases ainsi obtenues sont associées a 2 redresseurs
triphasés eux-mémes connectés en sortie a deux inductances d’interphase. Ce systéme permet

ainsi de limiter le THD en ligne en éliminant naturellement les harmoniques 3, 5, 7, 17 et 19.

Bien que robuste, il est donc peu envisageable de retenir le pont de diodes, car volumineux
et sans possibilité de réglage. Toutefois, I’adjonction d’un filtre actif doit permettre de bénéficier
de la robustesse de ce convertisseur tout en limitant le THD. La figure 1.16 présente le schéma

de principe de ces filtres.
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F1G. 1.16 — Schéma de principe du filtre actif.
Le filtre actif paralléle ne doit compenser que les harmoniques de courant et la puissance
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réactive et n’est pas traversé par la puissance utile. Le dimensionnement des composants qui
le composent sera alors théoriquement réduit et ceci sera d’autant plus vrai que les harmo-
niques et la puissance réactives seront faibles. De plus, cette solution offre la possibilité d'un

fonctionnement dégradé en cas de casse en circuit ouvert du filtre actif.

1.6.2.2 Le redresseur MLI.

Cette structure est intéressante car elle permet le controle du facteur de puissance, le réglage
de la tension de sortie et elle se compose d’assez peu de composants. De plus la topologie de la

structure (Figure 1.17) est réversible.

£F A 3

+F AF ke

. o

Fi1G. 1.17 — Le redresseur MLI.

On peut avec cette structure imaginer la possibilité de décharger la capacité de stockage en
fonctionnant en onduleur, ou de surdimensionner le convertisseur pour compenser la pollution
générée par d’autres récepteurs en placant judicieusement les capteurs de la boucle de courant.

Du fait de sa potentialité, nous comparerons par la suite cette structure aux autres retenues.

1.6.3 Comparaison des convertisseurs “front end” possibles.

Nous avons retenu plusieurs structures de conversion pour réaliser une source continue ne
polluant pas le réseau. Afin de faire un choix objectif entre ces différentes structures, nous
allons les comparer un peu plus finement afin de déterminer la valeur des composants passifs
qui les composent et mieux appréhender le volume de ceux-ci. Nous prendrons comme source
d’alimentation le réseau de bord triphasé 400Hz 115V /200V et comme puissance a fournir 1kW
sous 300V continu. Le choix de cette valeur de puissance est arbitraire mais permettra de faire

directement la transposition des grandeurs pour des puissances de 10kW, 20kW ou autres.

1.6.3.1 Le redresseur MLI.

1.6.3.1.1 Choix de l’inductance. Il n’existe pas de méthode simple de détermination
de la valeur des inductances dans le cas de I'onduleur MLI et cette détermination est donc le
fait de I'expérience ou de résultats de simulations. Dans le cas du choix par simulation, celles-ci

nécessitent une durée suffisante pour que le systéme soit en régime établi, mais aussi un pas de
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simulation bien plus faible que la période de découpage pour rendre compte correctement de
I’ondulation HF. Il en résulte alors un grand nombre de points par simulation et des temps de
calcul trés longs. Dans notre cas, il n’est donc pas envisageable d’utiliser cette méthode et c’est
la raison pour laquelle une autre méthode de choix a été mise en place.

Cette méthode nous a permis de trouver, par résolution numérique sous MATLAB, I’évolu-
tion de I'amplitude de 'ondulation de courant dans l'inductance L.

Pour cette inductance, on s’est imposé une ondulation HF maximale égale & 30% de 'ondu-
lation du courant efficace dans notre inductance. Ce qui nous a permis d’obtenir aprés quelques
itérations sur la valeur de I'inductance L, une valeur de L = 236uM.

La figure 1.18 montre ’évolution de I'amplitude de I'ondulation obtenue sous MATLAB,

pour une période réseau :
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Fic. 1.18 Evolution de la valeur maximale de I'ondulation HF de I;(t) sur une période de
découpage.

Cette courbe est comparable & celle obtenue par simulation avec la valeur de L = 236uH
pour Vg = 300V et P=1kW, qui est représentée en figure (1.19) :
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lI_HF (t) en (A)
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Fi1G. 1.19 — Forme de 'ondulation HF obtenue par simulation.

On remarquera que les formes se ressemblent fortement, méme si dans I'un des cas il s’agit
de 'amplitude créte a créte de 'ondulation et dans I'autre de I’ondulation elle-méme. De plus
les amplitudes maximales d’ondulation sont quasiment égales sur les deux courbes, ce qui valide

notre étude et la cohérence du choix de L qui en découle.

1.6.3.1.2 Choix de la valeur du condensateur de sortie. Ce condensateur permet le
filtrage de la composante a 2400Hz et a 250kHz. Les niveaux de bruits visés pour le récepteur
final sont de -90dB. Nous partirons sur une base de trois étages de conversion de puissance
comprimant le 2400Hz de -30dB chacun. La capacité de sortie doit donc nous permettre d’at-
teindre un tel niveau de bruit. Nous n’avons pas pris en compte 'ondulation de tension BF
dans C, puisqu’elle est théoriquement nulle. Bien qu’il serait toutefois possible de considérer
I'influence de la variation des inductances, ce qui aurait pour effet de générer une ondulation
BF dans C. Cependant I'impact de cette variation reste négligeable?.

L’étude faite pour déterminer la valeur de L, nous a alors permis de déduire la capacité du
condensateur de sortie C' = 183nF.

Pour résumer, nous retiendrons les valeurs suivantes C' = 183nF et L = 236uH.

1.6.3.2 Le Boost PFC.

Le schéma de principe du montage retenu est le suivant :
Pour cette étude nous avions formulé les hypothéses suivantes :
— La puissance est fournie a part égale par les trois Boosts.
Les effets BF et HF seront dans la mesure du possible considérés comme décorrélés.

— Le courant en ligne sera considéré comme parfaitement sinusoidal du point de vue BF.

2 Une variation de +20% (cas de la variation de la péméabilité du matériau 3F3[Fer00] ) des indutances,
conduit dans le pire des cas & choisir une capacité pour C de 140nF pour obtenir le niveau de bruit souhaité). Or,
la valeur de l'inductance étant réglée par I'entrefer, il est peu probable que nous obtenions une telle disparité.
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F1G. 1.20 Le schéma de principe du Boost PFC triphasé isolé.
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— La tension de sortie est connue et continue.
Comme dans le cas du redresseur MLI, nous avons résolu de maniére numérique sous MAT-
LAB les équations régissant 'ondulation de courant dans L. Nous nous sommes imposés une
ondulation égale a 30% du courant efficace, ce qui nous a permis d’obtenir une valeur de 848 uH
pour L.

La figure 1.21 montre I’évolution de I'ondulation de courant dans L sur une demi-période

réseau (soit wtel0,7]) :

0.55

Ondulation en amperes

0.5 1 15 2 25 3
radians

Fi1G. 1.21 Evolution de 'ondulation dans L sur une demi période.

Pour le choix de la capacité du condensateur C de sortie on a négligé 'effet de la perte de
contréle de courant au passage a zéro, inhérente a cette structure. Cette hypothése nous permet
alors de dire que comme dans le cas du redresseur MLI la puissance instantanée entrante est
constante. Avec cette hypothése, le choix de C a été fait vis a vis de 'ondulation HF.

Aprés calculs, on trouve C' = % et donc pour un rapport de transformation m=1

C—40,3nF.
Pour résumer, il faut C' = 40,3nF (Note?) et L = 848uH pour m=1.

1.6.3.3 Le filtre actif ou compensateur d’harmoniques.

Le schéma de principe du montage retenu est présenté a la figure (1.22).

3 On notera que la valeur de la capacité C est certainement sous estimée, car nous n’avons ici pas pris en
compte les effets dus & la perte de controle aux passages a zéro de la tension.
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F1Gg. 1.22  Le filtre actif avec le redressement filtrage.

Le filtre Lg, Cs en sortie de I'étage redresseur a les valeurs suivantes Lg = 1,63mH et
C's = 10 F pour une ondulation de courant dans Lg de 10% et une atténuation du bruit -30dB
du 2400Hz. On voit d’ores et déja les inconvénients de cette structure :

— La tension de sortie n’est pas isolée.

— La tension de sortie Vg n’est pas asservie.

— 1II faut six diodes, une inductance de filtrage et une capacité supplémentaire par rapport

au redresseur MLI.

1.6.3.3.1 Choix des éléments du filtre actif. Nous avons choisi pour le choix de L, que
le courant en ligne devait suivre la consigne sinusoidale sur au plus une période de découpage.
Ce qui revient & compenser les variations brutales du courant en entrée du pont de diode sur une

période de découpage. La figure (1.23) présente les formes d’ondes idéalisées de cette structure :

R
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F1G. 1.23 — Formes d’ondes et puissance a 'entrée du filtre actif.

Cette hypothése nous impose directement le % = % = f4e-Is. Au moment de cette

commutation, la tension maximale positive entre phase est nulle, seule Vg permet de controler
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le A

On obtient alors 'expression de L :

_ 3 (W)2
Pg.fge \ m

(1.1)

Soit une valeur de L égale a 146 uH, ce qui est finalement du méme ordre de valeur que pour

le redresseur MLI et le Boost PFC.

Choix du condensateur de filtrage.

Pour le dimensionnement de C, nous prendrons

10% de variation de tension autour de la tension continue de la capacité sortie. Cette valeur est

suggérée par [IM94], comme la valeur maximale n’affectant pratiquement pas le fonctionnement.

Ce qui nous a conduit a C—11,8 uF.

1.6.4 Conclusion des comparaisons.

Le tableau (1.2) fait un récapitulatif des valeurs caractéristiques pour les trois cas étudiés.

Les valeurs de ce tableau sont issues des études faites pour chaque structure.

Redresseur MLI Boost PFC Filtre actif
I L =236pH L =848uH L =146pH
Ireff=2,8)A Ireff=1,67A Ireff=0,897A
C
- C =183nF C =40, 3nF pour m=1 B
Vs = 300V Tewss ~0,2A Tewss = 0,384 C =11,8uF
m est un degré de liberté
' Ve =300V
Vg > 326 volts pour mais il fz}ut n = 283V Ls=1,63mH et
3 . pour controler le facteur de
= avoir des rapports . Cs = 10uF
= . . B puissance. .
= cycliques sinusoidaux. ) Le filtrage en sortie du
La fréquence des
. e, redresseur est
interrupteurs est moitié de mbortant
celle de L et C. p ’
COSIE?;TGS Tension max : 300 oy = 0,564 Vs = 270 volts
semi volts [Deff == O, 943A ]5 = 3, 7A
Con;iﬁcteurs Courant max : Irmey = 0,75A Tension max : 300 volts
4,534A Irepr =1,67A Courant max ~1A.
THD
avant 6,8% 7,27% 21,6%
filtrage

TAB. 1.2 — Récapitulatif des valeurs de composants et leurs contraintes

Les deux structures émergeantes sont le Boost PFC et le redresseur MLI. Le compensateur

d’harmoniques associé au pont redresseur étant plus polluant. Il imposera un filtrage CEM,

pour avoir un THD de 5%, plus important que celui nécessaire pour le redresseur MLI. De plus
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cet étage doit étre complété par un filtrage coté charge LgC's volumineux, puisqu’il s’agit d’un

filtrage de puissance sur 'ondulation de tension a 2400Hz.

Avantages et inconvénients de redresseur MLI : Avantages :
Le montage est réversible en puissance.
— Il peut étre utilisé en compensateur harmonique.
— 6 interrupteurs & commander seulement.
Inconvénients :
— Pas d’isolation galvanique, il y a donc nécessité d’un autre étage de conversion pour

distribuer la puissance continue en TBT.

Avantages et inconvénients du Boost PFC :  Avantages :
— L’isolation galvanique peut permettre une conversion directe pour un bus continu en TBT.
— Les ponts de diodes n’ont pas besoin d’étre constitués de diodes rapides, car chaque pont

de diodes travaillent en conduction continue, figure(1.24).

Courant dans L gt ‘

\ Ondulation du courant de L
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F1G. 1.24 — Courant et ondulation de courant dans une des inductances du Boost.

— Il est possible de rendre certaines commutations douces.
Inconvénients :
Il faut beaucoup de composants semi-conducteur.
— La perte de controle du courant au passage a zéro entraine inévitablement une ondulation
4 2400Hz et donc un surdimensionnement de C (Cf note?).
Les commandes sont plus complexes (méme si ce n’est cependant pas un argument pré-
pondérant).

— Pas de réversibilité du fait de la présence du pont de diode.

Le redresseur MLI et le Boost PFC ne présentent pas les mémes valeurs d’inductance, bien
qu’elles aient sensiblement la méme taille car la plus faible est parcourue par un courant /3 fois
plus grand que son homologue du Boost PFC. Or si I’on fait le calcul des énergies maximales que

doivent stocker ces deux inductances, on ne trouve qu'un écart de 20% en faveur du redresseur

4 Le dimensionnement de C, n’est donc pas un critére & prendre en compte ici pour le choix entre ces deux
structures.
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MLI.
Le redresseur MLI est potentiellement plus dissipatif et impose une architecture de réseau avec
au moins trois étages. De plus, la réversibilité n’est pas une nécessité. Le Boost Isolé présente
un grand nombre de composants actifs, mais pouvant présenter des pertes de commutations
plus faibles que le redresseur MLI, du fait de la possibilité de commutations ZVS. Le nombre
de composants n’est donc pas forcément un inconvénient par rapport au redresseur MLI non
isolé.

En conclusion, il est préférable de réaliser le PFC front end par I'association de trois Boost-
isolés (Cf. intérét de l'isolation pour la CEM). C’est la raison pour laquelle cette structure a

été choisie dans la nouvelle architecture d’alimentation pour le RAFALE.

Ce convertisseur “front end” nous permet de nous orienter vers une architecture réseau
avec un bus de distribution TBT, plutot qu'un bus de puissance 270 volts continu qui est un
standard dans l’aviation. Le niveau de tension qui fut choisi par la suite se devait d’étre un
standard existant, afin que 'IPEM développé pour les convertisseurs POL puisse étre utilisés
dans d’autres applications. Les standards TBT existants sont le 28 volts avionique, le 48 volts

télécom et plus récemment le 42 volts standard PowerNet automobile.

[’environnement automobile est celui qui présente les contraintes les plus proches de nos
contraintes avioniques, ¢’est a dire un ambiant chaud avec de grandes fluctuations possibles de
température, des contraintes fortes d’espace, d’humidité, de vibration, de poids et de fiabilité.

Le milieu automobile est de surcroit celui des productions de grandes séries, succeptibles
d’absorber des convertisseurs de tension en grande quantité et pouvant donc contribuer a la

réduction de cotits inhérents au développement d’un IPEM.

Pour ces multiples raisons, nous nous sommes orientés vers un PFC composé de trois Boost-
isolé alimentant un bus de puissance 42Volts. Le convertisseur POL dédié aux éléments d’une
cellule radar, devra donc réaliser une conversion 42 volts/3,3volts 20 Watts (consommation
d’une des 1000 cellules d’un radar de radome).

Il apparait donc déja quelques contraintes pour notre convertisseur, car une telle réduction

de tension est difficilement envisageable sans isolation galvanique.

Remarque : Le choix du standard de tension PowerNet 42 volts et non du 48 volts télécom,
du fait de leur quasi équivalence et de la jeunesse du standard 42 volts, s’est fait tardivement.
C’est la raison pour laquelle on retrouve, dans la suite pour les premiéres études, la coexistence
des deux standards. Toutefois, la différence entre ces deux standards étant faible, cela ne change

en rien la validité des conclusions partielles qui seront présentées.
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1.7 Deéfinition du cahier des charges.

Notre convertisseur s’incrit dans un systéme et sert a l'alimentation d’une cellule radar
d’émission /réception. Il s’intégre donc dans un environnement qui définit I’ensemble des contraintes

qui interagissent avec celui-ci et le détermine (Cf figure 1.25). Nous allons donc ici, synthétiser

Electronique de contréle et de
puissance

Condensateurs coffrités

Inductance et transformateur
cofrittés

Plaque froide

La cellule radar

F1G. 1.25 — Projet de convertisseur IPEM 20W 42V /3,3V.

I’ensemble des investigations précédentes sous la forme d’un cahier des charges pour 'lPEM.
Nous avons besoin d’une alimentation de 20 watts et une tension de sortie de 3,3 volts régulée
et réglable. Comme nous 'avons vu précédemment, la tension d’entrée sera celle du futur bus
de puissance, soit 42 volts. La dimension du convertisseur est en partie imposée par la taille
de la cellule radar (soit un carré de 20mm par 20mm), car celui-ci doit y étre directement ap-
posé. Cette disposition doit donner a terme suffisamment de liberté pour réaliser des antennes
radars conformes s’intégrant directement dans le fuselage de 1'avion, ce dispositif ayant pour
but d’accroitre les fonctionnalités liées aux radars.
Soit pour résumer :
La tension de sortie devra étre isolée afin de limiter les courants parasites entre cellules
et améliorer le facteur de dimensionnement.
— La tension de sortie devra étre régulée (ou réglable) a 3,3 volts.
Le niveau de bruit de découpage devra étre inférieure a 30 dB, sur la tension de sortie.
— La tension d’entrée est de 42 volts.
— La fréquence de fonctionnement doit étre supérieure ou égale & 3MHz, sinon la MLI doit
étre synchronisable sur une horloge externe (contrainte imposée par les radaristes).
— Le rendement global devra étre supérieur ou égal a 90%, car il peut étre difficile d’évacuer
les pertes quand ’avion est en vol (atmosphére rare).
Le matériau magnétique utilisé est imposé, car coffritable, mais présente une faible per-
méabilité et une limite en fréquence de 20MHz.
— Les composants magnétiques doivent avoir des bobinages composés de peu de couches de
conducteurs pour étre compatibles avec un procédé de cofrittage LTCC.
— Les principaux composants magnétiques devront étre superposables pour respecter les

dimensions de la cellule radar (Cf figure 1.25).
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— L’électronique de signal et de puissance devra a terme étre intégrable sur une surface de
2 centimeétres par 2 centimeétres.
Nous verrons par la suite que ces contraintes en améneront d’autres, comme l'inexistance de
Driver fonctionnant & plus de 1MHz, etc...

[’environnement et le cahier des charges du convertisseur étant définis, nous allons nous
intéresser au convertisseur lui-méme.
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Chapitre 2 : Premiére approche de
I’alimentation 3MHz.
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Chapitre 2

Premiére approche de I'alimentation
3MHz.

2.1 Introduction.

L’intégration des convertisseurs a haute densité d’énergie nous conduit naturellement a
envisager des applications hautes fréquences permettant la réduction de volume des composants
passifs, et de nouveaux procédés d’interconnexion permettant 'augmentation de la compacité.
L’augmentation de la fréquence impose 'utilisation de structures présentant peu de pertes par
commutation et donc des commutations dites douces.

Les formes d’ondes, du fait de ’environnement sensible, doivent présenter un faible contenu
harmonique. La montée en fréquence rend difficile la gestion des temps morts et des nombreuses
phases de certains circuits d’aide a la commutation [M.01, dSABI00, Lai01, F.C02a, K.M01,
Wan02|.

Dans ces conditions, les meilleurs candidats potentiels sont les convertisseurs résonants
[vWJFJO01]. Dans le cas de convertisseurs travaillant a fréquence variable, I’environnement nous
impose une fréquence de travail variant peu et supérieure ou égale & 3MHz, on parlera alors de

convertisseurs résonants trés hautes fréquences.

2.2 Principe.

2.2.1 Choix du convertisseur résonant.

Une structure classique permettant la réalisation de ce type de convertisseur se compose
d’un pont complet alimentant un circuit résonant de type LCT, suivi d'un redresseur (voir
figure n° 2.1). Ce type de convertisseur travaille a une fréquence légérement supérieure a la
fréquence propre des éléments résonants afin d’assurer une commutation douce. Le réglage de
la tension de sortie peut se faire par variation de la fréquence de commutation, par trains
d’ondes ou par décalage des bras. Nous n’opterons pas pour une commande a décalage de bras,

car celle-ci impose que I'un des bras d’onduleur présente des commutations de type ZVS a
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F1G. 2.1 — Schéma de principe d’un convertisseur résonant a pont complet.

la mise en conduction et I'autre de type ZCS a I'extinction, les commutations restantes étant
assistées par les capacités parasites des interrupteurs. Or la montée en fréquence nous impose
des commutations douces de types ZVS uniquement |F.02|, car la commutation ZCS génére des
pertes diies au recouvrement de la diode antiparalléle et des pertes diies a la décharge brutale de
la capacité parasite paralléle de I'interrupteur lors de sa mise en conduction. Le recouvrement
de la diode de structure est négligeable dans le cas d’'une commutation ZVS, car elle se bloque

sous tension nulle.
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F1G. 2.2 Schéma de principe d'un convertisseur résonant.

Le bras en avance sur le courant commutera en ZCS. La commutation & 'amorgage des
transistors est le siége de pertes qui ne peuvent plus étre négligées a 3MHz. Ces pertes sont
lites au recouvrement des diodes et & la décharge des capacité drain sources des MOS. Les
pertes liées a la décharge de Cds (Cds non-linéaire) pour un MOS peuvent étre estimées par

pP=3 (%C’ds(u).Uz) .f [F.02, Ris90, Lee96, sSLFC88] et P = 2.3 (%Cds(u).U2) .f pour le bras de

4
6500.10~12x(42)? F
2.(310 500310 127y _ 3,53 Watts avec Cys = 500pF, sous 42 volts).

De plus, cette structure nécessite quatre commandes rapprochées qui sont sources de pertes, or

pont (Exemple : 2 x

notre objectif est une alimentation de 20 Watts.
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Afin de limiter les pertes, nous choisissons une alimentation résonante a point milieu capacitif
(voir figure n” 2.2). Cette structure élimine le bras de pont en commutation ZCS et donc les
pertes qui y sont associées, tout en simplifiant la commande rapprochée. De plus, cette structure
est ici avantageuse vis-a-vis du rapport de transformation du transformateur abaisseur. En
contrepartie, seule la régulation par variation de fréquence et par train d’onde est possible.
Le controle de la tension par train d’onde ne sera pas retenu, car ce procédé engendre des
composantes harmoniques a des fréquences inférieures a la fréquence de découpage.

Dans le cas du controle de la tension par variation de fréquence, la branche résonante du

convertisseur devra étre trés sélective si I'on veut peu de variation de fréquence.

2.2.2 Schéma de la structure choisie.

[’alimentation décrite ici est présentée en figure n° 2.2. La commande des interrupteurs se
fait a rapport cyclique fixe de 0,5. Le réglage de la tension de sortie est réalisé par déphasage
entre la commande du bras et le courant résonant. Ce déphasage correspond a une variation
de la fréquence de découpage vis a vis de la fréquence propre du circuit LC. Les commutations
étant peu dissipatives, nous avons choisi des MOS Vishay de référence SIT460DP 60 volts 8A
(70°C), avec un faible Rdsoy (9,6mS2 Vgs—10 volts), pour limiter au maximum les pertes par

conduction.

2.2.2.1 La commande originale envisagée.

Le principe de cette commande est quelque peu différent d’une commande par variation de
fréquence classique, car dans notre cas il n’est pas nécessaire d’avoir recours a une commande
par VCO.

La commande des transistors de puissance est réalisée de maniére & assurer une commutation
ZVS. Le début de la période est défini par le passage par zéro (valeur croissante) du courant
résonant Ip. Le transistor MOS du haut est fermé jusqu’a un instant noté «.7. Pendant cette
phase, le courant Ip débute une période de résonance libre. A o.T Le Mos du haut est ouvert.
A la fin du temps mort, U'interrupteur du bas est mis en conduction et le courant Ip décroit
jusqu’a annulation de celui-ci & T'. Le Mos du bas reste encore fermé pendant une durée .7, ce
qui engendre une phase de fonctionnement identique a celle précédemment décrite, mais avec
Ip négatif.

La régulation du transfert de puissance est assurée par le controle de la durée «.7. Durant
I'intervalle de temps [T, T, le circuit est laissé libre d’évoluer. Cet intervalle dépend donc des
éléments du circuit et de la tension Vs, la période T' n’est donc pas connue a ’avance contraire-
ment a une commande par VCO. Par ailleurs, le rapport cyclique de 0.5 est une conséquence du
fonctionnement et non une donnée imposée (celui-ci est donc succeptible de légérement varier

autour de 0,5, méme en régime stabilisé)

Cette commande assure des commutations en ZVS, mais impose un fonctionnement a fré-

quence variable. La période T n’est donc pas définie a 'avance, mais dépend des éléments L,

42



C, m, R et Vs, ce qui détermine aussi la forme du courant Ip pendant les intervalles |0, o. T
et [T, T).

2.2.2.2 Fonctionnement.

Dans le cas d’un fonctionnement résonant les formes d’ondes sont détaillées a la figure (2.3).

T T
‘ Imos-bas

F1G. 2.3 — Formes des courants en fonction de la commande des Mos.

Dans ce mode, la forme du courant peut étre assimilée & une sinusoide. Il est dans ce cas

possible d’exprimer la tension de sortie Vs en fonction de «, comme suit :

m.E
Ve =— 5 Co8 (aurr) (2.1)
Toutefois, cette approximation n’est valable que si QTC = T

On peut aussi ramener la charge R en sortie, au primaire du transformateur, celle-ci s’ex-
prime alors comme : R., = -3, (Cf Note'). Le circuit est alors équivalent & un circuit résonant

amorti régi par les équations (2.1) et (2.2).

g_ 4.R 2.C

T ow2m? L

o= semie
O € est le facteur d’amortissement et fy la fréquence propre.
Nous nous retrouvons dans le cas d’une alimentation résonante dont le réglage de puissance
se fait par variation de fréquence. Si I'on raméne la charge au primaire du transformateur, en
ne considérant que le fondamental du courant (cas d’un filtre RLC sélectif), on peut donner

I'expression de la puissance a 'aide de 'équation (2.3).

'Hypothése du premiére harmonique.
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5 2
b 2.(26.2.(£)) 2 03
Ra((2ed)'+ (1= (1))
L’équation (2.3), nous permet de regarder l'influence de 'amortissement sur la variation de
fréquence.
La premiére courbe de la figure (2.4) montre ’évolution de la puissance en fonction de ﬁ
pour différentes valeurs de &, tandis que la deuxiéme montre ’évolution de % pour différentes

valeurs de & pour une puissance fixe de 20W.

Evolution de la puissance en fonction de f/fo Evolution de la fréquence pour 20W en fonction de &
T T T T 28F T

26

241

221

&croissant

Puissance en W
5
fifo

F1G. 2.4 — Liens entre la fréquence 'amortissement, et la puissance.

La figure ( 2.4) n’est valide que pour des amortissements suffisamment faibles pour permettre
de considérer des formes d’ondes de courant sinusoidales. On voit donc sur cette courbe que

pour limiter I’évolution de fi, il faut des valeurs faibles pour &.

Exemple : Pour £ = 0,1 et pour 20W, la variation de fréquence sera % = 1,13, d’aprés
la figure ( 2.4).

Lorsque l'on prend fy = 3MHz, m=1/4 , E=48 volts et une charge R de 0,5442(), soit
Re, = 7,058Q (20W dans 3,3 volts) avec un amortissement § = 0,1 (soit L ~1,87uH et
C ~T751pF), et que I'on simule le convertisseur, on trouve une fréquence de fonctionnement de
3,46MHz et o = 0, 7133.

La tension est asservie a Vi = 3,3 volts alors que le calcul fait avec I'équation (2.1) pour la
valeur de o obtenue, nous donne V, = 3, 73 volts. On a donc 13% d’erreur avec un amortissement
de 0,1. Cette différence s’explique par l'approximation sinusoidale, qui suppose une bande

passante étroite (hypothése du premier harmonique).

2.2.2.3 Conclusion.

Les harmoniques de courant non filtrées par le circuit résonant ne peuvent étre négligées,

méme avec des amortissements faibles. L’équation (2.1) ne sera donc valable que pour des
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amortissements trés faibles. Mais ce choix conduit & surdimensionner les éléments passifs.

2.3 Etude générale.

Dans l'exemple de la partie précédente, nous avons vu que l'influence des harmoniques est
non négligeable, méme pour des amortissements faibles. Il convient donc de mener une étude
plus fine de cette structure. Nous allons donc traiter le fonctionnement de cette structure dans
le cas général, afin de connaitre 'influence de E, L, C, R, et m sur Vs, « et la fréquence de
fonctionnement F, le but étant de trouver un triplet [.,C et m permettant un fonctionnement
correct sur une gamme de charge donnée tout en limitant la tension Ucm (tension maximale

aux bornes des condensateurs C) et I'excursion en fréquence.

2.3.1 Mise en forme du probléme.

Si on fait les hypothéses suivantes :

— La tension de sortie est parfaitement continue et le transformateur vu du primaire est
assimilable & une source de tension alternative carrée d’amplitude créte %, en phase avec
le courant I7.

— le point milieu capacitif formé par les deux capacités de valeur C est équivalent a une
seule capacité de valeur C,; = 2% C' et une source de tension continue de valeur g placée
en série.

— Le bras de pont est assimilable a une source de tension carrée a rapport cyclique un demi,
valant 0 ou +F.

On peut alors ramener 'alimentation au circuit électrique figure (2.5)

L
AV

vV @ ) Ceq — Uc

F1G. 2.5 — Schéma équivalent de 1’alimentation.

La figure (2.5) se résume a un simple circuit L.C,,, attaqué par une source de tension V
(Cf. Figure (2.6)).

Les équations de ce circuit dans les phases ou V est constante sont :

LC,2l +T=0
(2.4)
LC, L 1 U=V
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Avec V valant :
del0aal] L —1%.
~defaT aT| &%,
~de[Ta(l+a)T] L4+ %
de [1+a)Ta2r| -2 - %
Le fonctionnement étant parfaitement symétrique durant |7° a 27T, seule la premiére demi-
période sera considérée.
Il reste deux équations (2.5) que I'on peut déduire du systéme, I'une liant la tension de sortie

et le courant moyen redressé fn—p, I"autre donnant I’égalité des puissances entrante et sortante :

Vo=R.([%])
(2.5)
Y = E.(L)

Avec I, = 2 de [(a — 1) T a oT).

Ef2+Vs/im

F1G. 2.6 — Formes d’ondes du cas simplifié.

On notera que le systéme est intrinséquement rebouclé, car le courant dépend de la forme
de V' qui dépend de Vj, alors que V; dépend du courant.

La résolution de I’équation (2.4) sur l'intervalle |0 & o/T’|, nous donne :

Uc(t) = <% -L- Ucm) cos( T%gq) +L£- %

(2.6)

1p(t) = /% (Uem + &~ %) sin (i)

La résolution de 'équation (2.4) sur 'intervalle [aT" & T, nous donne :
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(2.7)

3
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On posera Uy = ( =
COS( T-Ceq)
La continuité du courant dans L nous impose qu’a t=a.T les deux équations de courant

soient égales et donc que :

Ceq E Vs : a.T _ Ceq : T—o.T
7 (Ucm 5 m)sm <\/L_Cﬁq> =/ 1*.Uxsin e

soit :
E_ V. a.T Vi _E _ a.T
. (Ucm 5 m) sin < roeq> (m 5 Ucm) COS < - Ceq> + E 08
@ g [(le=0.T N cos [(le=L.T '
L.Ceq L.Ceq
(%7§7Ucm)cos< zg )+E
D’autre part a t=a1', Uc(T) = Uem = EEEA cos (0) — £ — ¥ don
cos( Tcé)

on déduit I'expression de Ucm :

E+((§+¥;) cos (%)Jr(ﬁ_g) (1_005(\/%)» (2.9)

Ucm =
a.T (a—1).T
cos ( Tceq) + cos < rce)

La résolution des équations (2.8) et (2.9) nous permet d’obtenir une premiére expression de

Vi. La résolution du systéme (2.5), connaissant 'expression des courants Ip et I, permettent

de trouver deux autres expressions de V.
Nous devons donc considérer le systéme d’équations non linéaire suivant ou L, m « et T

sont variables :

SRR
‘/S _ R.Ceq.((Ucm+I§—¥f)<1—cos<Vg;%ﬂ]))—&-ch.(l—cos((j%))) (210)

2 _ Em R.Ceq.E (a—=1).T
VS — ?V; + Tq -Uc2~ (1 — COS (\/L_Ceq)>

Malheureusement, un tel systéme d’équations (2.10) n’a pas de solution analytique et doit

étre résolu de maniére numérique. Pour cette résolution numérique nous avons adopté les limi-

tations suivantes :
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— Lors de cette résolution numeérique les variables L et m ont été prises respectivement dans
les ensembles [10nH 10xH] et [1/10 1].

— Pour notre application nous cherchons a avoir un fonctionnement sur la plus large gamme
de charge. La charge nominale sous 3,3 volts est de 0,5442(2, mais nous nous sommes
imposés de travailler sur une gamme allant de 0,12 a 102.

— La fréquence du convertisseur a été limitée a l'intervalle 3MHz et 3,5MHz. La fréquence
de 3,5MHz est la butée haute que ’on impose a la régulation de tension.

La tension maximale présente aux bornes de C., est inférieure a 500 volts, des valeurs de
tension supérieures n’étant pas communes pour des capacités CMS.

— On pose C¢y = m, avec fo = 2,95MHz, de maniére a faire travailler le convertisseur
dans l'intervalle 3MHz et 3,5MHz.

~ La tension E a été prise ici égale a 48 volts et non 42 volts (Cf note?).

La résolution numérique permet d’obtenir une zone sur laquelle notre convertisseur fonctionne
de maniére cohérente avec le cahier des charges que nous nous sommes fixés préalablement. Cette
zone est obtenue pour L compris entre 1,42puH < L < 3,72 H et un rapport de transformation
de m = 1.

La vérification par simulation des deux points extrémes de ce segment pour les charges 0,12

et 1092 est résumée dans le tableau (2.1).

L et Cy 1,42pH/2,05nF 3,72 H/780pF
R 0,10 1092 0,10 1092
Uem (V) | 189 1,73 508 1,54
« 0,94 1 0,935 1
F (Miiz) | 2,99 3,42 2,96 3.4
Vs (V) |33 3.4 3.3 3.4

TAB. 2.1 — Vérification par simulation de la cohérence des points extrémes du segment.

Il est & noter que pour des faibles charges la tension de sortie ne peut plus étre réglée et

vaut environ 3,4 volts ce qui correspond a Vs = ETm = 3,43 volts. Ce résultat est da a la faible

énergie stockée dans L qui conduit & une décharge trés rapide du courant dans celle-ci quand
t > oT (voir figure 2.7).

Ce comportement était prévisible [Bru89|. La valeur de « est trés proche de 1 et non réglable.

En remplagant « par 1 (soit \/zToiL ~ 1) dans le systéme d’équations (2.10), nous pouvons écrire
(2.11).

—_ Em _ Em
V= 2 Ve = 2
RN (2.11)
E Vg
Vo_ 2.R.Ceq.(Uem+Z-12) . — m:LE
s mT cm 4.R~ng

Le systéme d’équations (2.11) ne nous permet plus de définir indépendamment Ucm et T

d’autre part la tension V, est indépendante de ces variables.

2Le choix entre ces deux standards a été postérieur a ce convertisseur.
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Image du courant dans L

. Tension aux bornes du primaire du transformateur

60

Fic. 2.7 Comportement du courant Ip pour R—10012 (simulation).

En utilisant (2.11), les valeurs calculées sont proches des valeurs obtenues par simulation
(tableau 2.1)), puisque le calcul nous donne Ucm = 1,71 volts dans le premier cas et Uem =
4,48 volts dans le deuxiéme.

On notera que la tension de sortie dans le cas de faibles charges est indépendante de la
charge et que par conséquent la gamme de charge pourrait théoriquement étre étendue jusqu’au
fonctionnement a vide. Toutefois la tension de sortie dans ce cas devient non réglable, et nous
verrons par ailleurs que la contrainte de commutation douce pour des interrupteurs non parfaits

nous imposera quelques limitations sur la gamme de charge.

2.3.2 Influence de la charge.
2.3.2.1 La charge minimale.

Nous allons chercher dans cette partie la charge minimale qui permet la régulation de la
tension de sortie. Pour cela nous allons une nouvelle fois résoudre le systéme d’équations (2.10),
mais en posant comme connus Vs, L, Cey, B, T et m et comme inconnus R, U, et a.

En effet, on suppose T' connu et donc, pour régler V on cherche & diminuer le temps a.T
pour réduire la tension de sortie quand celle-ci, du fait de la faible charge, sature a 3,4 volts.
Or, comme nous 'avons vu précédemment o ~ 1 et donc T" diminue jusqu’a ce que la fréquence
arrive en butée & 3,5MHz. On prendra T = 5oz, Vi = 3,3 % (14 0,5%), m = £ et
L =1,423uH ou 3,722pH pour la résolution numé17"ique.

Le tableau (2.2), donne les valeurs de charges limites permettant le réglage de Vs = 3,3
volts. Ce tableau récapitule la valeur de la charge limite associée a la valeur de L, ainsi que les

valeurs de Vs et F' trouvées par simulation.

5 . . . 3,722uH _ 3,8223Q .
On peut montrer qu’il y a un lien direct entre L et Ry, : TIBaE — 146140" Cette relation

nous permettra d’apprécier rapidement la valeur de Ry, associée a L.
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L=1,42uH/Ry;, = 1,46Q | L = 3,72uH /Ry = 3, 8212
V, = 3,31 volts Vs, = 3,31 volts
F =3,46MHz F =3,45MHz
Pr,. =T7,4TW Pr,. =2,8W

TAB. 2.2 — Valeurs de Ry, trouvée par résolution numérique et valeurs de V; et I’ obtenues
par simulation.

A partir de la limite de charge la tension de sortie Vs ne peut plus étre réglée a 3,3 volts.
Afin de connaitre I’évolution de V's quand la charge diminue en dessous de sa valeur limite, nous
utilisons la résolution numérique du systéme (2.10), pour différentes valeurs de Vs allant de 3,3
volts a 3,42 volts. Cela nous permet d’établir I’évolution de la tension de sortie et la puissance

en fonction de la charge quand ’asservissement est en butée fréquentielle (figure (2.8)).

52)
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F1G. 2.8 — Evolution de la charge limite et de la puissance en fonction de la tension maximale
admissible pour L=1,423H.

Cette figure est donnée seulement pour L=1,42uH, mais est de forme identique pour L=3,72;H.

Nous voyons que la gamme de charge ot la tension est réellement réglable est plus étendue
pour L—3,72pH. Néanmoins, cette valeur nous impose une forte surtension aux bornes de Cg,
(508 volts pour R = 0, 1€2). Pour le cas d’'une alimentation fournissant 20 Watts sous 3,3 volts,
cette surtension serait de 196 volts, ce qui reste trés important.

Afin de limiter la tension aux bornes des condensateurs résonants nous avons opté pour
L=1,42uH (la tension max est alors de 75 volts pour 20W). Ce choix nous permet de rester
dans la gamme des condensateurs céramique 100 volts, méme si cela limite I’excursion de charge

garantissant 1’asservissement de la tension de sortie.
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2.3.2.2 Influence de la fréquence sur la commutation ZVS vis a vis de la charge.

Comme nous ’avons vu précédemment, la commutation douce est obtenue par la décharge
de la capacité drain source du MOS puis la mise en conduction de sa diode de structure avant
sa fermeture. Cette phase n’est possible que s’il reste suffisamment d’énergie dans I'inductance.
Or cette énergie dépend du courant la traversant au début de la phase de temps mort, donc
de la charge et de la tension de sortie. On trouve par simulation que méme avec une charge de
0,1€2 cette condition n’est pas obtenue. Ce probléme est moins critique pour des alimentations
fonctionnant a beaucoup plus basse fréquence, puisque la capacité Cys (1,5nF pour Vds— 0 Volt)
devient faible devant le condensateur résonant C, et demande alors une énergie négligeable,
par rapport a celle dans la branche résonante, pour se décharger.

On voit donc que cette alimentation haute fréquence ne peut fonctionner en ZVS sans une
aide a la commutation, pour les MOS choisi.

Cette aide a la commutation doit étre simple pour limiter les pertes supplémentaires qu’elle
implique. Nous avons donc opté pour la solution donnée en figure (2.9), avec ici Cyyp = 200nF
et Loy = 1puH.

Les capacités du circuit d’aide a la commutation peuvent étre surdimensionnées pour par-

ticiper au filtrage d’entrée.

C auxj: t MOS1
Laux
CauX:: tM 0S2

F1Gc. 2.9 — Circuit d’aide a la commutation.

Les condensateurs du circuit d’aide a la commutation sont chargés a Z, ce qui assure un

27
courant dans I'inductance auxiliaire en déphasage par rapport au courant résonant. Il y a donc
toujours assez de courant pour assurer la commutation ZVS. Cette solution fait passer le courant
efficace des Mos de 0,67A a 1,13A, c’est un accroissement important, mais que les MOS choisi
peuvent supporter 16 A & 25°C (8A sous 70°C). Le temps de commutation est ici de 10ns et le
courant dans le Mos au moment de la commutation est de 2,5 A.

Ce circuit d’aide a la commutation n’altére pas ou peu le fonctionnement résonant du conver-
tisseur, mais impose la réalisation d’un troisiéme composant magnétique spécifique. Ce circuit
d’aide a la commutation augmentera le volume du convertisseur. Toutefois, on remarquera que
les capacités auxiliaires jouent un double role puisqu’elles servent aussi de filtrage d’entrée, ce

qui peut permettre de limiter 'impact du circuit d’aide a la commutation sur ’encombrement.
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2.3.3 L’optimisation des passifs.

Les valeurs des différents éléments passifs du convertisseur étant déterminées, il est désor-
mais possible de les dimensionner. Concernant les capacités, leur dimensionnement ne sera pas
réalisé au moyen d’une optimisation. En effet, ces composants ont énormément progressé tech-
nologiquement ces derniéres années et ont aujourd’hui une densité d’énergie volumique bien
supérieure a celle des éléments inductifs. Ce sont donc les éléments inductifs que nous allons
optimiser.

Le programme d’optimisation développé a SATIE a déja été bien développé et exploité dans
la thése de Franck Wilmot [Wil04], nous nous contenterons donc ici d’en redonner les grandes

lignes. Les modifications inhérentes a notre alimentation seront développées.

2.3.3.1 Principe de 'optimisation du transformateur.

Commencons par définir quelques variables :
— A, : le produit des aires.
— A, : laire effective du circuit magnétique.
— P4 : la puissance maximale convertie.
J :la densité de courant.
— p: la résistivité de cuivre.
— Bz : 'induction maximale dans le circuit magnétique.
f :la fréquence de découpage.
— k; : le coefficient donnant le ratio du courant moyen au courant efficace.
— ky : coefficient d’occupation ou de remplissage du bobinage.
P.ivre : les pertes dans le cuivre.
— Pjer ¢ les pertes dans le fer.
— Hry : le coefficient d’échange thermique.
Sechange : 1a surface d’échange thermique.
— A : I'élevation de température admissible.
Pour le dimensionnement d’un circuit passif il faut respecter deux relations, I'une définit le
produit des aires et 'autre les contraintes thermiques. [.’équation 2.12 résume ces relations :
A, =A.S, = Wm
(2.12)
Pevivre + Prer = Hp.Sechange- 2 0

Avec ici ki = g{gj;‘;, ky = 0,3, A0 =50°C et Hp = 15W/C" /m?.

Pour trouver ce produit des aires, il faut se souvenir que dans notre cas le circuit magnétique

est magnétisé au secondaire, que l'induction magnétique est symétrique et que pour qu’'un
bobinage secondaire présente la méme surface de bobinage que le bobinage primaire, la densité
de courant primaire est v/2 fois plus grande que la densité de courant secondaire.

Dans notre cas le dimensionnement doit donc étre effectué vis a vis du secondaire. En effet

le primaire est alimenté par une source de courant, tandis que le secondaire est alimenté par une
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source de tension (le condensateur de filtrage en sortie). La magnétisation du circuit magnétique
se fait donc par le secondaire.

Le circuit magnétique que nous souhaitons mettre en oeuvre est un circuit a “trois jambes”,
c’est a dire deux jambes de fermeture de flux magnétique et une jambe centrale autour de
laquelle sont enroulés les bobinages. La figure 2.10 présente la forme de référence choisie pour

les calculs.

Cuivre .
Ferrite

F1G. 2.10 — La forme de référence du circuit magnétique a trois jambes.

Nous allons définir quelques coefficients de forme :
- Kpoy = % : coefficient de forme du circuit magnétique.
— Krpop = % : coefficient de forme du bobinage.
K = A;‘p = \/g:: : coefficient de forme liant la surface de fer et la surface bobinable.
Il est alors possible d’exprimer toutes les équations de 2.12 en fonction de L, e, £ et h puis de
Ae; Sy, Krewm, et Krpos-

On a:

KZVSbKFBOB LZ\/AeKFCM €ZQ/L h:’/%J;OB (213)

Krem

Le volume de fer et le volume de cuivre sont donnés par :

err = 2A§ ((V KFBOB + ﬁ) \/?"‘ KVE )

Krom

(2.14)
VY T B —
cuivre Ap 3 FCcM VEKren ) VK KVK.Krpos

[’équation de contrainte thermique devient :

‘/cuivre-kbp't]2 + err-fonc(Bmary f)

Hr A\JA, (\/RE00 + \[Renon + SHeaufenon 4 B b (S04 S0) + (R + s ) - 00

La détermination de la géométrie du transformateur et des paramétres de dimensionnement

(densité de courant, induction maximale) est alors réalisée selon la démarche présentée par
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I’algorigramme de la figure 2.11.
Les données du programme d’optimisation sont :

— La puissance transitant dans le composant.

L’élévation maximale de température autorisée.
Le modéle de pertes magnétiques du ferrite utilisé.

— L’induction maximale avant saturation.

— La fréquence de fonctionnement.

L’épaisseur des conducteurs (pour les pertes par courants de Foucault)

— Le calcul des effets de proximité n’a pas, sauf cas particuliers, de solution analytique.
Pour faire ce calcul des effet de proximité nous utilisons donc I'approximation de Dowell
|[P.L66] qui permet de déduire des facteurs correctifs de la résistance pour les différents
harmoniques du spectre normalisé du courant. Pour faire cette approximation nous devons
connaitre la forme du courant dans les bobinages afin d’en calculer la décomposition
harmonique au moyen d'un FFT. Dans notre cas et du fait du redressement a point
milieu au secondaire du transformateur, le courant primaire ne présente pas la méme forme
que celui des bobinages secondaires, il en résulte donc des décompositions harmoniques
différentes pour le courant primaire et les courants secondaires. Les spectres normalisés
étant différents, nous avons fait le choix de conserver la forme des courants secondaires
pour calculer ces coefficients correctifs. Ce choix est le plus contraignant en termes de
pertes dans les conducteurs, ce qui correspond a une légére surestimation des pertes
cuivre.

Le logiciel effectue une premiére passe d’optimisation sans prendre en compte les pertes par
effet de peau et de proximité. Il réalise ensuite une nouvelle optimisation en prenant comme
point de départ le résultat de la premiére optimisation et en tenant compte cette fois-ci des
différents effets de peau et de proximité.

Il s’ensuit une suite d’optimisation prenant comme point de départ le résultat précédent et ce
n’est que quand le volume trouvé entre deux optimisations ne varie quasiment plus (pourcentage
fixé par programmation a moins de 1%) que le résultat est donné.

Cette optimisation nous définit un composant magnétique dont les dimensions ont peu de
chances d’étre compatibles avec les moyens technologiques de réalisation. En effet, la fenétre de
bobinage doit étre compatible avec un nombre entier de couches de bobinage, les largeurs e/2
des jambes de fermeture doivent étre réalisables, les rapports de forme du circuit magnétique
doivent permettre des tenues aux efforts mécaniques, etc...

Afin de tenir compte des moyens technologiques, nous relancons alors une optimisation en
ajoutant des contraintes sur la géométrie en partant du premier résultat d’optimisation. Le

composant alors trouvé est un peu plus volumineux, mais technologiquement réalisable.

L’ensemble des transformateurs ont été réalisés sur la base des résultats d’optimisation sous
contraintes en tenant compte du modéle de pertes du ferrite extrait des mesures (voir Annexe2 :
Modéle de perte du ferrite NiZnCu de TRT).

54



Saisie des données
Prax. AO

Stratégie de refroidissement

2

Initialisation des variables
f.B LK, Ky

K
om’ I‘bob

max:»

Recherche d'optimum sans prise en compte
des effets de peau et de proximité

Sortie des nouvelles valeurs
f, Bmax SR Kf , Kfcm , beob
Calcul du volume

Vinitial

Vinitial = Vnouveau

oul

Recherche d'optimum avec prise en compte
des effets de peau et prise en compte des
chutes de tension

Initialisation des variables aux valeurs précédentes
Correction de la puissance pour tenir compte des
chutes de tension

P

MaX orios

Sortie des nouvelles valeurs
f,Bmax-J.L.¢, ¢
Calcul du volume

VI’IO uvcau

Vnouveau - Vini‘[ial - X%
Vinitial

Sortie des reésultats

Fi1G. 2.11 — algorigramme du programme d’optimsation.
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2.3.3.2 Principe de 'optimisation de I’inductance.

Dans le cas de l'inductance le probléme est quelque peu différent. En effet, pour notre
application I'inductance résonante est constituée non seulement par un composant discret, mais
aussi par l'inductance de fuite du transformateur, or la valeur de cette inductance est faible.
L’inductance de fuite n’étant pas négligeable, il est nécessaire de réaliser le transformateur
avant I'inductance de résonance.

De plus, pour 'ITPEM que nous souhaitons réaliser, 'inductance doit présenter des dimen-
sions communes avec le transformateur.

Pour optimiser ce composant, il faut donc tenir compte de contraintes supplémentaires qui
sont les dimensions communes avec le transformateur et de la valeur de I'inductance réalisée

dépendant de l'inductance de fuite du transformateur.

2.3.4 Reéalisation .

Dans un premier temps, dans les phases d’essais, I'inductance de résonance a été réalisée

par l'association de composants discrets (Vishay) de type “dale”.

2.3.4.1 Reéalisation du bobinage.

Le rapport de transformation trouvé m = %, impose un écart important entre le nombre
de spires primaire et secondaire. La technique visée de coffrittage n’est pas envisageable dans
le cas d’un grand nombres de couches (Une bonne superposition des couches devient difficile
a assurer). Or un faible nombre de couches impose ici, du fait du rapport de transformation,
une fenétre de bobinage trés large, chaque couche étant de faible épaisseur. Cette configuration
maximise les fuites dans la fenétre de bobinage. Cela est d’autant plus vrai que le flux est mal
canalisé par le ferrite du fait de la faible valeur de perméabilité relative.

Une solution consiste alors & fractionner le transformateur en 7 transformateurs de 20/7
Watts et de rapport de transformation 1. Ces 7 transformateurs seront réalisés dans le méme

composant.

2.3.4.1.1 Conséquences sur le dimensionnement et ’optimisation . La réalisation
de ces 7 transformateurs dans un seul composant nous impose, pour I'optimisation géométrique
de ceux-ci, de supprimer la prise en compte des bords communs pour I’évacuation des pertes.
Pour ce faire, on considére que la température du composant total est homogéne (Hypothése
du programme d’optimisation) et que les éléments unitaires ont tous le méme comportement
thermique. L’optimisation se fait donc en ne considérant que le septiéme de la puissance totale
et le septiéme des surfaces latérales (2 sur 14).

Les primaires sont associés en série, tandis que les secondaires sont en paralléle. Il n’y a alors
plus que trois couches de conducteurs, car il reste le bobinage a point milieu au secondaire.
Cette réalisation s’apparente a un bobinage développé [W.04]. Cette approche nous a conduit

a évaluer les conséquences d’'un tel fractionnement.
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Fia. 2.12 — Realisation du transformateur en 7 éléments.

Ce transformateur a été optimisé et réalisé par usinage. Les figures présentent les plans

de réalisation. La réalisation a terme devant étre faite en technologie LTCC, nous avons opté

18,4

o | i
S 18,62 |

F1G. 2.13 — capot supérieur du composant.

pour des tétes de bobines en parties enterrées. Cette réalisation a posé beaucoup de problémes
d’usinage du ferrite et d’ajourement du CI :

— Une dent sur deux est plus courte pour autoriser le recouvrement de la téte de bobine
par la ferrite, ce qui impose la réalisation de toutes les dents courtes sur un des capots
ferrite et toutes les dents longues sur I'autre (Note?).

— L’usinage des bords longitudinaux de chaque dent a da étre repris a la scie diamant
(discoide).

3Le rayon de courbure que peut suivre la fraise ne permet pas 1'usinage d’arétes vives.
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F1G. 2.14 — Capot inférieur du composant.
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— L’ajourement des CI présente un décrochement qui résulte de leur usinage. Lors de la
réalisation d’une piste de dimensions 0,7mm par 17 mm, la fraise de l'outil perce le

circuit imprimé (voir figure 2.15). Celui-ci fléchit et il en résulte un décrochement sur la

Piste

—F errite

Fia. 2.15 — MMlustration du décrochement da & 'outil.

piste réalisée a I'endroit du percage. Ce décrochement rend alors difficile le montage du
transformateur.
— Pour les capots ferrite, les plots peuvent étre surfacés et rectifiés en hauteur, mais pas les
cuvettes dans lesquelles reposent les dents du capot ferrite complémentaire.
Deux réalisations ont été faites, 'une en Ferrite NiZnCu et I'autre en 3F4, bien que ce dernier
matériau ne soit plus vraiment dédié a ces gammes de fréquences. Le but était de comparer in
situ le bon comportement du ferrite NiZnCu avec un matériau de référence de I’électronique de

puissance.

Le transformateur aprés assemblage présente une trés faible inductance magnétisante (2 uH,
3F4 et 1,8uH, NiZnCu), qui est due en grande partie a des entrefers résiduels importants liés
a la dispersion des profondeurs de cuvette. De plus, un bobinage développé ne permet pas de
profiter de la proportionnalité de I'inductance magnétisante avec le carré du nombre de spires.
L’inductance de fuites au primaire est de 120nH, ce qui représente presque 10% de I'inductance
nécessaire a la résonance.

Lors des essais de cette structure, il est rapidement apparu que la quasi-totalité de la puissance
était dissipée dans le transformateur. La faible inductance magnétisante et la mauvaise ferme-
ture des capots ferrites en étant la cause. Ces résultats étant peu probants et liés au principe

de réalisation du transformateur, nous n’avons pas poussé plus loin ces essais.
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2.3.5 Conclusions aprés réalisation du premier format de transforma-

teur.

Nous avons vu dans I’étude précédente que la réalisation d’un convertisseur 3 MHz (envi-
ron) /20 Watts n’est pas chose facile. En effet, la fréquence de commutation limite elle-méme
le nombre de choix possibles, car il faut avoir peu ou pas de temps mort a gérer et les formes
d’ondes dans les passifs magnétiques ne doivent pas avoir de contenu harmonique trop impor-
tant (pollution CEM et limite du matériau de 20MHz (voir annexe). La faible puissance traitée
nous impose de limiter les pertes et donc les commutations doivent étre douces et le nombre de
composants passifs et actifs le plus faible possible.

Cette structure présente des avantages, mais n’est pas simple & mettre en équation. Il est
apparu aprés étude que pour notre cahier des charges, le choix des composants résonants et du
rapport de transformation est trés limité. Méme en utilisant un mode de commande original,
cette solution ne permet pas un réglage important de la tension de sortie, plutot un ajustement
de celle-ci. Le bus d’alimentation 48 volts devra donc étre bien régulé. La tension de sortie ne
pourra plus étre régulée en dessus d'une charge de 1,46 € et sera directement liée au niveau
du bus d’entrée. Par ailleurs ’ajout d'un circuit d’aide a la commutation est nécessaire pour
assurer une commutation ZVS a faibles charges.

La solution retenue n’est pas idéale, mais compte tenu de la fréquence de travail qui nous est
imposée, de la faible puissance traitée et de ’environnement sensible, il n’existe pas beaucoup
d’autre choix. Le rapport de transformation devra passer a 1/6 pour une alimentation 42 volts.
D’autres problémes sont apparus lors de la réalisation du transformateur, dont le plus grave
est la faible valeur d’inductance magnétisante qui engendre un accroissement des densités de
courant dans les pistes du transformateur ( + 30% environ). Cet accroissement est source de
pertes supplémentaires qui engendrent un sur-échauffement intolérable et dommageable pour
le transformateur, alors que celui-ci est déja prévu pour un accroissement de température im-

portant (50°C par rapport a 'ambiant).

Bien que le cofrittage résoudra probablement les problémes d’entrefer, I'inductance magné-

tisante restera faible (estimée a 12uH).

Cette premiére réalisation a montré de multiples inconvénients, dont des pertes trés impor-
tantes liées aux entrefers.

Cette premiére approche a toutefois eu le mérite de jeter les bases de la réflexion sur le
convertisseur trés haute fréquence autant du point de vue des structures envisagées que des
contraintes technologiques de réalisation. En effet, les hauteurs des composants magnétiques ne
doivent pas dépasser quelques millimeétres pour étre compatibles avec les procédés d’empilement
de couches, utilisés pour le LTCC (voir annexe), mais par ailleurs on atteint rapidement les
limites de réalisation par usinage de matériau ferrite (Cf plan du transformateur). Cela nous a
aussi permis de mettre en place des modéles de pertes magnétiques pour les matériaux NiZnCu

(voir annexe) et I'adaptation des programmes d’optimisation existants.
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Cette structure de convertisseur, du fait de ses limites de fonctionnement et de ses contraintes
de réalisation ne semble pas étre la meilleure solution pour la réalisation de notre IPEM. Par
ailleurs le fonctionnement a fréquence variable, supérieure & 3MHz risque fort de complexifier
une commande qui n’est déja pas simple dans son principe.

Nous allons considérer un autre moyen d’utiliser cette structure de conversion qui permettra

de fonctionner a fréquence fixe tout en assurant un réglage de la tension quelle que soit la charge.
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Chapitre 3

Convertisseur résonant a fréquence fixe a

redressement synchrone décalé.

3.1 Principe.

Il existe plusieurs solutions pour réaliser un redressement synchrone commandé, la figure

3.1, présente deux structures équivalentes a redressement synchrone commandé.

Strucl
% Lo 2., W L g2

oH [T
B e

StruPM

4% J:Cp Tt m’
L

o

ok | w@j

cp

L
TFT
[y

|

T4
it
1
TFT
[

F1G. 3.1 — Exemple de structures a redressement synchrone commandé.
Les redressements commandés offrent la possibilité de décaler la commande de redressement
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par rapport aux instants de commutation naturelle des diodes de structure des interrupteurs.
Donc, pour fonctionner a fréquence fixe, le convertisseur verra son bras de pont primaire com-
mandé a fréquence fixe, tandis que le redressement synchrone piloté sera commandé de maniére
décalée. Le réglage de la tension de sortie se fait alors par décalage de la commande des Mos
secondaires.

Dans ces conditions, la fréquence de commutation des Mos primaires peut étre fixe tout
en conservant le fonctionnement quasi-résonant. Ce fonctionnement peut étre comparé au pont
complet a déphasage de bras, mais avec des conventions inversées pour le deuxiéme bras se
trouvant alors au secondaire du transformateur (Cf. Figure 3.1 Strucl).

En effet, contrairement a une utilisation “classique”, le courant dans les Mos de redressement
secondaire circule de la source vers le drain. Les conventions de sens des courants se trouvent
alors inversées pour ces interrupteurs.

La différence avec le pont complet & déphasage de bras est que le deuxiéme bras de pont se
situe au secondaire et assure la fonction de redressement, limitant ainsi & quatre le nombre to-
tal d’interrupteurs. La convention d’utilisation des Mos du bras de pont secondaire se trouvant
inversée, la commutation ZCS de ceux-ci, dans un pont complet & décalage de bras, devient
une commutation ZVS, moins dissipative dans les applications haute fréquence (Cf. Chapitre
2, [F.02]). Cette propriété confére un intérét tout particulier a cette structure pour nos appli-
cations.

Cette solution semble d’autant plus s’imposer que I’étude précédente nous a montré que
le réglage de la tension par variation de fréquence ne nous permet pas une grande plage de
réglage.

Le décalage de la commande secondaire permet de moduler le courant moyen injecté dans
la capacité de filtrage et donc la tension de sortie [Gon91|. Il est aussi possible d’inverser le sens
de transfert de la puissance en inversant le sens du courant injecté.

La réversibilité en puissance n’était pas demandée au départ, mais peut permettre de symé-

triser les temps de réponse a la montée et a la descente lors des grandes variations de charge.

3.2 La structure et sa modélisation.

3.2.1 Les structures.

Il existe deux possibilités de redressement commandé qui sont toutes les deux compatibles
avec un réglage de la tension de sortie par décalage (Cf. figure 3.1). Pour notre étude nous utili-
serons le schéma de la figure n°3.2 (Cf note ! ). Celle-ci a 'avantage de bien montrer la similitude
entre le hacheur primaire et secondaire et donc le caractére réversible du convertisseur.

Sur cette figure, les commandes Cmd’ et Cmd” travaillent a la fréquence F', tout en assurant
un déphasage v entre la commande des Mos secondaires et le courant afin de réguler la tension
de sortie V.

Pour la structure avec transformateur a point milieu (StruPM) les formules développées resteront les mémes,
mais avec m’ = 2.m (m’ : rapport de transformation du transformateur & point milieu).
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F1G. 3.2 — Schéma de principe de I’alimentation.

Nous considérerons dans un premier temps que les éléments L et C), sont choisis de telle
sorte que F soit proche de Fo (Fo = m ), c’est a dire : 90%.F < Fo < F. Nous
ferons donc I'hypothése que le courant dans l'inductance L est sinusoidal et peut s’écrire
I(t) = Ingesin (2. F.t — ¢). L'ensemble du probléme sera alors traité en ne considérant que
le fondamental de chaque grandeur. La commande de redressement est déphasée de maniére a

assurer une commutation ZVS des interrupteurs (¢» > 0°).

3.2.2 La modélisation et la détermination de la fonction de transfert.
3.2.2.1 Modélisation.

Comme précédemment le pont a point milieu capacitif peut étre modélisé par une source de
tension alternative carrée (de valeur max £Z) et d’un condensateur C' (de valeur C' = 2.C,) en
série avec la source de tension. Le transformateur avec son circuit secondaire est assimilable a

une impédance Z,, telle que la tension a ses bornes est en retard de v par rapport au courant

V.
2.m”

I(t). La figure n” 3.3 schématise cette modélisation. Sur cette figure la tension V' vaut +

L C=2Cp Zeq
| [
Y
+-E/2
T(t)

F1G. 3.3 — modélisation du probléme.

3.2.2.2 Détermination de ’expression de V.

Pour déterminer I'expression de V;, nous ferons ’hypothése que seuls les fondamentaux des
signaux interviennent. L’expression du fondamental de la tension d’entrée est alors : Ve ponq(t) =
2L sin (27, Ft).
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Pour le premier harmonique on peut écrire que le courant I(t) = I,,,4, sin (2m. F.t — arg (Z (jw))),

_ _2E 1
ou Z (jw) = jLw + ]20 —+ Zeg €t Iinge = = TG

La tension de sortie se détermine en résolvant : V, = R[’”;z f¢+” sin 0.df . soit :

R-Ima:v

mm

V= cos Y (3.1)

D’ot P'on tire le fondamental de la tension V' : Vg = 22 sin (21 F.t — arg (Z (jw)) — ),

s0it Vigna = (% cos w) .sin (2m.Fit —arg (Z (j.2n.F)) — ).

Si on trace le diagramme de Fresnel associé (figure 3.4) , nous pouvons déduire les expres-

FiGg. 3.4 Diagramme de Fresnel de la tension

sions suivantes (équation n°3.2) :

Zeq:Requ.Imeq
2.R(cos)?
Req - # (32)
Imeq — 2.R. E;)s;/;.zsinw

L’impédance Z (jw) s’exprime alors Z (jw) = jLw +
Reqg+7 (Lw — (ﬁ + Imeq)).
Nous pouvons alors donner I'expression littérale de I(t) en fonction des éléments du circuit

J2C =+ Reg — jdme, ou Z (jw) =

(équation n°3.3) :

2.R(cos 11))2
(mm)?

\/(2.1?£3ij)2)2 n (Lw B (%}pw + 2.R.Z;f;v;z;.2sin¢>)2

Les équations 3.3 et 3.1 nous donnent ’expression de V, en fonction des éléments du systéme.

LUJ*(2C1 erZ.R. coswésinw>
%. sin (27?.F.t — arctan ( 2 ()

I(t) = (3.3)

. . o 1 . EENRT) .
Pour exprimer simplement V, nous poserons Fo = va.cpT C¢ qui nous conduit a ’expression

suivante de V :

65



V. = L.m (3.4)

\/(COS ¥’ + ((FQF_’OEOQ ) 8.R.(,7*:.2F7.rcos 5 — sin ¢) i

L’équation 3.4 nous montre que la tension n’est réglable que si F' # Fo, ces deux fréquences

doivent toutefois étre trés proches pour que '’hypothése d’un courant sinusoidal reste vraie.

On voit au travers de cette équation que Vi est commandable jusqu’a 0 volt (¢ = 7).

3.2.2.3 Vérification des résultats.

A T'aide d’une simulation sous Simcad nous avons comparé 'expression analytique avec
les résultats de simulation. Pour cette comparaison les éléments L, C,, F, E et m, valent
respectivement L = 1,294uH, C, = 1,343nF", FF = 3M Hz, E' = 42volts et m = % Ces valeurs
correspondent & Fo = 90%.F. La charge R choisie est la charge nominale sous 3,3 volts, soit
R = 0,54450. La figure n” 3.5 présente ces résultats.

3t ¢ .
wosl ® |
2/2.5
Q
b=
8 2 ) *
) = \/s (model)
© — 3,3 Volts
S 15f 3,4 Volts 1
2 - - 3,5 Volts
g Al ® Vs (simulation) . |

0.5F 1

0 10 20 70 80 90

30 40 50 60
Angle de décalage (Psi)
F1G. 3.5 Comparaison de 'expression analytique avec la simulation (V; en volt et ¢ en degré).

On voit sur cette figure que les deux résultats se confondent parfaitement méme pour une
fréquence de travail F' relativement éloignée de la fréquence propre Fo et des valeurs d’angle
de réglage v importantes.

Seule la partie décroissante de la caractéristique a un intérét pour I'asservissement de la
tension et plus le maximum se trouve a gauche, plus la plage de commande est importante. De
plus, la valeur maximale de Vs ne doit pas étre trop importante par rapport a 3,3 volts, car la
aussi la plage de commande en est modifiée et impose de travailler autour d’une valeur de
plus importante.

Dans notre étude les éléments sont parfaits, alors qu’en réalité, différentes chutes de tension

limiteront la tension de sortie. Il convient donc d’avoir une tension maximale de sortie supérieure
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a 3,3 volts.

Maximiser la plage de réglage nous conduit a chercher les valeurs des éléments L, C, et m
qui minimisent la valeur de 1, pour laquelle V,(¢,,) est maximale, tout en respectant quelques
contraintes sur Vi(¢ = 07) et (Vi(¢m))

Idéalement la tension de sortie maximale devrait étre obtenue pour ¢ = 0", ce qui revient a

max”

résoudre :

(). oo (C) sy -oGmon) s

[’inégalité 3.5 n’a pas de solution pour ¢ = 0°. La plage de la gamme de réglage ne peut

donc étre de 90°, mais devra étre maximisée par optimisation du choix des éléments L, Cpet m.

3.3 Choix des éléments L, C, et m.

3.3.1 Les paramétres de 'optimisation.

Pour le choix des valeurs de ces éléments nous avons mis en place une routine d’optimisation
sous contraintes qui doit minimiser v, en respectant les contraintes suivantes :
— 3,5 volts< (Vs(¥m)), 00 <4 volts.
— Vi(¢p = 0°) >2 volts. Cette valeur a été choisie suite aux premiers essais afin de limiter
I'excursion des valeurs de L, C), et m.
- 90%.F < Fo< F.
- 0,1 <m < 1, pour limiter la complexité du bobinage.

La grandeur a minimiser est 1), solution de (FQEOE"?) 4R"g'gs(2’sﬁw)3 -2 (1 + (tan(z/;))Q) =0,
R.Cp.F.

soit, :

8R.C,.F.Fo )) 56)

Y = arctan (((m%r) (F? — Fo?)

Cette solution permet de déterminer entiérement la valeur & minimiser.

3.3.2 Exploitation des résultats.

On voit, d’aprés I’équation 3.6, que la minimisation de ), est obtenue pour la valeur limite
supérieure de m. Cependant, on ne peut augmenter m sans accroitre le courant [,,,, et donc les
contraintes sur les interrupteurs de puissance. L’équation 3.1 permet d’écrire que (%) .m <
L0 €t montre qu’il est préférable de limiter la valeur de m pour ne pas surdimensionner les
interrupteurs de puissance. La question reste, comment choisir cette valeur limite ?

En fait, la réponse pourrait éventuellement étre obtenue lorsque I'on aborde le probléme des
commutations du bras primaire. En effet, si 'on regarde la valeur de I(t = 0) ( Equation 3.3),

on s’apercoit que le courant a la commutation est négatif et vaut :
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1 2.R.cos . sin v
9F . Lw— (Zpr + E:':)nsTr)251n )
<o -sin | arctan 2 R(cos )2

(mm)?2

\/(2}?1(;25);”2)2 n (L(,u B (QC}pw + 2‘R.E;)s:;.28in¢)>2

(1/}115:3,31)0”5)

Ce courant, s’il est bien choisi, doit alors permettre une commutation douce au primaire
grace a la capacité de l'interrupteur sans adjonction de circuit auxiliaire d’aide a la commuta-
tion.

Dans notre cas (MOS primaire Vishay de référence SI7T460DP 60 volts, de capacité drain
source : 200pF), les simulations ont montré qu’'un courant de 2,5A au moment de la commutation
permet a celle-ci d’étre douce et de s’effectuer en un temps de 7ns.

Cette valeur sera la valeur minimale admise pour I..,. La figure 3.6 présente les valeurs
optimales obtenues pour L, C, I.,, et la plage de réglage fonctions de m. Cette figure montre
que pour 0.1 < m < 1, la condition de commutation douce est toujours satisfaite.

A

10[] == Courant Icom 1
—— |
9gH —e- C 4
—+— Plage de réglage

o]
T
L

L en pH
~
T

(2]
T
i

Ilcom 2A/div
[¢)]
T

CpennF
Plage de réglage 10°/div
w
T T

¢
L

1k i 4

1 1 1 1 1 1
1/101/91/8 1/7 1/6 1/5 1/4 1/3 1/2 1
rapport de transformation m

Fi1G. 3.6 Variations des différents paramétres optimisés en fonction de m.

Le choix de m est donc un compromis entre la valeur max de I, et la taille de la plage
de réglage. On voit ici qu'un rapport de transformation situé entre 1/3 et 1/4 permet d’obtenir
une plage de réglage d’environ 60° sans accroitre excessivement le courant /...

Ce compromis nous permet de fixer approximativement la plage dans laquelle se situe m,
mais il convient de faire intervenir un critére supplémentaire dans le choix de m.

Si 'on reprend la structure a fréquence variable du chapitre 2, la valeur du courant efficace
des diodes de redressement est d’environ 9,5A. Dans la structure a fréquence fixe (Cf. Figure
3.1 StruPM), on s’apercoit que le courant efficace des Mos de redressement est supérieur, ou
au mieux égal a 9,5A. En effet, si la puissance est la méme et que le courant moyen dans les

Mos dans les deux cas sont les mémes, leurs valeurs efficaces sont différentes. Le courant moyen
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des Mos dans ces deux cas de figure sont < [, >~ % pour la structure a fréquence

variable, et < Iy, >~ % cos(1)).
Donc Imax yros0 = %, soit I'max o2 > Imaz s, car dans le meilleur cas (m = 1
ou m' = 2) la plage de réglage commence a 1) = 25° (angle ou Vs = 3,3 volts pour m = 1 sous

charge nominale) et I'maxy,so = 109%.Imaxpr.s1. Or dans les deux cas les courants efficaces

des enroulements secondaires du transformateur valent I.;; = I";“x, donc cette différence se

retrouve sur les courants efficaces.

La figure 3.7 nous montre 1’évolution du rapport du ¢2urentmaz au Secggﬁl:f/%d“ transformateur

(StruPM) en fonction de m, sous sa charge nominale. Sur cette figure on remarquera que plus

1.8 T T

ant secondaire)/9,5
w i <))

Courant secondaire

2
o

1.1

1 1 1 1
1101/91/8 1/7 1/6 _1/5 1/4 1/3 . 1/2 1
Rapport de transformation m=m’/2

1 1

F1G. 3.7 Evolution de 'accroissement de courant secondaire en fonction de m (m’).

m est grand plus les courants secondaires sont faibles, ce qui est logique. Pour un surdimen-

sionnement d’environ 20% en courant cela nous conduit & un rapport m = i.

Pour la structure Strucl, le rapport de transformation est m = % et le courant maximum
au primaire est de 5,77A, soit un courant efficace dans les Mos primaires de 2,88A.

La structure Strucl présente deux condensateurs au secondaire, un courant maximum dans
les Mos secondaires d’environ 23,1A et un transformateur a bobinage simple.

Pour la structure StruPM, le rapport de transformation est m’ = % et le courant au primaire
est identique pour les deux structures.

La structure StruPM ne présente qu’'une capacité au secondaire, un courant dans les Mos
secondaires deux fois plus faible, mais un transformateur plus complexe. Cependant, les com-
mandes rapprochées des Mos de redressement sont plus simples, car référencées au méme po-
tentiel.

Le tableau 3.1 fait la synthése des avantages et inconvénients de ces deux structures.

Dans notre cas, la tension de sortie est de 3,3 volts et les avantages de la structure Strucl
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Avantages Inconvénients
Commande rapprochée du
Transistor du haut plus
complexe.

Il faut deux condensateurs de
capacité double de celui de la
structure StruPM.

La tenue en courant des
transistors secondaires est égale
au double de celle de la structure
StruPM.

Bobinage du transformateur

Strucl simple. Tenue en tension égale a
Vs.

La tenue en courant des
transistors secondaires est deux
fois plus faible.

Il ne faut qu’un seul

. Tenue en tension égale a 2 fois
condensateur secondaire. La

Vs.
truPM : de hé est plus . .
Stru commande r.approc ¢ est s Bobinage du secondaire plus
simple.
complexe.

Le bobinage secondaire ne

présente pas plus de spires

secondaire que la structure
Strucl.

TaB. 3.1 Comparatif des deux structures.

présentent alors ici que peu d’intéréts. Notre choix s’oriente donc naturellement vers la structure
StruPM.

Résumé des choix :

Le tableau 3.2 résume les choix effectués en suivant cette démarche ot I'on s’est imposé

90%.F < 5-gemr < F
\ Imaxprimaire \ IMaz secondaire \ m \ Ui \ Plage de réglage \ L, \ C, \
| 5TA [ 1154A [ § [242° | 55,8° | 1,479uH | 1,1750F |

TAB. 3.2 Résumé des valeurs obtenues pour E = 42 volts.

Le choix des éléments L, et C, découle de la figure 3.6, mais ne tient pas compte de leur

dimensionnement. Ce point sera abordé ultérieurement.

3.3.3 Vérifications des résultats et influence des parameétres parasites.

Afin de vérifier ces résultats, nous allons comparer I’évolution de V en fonction de 1,

calculée a 'aide de la formule analytique, avec celle relevée par simulation sous Simcad dans
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Fic. 3.8 Comparaisons entre formule analytique et simulations sans, puis avec éléments
parasites.

le cas parfait (sans éléments parasites) et dans le cas imparfait. La figure 3.8 montre ces trois
courbes d’évolution.

Les éléments parasites sont :

— une résistance a 1’état passant Rds,, des Mos de 0,018¢).

— une tension de seuil des diodes de structures des Mos de 0,7 volts.

— une capacité Cys de 200 pF par Mos (valeur constante).

— une résistance par enroulement du transformateur de 0,1€2.

une inductance magnétisante du transformateur vue au primaire de 20 pH.
— un temps mort entre la mise en conduction des Mos primaire et secondaire, de 2% de la
période (6,66 ns).
Pour cette courbe on commence a ¢ = 1".

Sur la figure 3.8 on voit que les trois courbes concordent bien. Toutefois, la courbe avec
les éléments imparfaits montre que la tension de sortie n’est pas nulle pour ¢ = 90° ( Comme
souhaité dans le cahier des charges.) et que de maniére générale la courbe d’évolution de la
tension semble se décaler vers la droite. Ce comportement est tout a fait normal puisque le
passage a zéro du courant est captée au primaire. Cette différence est due au courant magnéti-
sant du transformateur qui circule dans les Mos de redressement et modifie légérement I'instant
de passage a zéro du courant dans ceux-ci. Idéalement I'instant du passage a zéro du courant
devrait étre pris au secondaire du transformateur, mais cette solution n’est simple que dans le

cas du redressement avec un point milieu capacitif (figure n"3.1).
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3.3.4 Evolution de I’angle de commande avec la charge.

Maintenant que les éléments du circuit sont déterminés, il reste a connaitre I’évolution de
Y en fonction de la charge. Cette évolution est la loi de commande de notre systéme et est

représentée a la figure 3.9.

90

701

Puissance de sortie allant de
1 Watt a 20 Watts 1

Psi en degrés
[
o
T

507 . . N N .

40f , , 1

30 I I I I I
4 6 10
Charge de sortie en Ohms

FiG. 3.9 - Loi de commande statique de i en fonction de la charge de sortie.

Il nous reste a vérifier que pour une charge trés faible (1k2), on continue a asservir la tension
de sortie a 3,3 volts et que les conditions de commutation douce restent respectées. Dans le
cas ou l'on prend en compte les éléments parasites, cette tension de 3,3 volts est obtenue
pour ¥ = 92,5". Pour ce point, les commutations restent douces avec un courant maximum au
moment des commutations. Le courant dans les Mos du primaire est de 7,77A a la commutation
et de 3,67A efficaces, pour les Mos du secondaire ces valeurs sont respectivement de 15,6A et
7,44A efficaces. On remarquera que le courant est plus important a vide qu’en charge et donc
que le circuit auxiliaire d’aide a la commutation n’est plus nécessaire (Cf chapitre 2).

Nous voyons que pour cette alimentation il est possible d’asservir la tension de sortie méme
a vide, mais que du fait de la circulation de courant nécessaire a la commutation douce, le
rendement se dégradera trés vite pour les faibles charges.

Par conséquent, est-il préférable de maintenir des commutations douces a vide, s’il faut pour
cela entretenir un courant de circulation source d’autres pertes ? La question reste ouverte, mais

ne sera pas traitée ici.

3.3.4.1 Conclusion.

Cette alimentation est une bonne alternative a 'alimentation a fréquence variable, tout en
présentant des commutations douces sans circuit d’aide a la commutation. Le fonctionnement

résonant nous garantit des spectres de courants pauvres et a fréquence fixe, ce qui est un atout
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majeur pour notre environnement sensible. Le transformateur utilisé est plus simple (m = i
%) et I'ensemble de l'asservissement peut se faire au secondaire. Le fonctionnement

de cette structure reste correcte, méme avec une faible inductance magnétisante et admet sans

oum =

probléme une inductance de fuite inférieure ou égale a I'inductance résonante. Or cela risque
fort d’étre le cas avec le matériau magnétique envisagé (Cf chapitre 1).

Le nombre d’interrupteurs de puissances de cette structure est faible, et celle-ci est parfai-
tement réversible en puissance tout en conservant des commutations douces.

[’asservissement de la tension de sortie sera toutefois difficile, car la loi de commande n’est
pas linéaire et la fonction de transfert en fonction de v présente une inversion de pente de part
et d’autre de ,,.

Les expressions obtenues dans ce chapitre ont permis d’optimiser les valeurs de L, C, et m,
afin de maximiser la plage de réglage tout en réalisant un compromis sur le courant primaire.
Maximiser la plage de réglage de 1) revient a faire fonctionner les Mos de redressement avec
des courants efficaces minimums. Les valeurs choisies correspondent & un compromis entre le
surdimensionnement des interrupteurs primaires et secondaires, et un rapport de transforma-
tion réalisable avec peu de spires primaires et secondaires. Ce compromis ne tient toutefois pas

compte du dimensionnement de C), et L,,.

3.4 Commande en § par déphasage primaire/secondaire.

Pour cette commande on régle le déphasage 0 entre le bras de pont primaire et le redres-
sement synchrone (voir figure 3.10). Cette commande permet de s’affranchir du probléme de
changement de pente présent sur la courbe d’évolution de V; en fonction ¢ (figure 3.8). Pour ¢
variant continiment de 7 & 7 et sous une charge donnée la tension de sortie Vi évolue contint-
ment de sa valeur maximale a 0 volt (Brevet N° INPI 06-06533). Nous détaillerons par la suite

la raison de ce comportement.

3.4.1 La plage de variation de 6.

Contrairement a v, sur toute la plage de variation de ¢ la tension Vs est monotone décrois-
sante quelle que soit la valeur de la charge R. Cette plage de variation pour J est ici comprise
entre 7 et 7.

Intéressons-nous tout d’abord a la relation liant v, § et ¢ (le déphase entre le courant et
I'onduleur d’entrée) qui est : ¢ = 6 — ¢. Cette relation est illustrée par le figure 3.10.

L’angle ¢ est défini par la relation 3.8 tirée de I’équation 3.3 :

(1+ (tan(y))*) — tan(x))

(3.8)

Lw — 1 + 2.R. COSwéSind} F2 _ Fo2 2
tan ¢ = tan (QCPM e ) B ( : > 26,

2.R(cos ) Fo? 8.R.C,.F

(mm)*

De cette équation on peut trouver la plage de variation de v associée a celle de 6.
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F1G. 3.10 — Relation entre les angles v, § et ¢.

Pour § = 7, on s’apercoit que le couple (¢ = 7 , ¢ = 7) est solution de I'équation 3.8. Donc
pour 6 = 7 la tension de sortie Vj est nulle quelque soit la charge R.

Pour § = Z, trouver ¢ impose de résoudre le systéme 3.9 :

IR

¢ = arctan ((FZ)I;OE"Q) S.EZZ.F (1 + (tan(¢))2> — tan(¢))

%)) = 1p,. Cette solution est donc ’angle

Um, pour lequel la tension V; est maximale quelque soit R.

Dont la solution est : ¢ = arctan ((

Donc pour § compris entre [7; 7], I'angle 1) est compris entre ¢, ; ]. Or sur I'intervalle

s
2

[¢m ; 5] 'équation 3.4 est une fonction monotone décroissante et donc l'asservissement de Vi

en fonction de 6 ne pose plus de probléme de changement de pente.

3.4.2 V; en fonction de 6.

Nous allons présenter dans cette partie le comportement de V; en fonction de §, puis donner
une expression de la fonction Vi = f(J). Une vérification par simulation sous SIMCAD sera
présentée pour valider notre étude.

La figure 3.11 est un réseau de courbes représentant Vy; = f(0) pour différentes charges de

sortie allant de la charge nominale a 5% de celle-ci.

3.4.2.1 Détermination de V; = f(J).

Si l'on fait I’hypothése du premier harmonique et que 'on considére la tension de sortie

constante (sans ondulation), alors on peut considérer que notre systéme se résume a un circuit
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F1G. 3.11 — Vs en fonction de § pour différentes charges (de 0,5442€2 a4 1092).

résonant composé de L et 2.C), en série alimenté par la source de tension présentée en figure
n'3.12 . Cette source de tension est la contribution de la tension en sortie du bras de pont
primaire, moins sa valeur moyenne (égale a la valeur moyenne de la tension aux bornes du

point milieu capacitif), et de la tension vue au primaire du transformateur.

Ef2+V/s/m
/ d
VEfR2-Vsim
8]
-Ef2+V/s/m : \
-Ef2-Vsim i \ /
3 VoI

F1G. 3.12 - Tension V(t) aux bornes du circuit L et 2.C, en série

De cette forme on déduit I'expression du fondamental de V(t), ce qui nous permet de déduire

I'expression du courant Iz (t) (équation 3.10).

Ip(t) = i <2Lé§;7f;; — 1) : ((7‘7/”5& cos(d) — ﬁ;) cos (2w F.t) + Z‘: sin (27rF.t)) (3.10)

Cela nous permet de déduire la puissance moyenne de sortie comme :

Proy = (Ir(1). 2% sin (2rF.t)) = %

I5)



On déduit alors aisément I'expression de Vs = f(¢), définie par I’équation 3.11.

[ _ 8EB.RC, FFo?
T mr. (F2 — Fo?)

.sin () (3.11)

La figure 3.13 compare ’évolution de V, en fonction de ¢ obtenue par I’équation 3.11 & celle

obtenue par simulation pour la charge nominale (0,5442 ) avec une tension £ =42 volts.

3. ..........................................................................
2.5. ..........................................................................
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c
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b e T T NG e
OSF N
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Fic. 3.13 — Comparaison de la courbe théorique et de la simulation.

Il existe une différence entre la simulation et la courbe théorique obtenue avec I’équation
3.11 de 100mV, soit moins de 3% d’erreur.

3.4.3 Conclusion.

Nous avons démontré que la commande en § permettait un asservissement stable de V. Nous
avons aussi montré que la plage de réglage de ¢ était indépendante de la charge. Finalement nous
avons trouvé et validé I'expression de Vs = f(9). Cette alimentation semble donc parfaitement
adaptée a notre probléme en répondant & la nécessité de fonctionner a fréquence fixe ou peu
variable, avec un comportement résonant, des commutations douces pour tous les interrupteurs
de puissance et une commande simple. De plus ’asservissement ne nécessite que I'information
de phase du pont primaire et peut donc étre entiérement réalisé au secondaire, contrairement a
la majorité des structures. En effet, généralement I'asservissement de tension des alimentations
isolées ce fait en jouant sur le rapport cyclique des interrupteurs primaires, ce qui impose de
transférer de maniére isolée I'information du niveau de la tension de sortie au primaire. La
solution usuellement mise en oeuvre consiste a utiliser un opto-coupleur connecté au primaire
en utilisant la tension secondaire ou une partie de celle-ci pour polariser la photodiode.

De plus, cette alimentation est parfaitement réversible en puissance.
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La plus faible différence entre le nombre de spires au primaire et au secondaire, permet une
réalisation plus simple du transformateur contrairement a la structure du chapitre 2.

Il reste a valider le dimensionnement de L, et C,,.

3.5 Influence du dimensionnement de L, et C, sur la réali-

sation du convertisseur.

Les figures n” 3.14 et 3.15 montrent la premiére maquette de test permettant de valider le

principe du décalage de commande. Le transformateur utilisé ici a un rapport de transforma-

Fi1G. 3.14 — La premiére maquette de test, photo 1.

tion de 1/7 (Transformateur de la réalisation du chapitre 2). Cette maquette ayant pour seul
but la validation du principe de controle de la tension de sortie par décalage des commandes
primaire /secondaire, le fait que m—1/7 au lieu de 1/2 n’a pas d’importance.

Lors des premiers essais réalisés sous tension d’entrée réduite (30 volts), 'inductance était
réalisée dans un premier temps avec deux inductances de type Dale (parallélepipéde rectangle
de poudre de fer compactée sur un conducteur) de Vishay de 680nH (Réf THLM-2525CZ-01)
connectées en série. Ces essais ont démontré que les pertes dans les inductances étaient de
Pordre de 10 Watts. Ces pertes prohibitives s’expliquent par les fortes variations d’induction a
haute fréquence dans le circuit magnétique.

De fait, si 'on compare la puissance apparente dans le transformateur et I'inductance, on

obtient 410 VA pour L,, contre 25,6 VA pour le transformateur. L’inductance sera donc beau-
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Transformateur

Fi1G. 3.15 La premiére maquette de test, photo 2.
coup plus volumineuse que le transformateur, ce qui n’est pas acceptable.

La taille de L, risquant d’étre trés importante, le choix du triplet L,, Cp et m, doit étre
orienté pour réduire la taille de cette derniére. Des critéres dimensionnants pour L, sont la
surtension a ses bornes (vis a vis du fondamental de la tension issue du bras de pont primaire)
et I’énergie maximale stockée. Par ailleurs, il ne faut pas perdre de vue le procédé de réalisation
des éléments magnétiques qui nous impose de limiter le nombre de spires par enroulement.

Pour la détermination du triplet, nous conserverons les hypothéses de premier harmonique,
la tension de sortie sera imposée a 3,3 volts et 0 sera pris égal & 7 , de tel sorte que I'angle v
soit égale a 1.

Le dimensionnement de C), est moins critique, car comme nous l'avions déja évoqué, les
condensateurs céramiques ont fait beaucoup de progrés ces derniéres années. Afin d’illus-
trer ce propos, prenons notre inductance dale, elle peut stocker 21,25 pJ, soit une énergie
volumique de 159,6 J/m3, si on compare a une capacité de 1uF 50 volts de Murata (ref :
GMR32RR71H105KA01L), on peut y stocker 1250J, soit 86806 .J/m?. Le rapport est de 1
pour 500, et montre clairement que les éléments capacitifs ne sont pas critiques en terme de

volume pour la réalisation d'une alimentation intégrée.
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La surtension aux bornes de L,.

Pour calculer la surtension nous utilisons le modéle de la figure 3.3, ainsi que les équations
(3.2) et (3.6), ce qui nous permet de déduire les courbes de niveaux de surtension sur L, en
fonction de L, et C,, m étant entiérement défini par I'équation (3.11). La figure 3.16 représente

ces courbes de niveaux.

11.25

0.5
0.5 1 1.5 2 25 3 3.5 4

C enF -8
P

F1G. 3.16 — Evolution de la surtension aux bornes de L, normalisée par rapport au fondamental
de la tension issue du bras de pont primaire, en fonction de L, et C),.

La surtension diminue quand la fréquence propre Fo diminue et donc que I'écart avec la
fréquence de travail & 3MHz augmente, ce qui est logique.
L’énergie maximale stockée.

Pour évaluer celle-ci, nous utiliserons 1'équation (3.3). La figure 3.17 représente les courbes
de niveaux d’énergie stockée en fonction de L, et C,,.
Evolution du rapport de transformation m.

En utilisant I’équation (3.11), il est simple de tracer I’évolution du rapport de transformation
dans le plan (L,,C,). La figure 3.18 représente 1’évolution de I'inverse du rapport de transfor-
mation, puisque celui-ci est abaisseur. Dans notre conception, nous choisirons un nombre de
spires secondaires de 1. L’inverse du rapport de transformation donne ainsi le nombre de spires

primaire.

Superposition des courbes.

La superposition de toutes ces courbes permet de faire le choix du triplet (L,, Cp, m)
(Figure 3.19).
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o Evolution de I'énergie dans L en fonction de Lp et Cp

x1

6.5e-006 gz tlile

Fi1G. 3.17 — Courbes de niveaux représentant 1'évolution de I'énergie maximale stockée
Joules) dans L, dans le plan (L,,C,).

X107 Evolution de l'inverse du rapport de transformation

F1G. 3.18 — Evolution de l'inverse de m dans le plan (L,,C,).
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10°° Superposition

F1G. 3.19 — Superposition des différentes courbes de niveaux.

Le triplet est choisi en concordance avec le point Pc (voir figure 3.19). En fait il aurait été
intéressant de se déplacer plus a droite sur la courbe m = 1/4, mais il devient difficile de réaliser
les fortes valeurs de C), correspondant a ces points. En effet, pour ces condensateurs il nous faut
choisir des diélectriques de type COG ou NPO. En effet, leur capacité ne doit pas ou peu chan-
ger, car celle-ci conditionne F'o et donc le point de fonctionnement et le dimensionnement des
éléements du convertisseur. Hors, il est difficile de trouver des fortes capacités de condensateurs
pour ce type de diélectrique.

Par ailleurs, choisir un point plus a droite augmente 1’écart entre F'o et F' et donc 'erreur

faite en ne prenant en considération que le premier harmonique.

Remarque :

Pour ce type de convertisseur, la valeur maximale du courant au primaire ondule (Cf.
[Bru98|) a une fréquence plus basse que la fréquence F. Cette modulation se retrouve sur
la tension de sortie et impose un surdimensionnement du filtrage de sortie et des différents in-
terrupteurs. Cependant, le triplet correspondant au point Pc a un coefficient d’amortissement
suffisamment important pour que cette oscillation soit rapidement amortie par les pertes des

différents composants.

Validation du triplet.

Il nous faut maintenant valider quelques points, car nous nous sommes en fait énormément
éloignés de F't (Fo égale environ 30% de F't), ce qui peut remettre en cause I'hypothése de
I’analyse au premier harmonique.

En prenant m = 1/4, L, = 626nH et C, = 22nF, ainsi qu'une inductance magnétisante de
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20puH, on peut comparer les valeurs de la tension de sortie V; obtenues avec I’équation 3.11 a

celles obtenues par simulation sous Simcad. Ce comparatif est montré en figure 3.20.

3.5F :
P o0 Y
® — Vs analytique
3r ° ® Vs simulation | 7
°
2.5F :
°
2
[e)
> 2 1
z °
o
(2]
>1.5F A
°
1k |
°
0.5F J
I I I I I .. .
80 100 120 140 160 180
d en degrés

F1G. 3.20 — Comparaison de Vg obtenue par simulation ou par formulation analytique.

Les deux courbes sont similaires, mais la simulation nous donne une évolution de V; qui
présente un maximum pour ¢ = 82" au lieu de 90°. Le maximum est 3,6% plus faible. La courbe
représentant les points simulés est globalement décalée de 7 a 8 degrés par rapport a la courbe
représentant la formulation analytique.

Les formules établies précédemment ainsi que le principe de fonctionnement restent donc
globalement valables. Cela est dii au relativement faible contenu harmonique du courant dans
I'inductance (Ex : THD— 15,3% pour 6 = 94", V;, = 3, 3 volts).

La puissance apparente dans I'inductance passe a4 65VA (L, = 626nH et C, = 22nF’) au lieu
des 410VA (L, = 2%680nH (2 inductances Dale Vishay de 680nH en série) et C,, = 1,2nF’). Le
courant efficace dans un secondaire est de 5,61A au lieu de 5,29A soit 6% de plus. Le courant
efficace au primaire du transformateur est de 2,1A ce qui correspond a un courant maximal de
3A.

La tension magnétisante du transformateur étant la méme et le courant efficace dans les
enroulements étant peu différent, nous avons gardé le circuit magnétique du transformateur
optimisé pour les précédentes valeurs de m, L, et C,.

Le choix du triplet étant validé, nous allons nous intéresser a la réalisation du convertisseur

proprement, dit.
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Chapitre 4 : Mise en oeuvre du

convertisseur.
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Chapitre 4

Mise en oeuvre du convertisseur.

4.1 Introduction.

Dans ce chapitre nous présenterons la mise en oeuvre du convertisseur StruPM ainsi que les
mesures faites et les conclusions sur son fonctionnement.

Le choix des composants est maintenant arrété, il reste a dimensionner ces éléments ainsi
que faire le choix de la commande et sa réalisation. Bien que cela ne soit pas habituel, nous
verrons que le choix des transistors de puissance du bras de pont découle conjointement de la
commande rapprochée et de la partie puissance. Il s’agit en fait d'une conséquence directe de

la montée en fréquence.

4.2 Dimensionnement des éléments de la branche résonante.

4.2.1 Dimensionnement du transformateur.
4.2.1.1 Paramétres et résultats d’optimisation.

Cet élément a été optimisé selon le cahier des charges du convertisseur résonnant a fréquence
fixe.

[’optimisation du transformateur a été faite en utilisant le logiciel d’optimisation présenté
au chapitre 2. Avant de présenter les résultats issus du programme d’optimisation pour le
dimensionnement du transformateur et de 'inductance dans le cadre de la réalisation du dé-
monstrateur, nous précisons quelques parameétres et dispositions a prendre en compte pour

aborder ce dimensionnement.

Optimisation en dimensions libres : La seule contrainte est une élévation de température
de AT = 50°C' et un coefficient de bobinage kh=0,38. Ce coefficient de bobinage correspond
a 4 couches de cuivre (2 couches primaires et 2 couches secondaires) de 40 um intercalées avec
3 couches d’époxy de 80um, plus 5% de marge sur les bords. La magnétisation se fait par le
secondaire, c’est-a-dire sous une tension de 3,3V. Nous obtenons alors les résultats affichés a

la figure n” 4.1. Sur cette figure les tétes de bobine ne sont pas apparentes, car nous avons fait
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le choix de les enterrer (La jambe centrale du circuit magnétique est donc plus courte que les

jambes extérieures).

7.22mm
c——_'_____b
21 [y
—_—_—_—_
13 2mm
5
0.01+
0 w0’
—_—_—_—_
0.005
0
2 10
w A
K=2,28 f=3000 kHz Bmax=20,3 mT Vtot=231,2 mm? Pfer=0,089 W
Kfem=11,8 T=50"C Vier=146,1 mm?® | Sechange=290,3 mm? | Ap=42,43 mm?
Kfbob=0,583 | J=12,4 A/mm? | Vcuivre=85,1 mm? Pcuivre=0,129 W Ae=14,88 mm?
Sb—2,851 mm? 1-1,29 mm L=13,2 mm h—2,21 mm e—1,12 mm

nombre de spire secondaire : n1— 0,964 spires.

F1G. 4.1 — Résultats d’optimisation libre.

Optimisation sous contraintes : Nous ajoutons aux contraintes précédentes, un nombre
de spires du coté de la magnétisation du transformateur (secondaire) n1-—1 spire, une hauteur
de fenétre de bobinage 1=0,4 mm (4 fois 40um plus 3 fois 80um), kb=0,38 et L. < 20mm (Cf
figure 2.10 ), pour un convertisseur de surface 20mm par 20mm.

Nous obtenons alors les résultats affichés a la figure n"4.2.

Caractéristiques géométriques du transformateur du démonstrateur : Plusieurs ver-
sions de démonstrateur ont été réalisées. La figure 4.3 présente les plans de la premiére version
réalisée.

Sur le plan du transformateur usiné on remarque que :

— La largeur des jambes extérieures est supérieure a celle qui permettrait d’obtenir une
section dans cette zone égale a Ae/2. Cette augmentation de section permet d’assurer
une meilleure résistance mécanique et réduit le risque de casse lors de 'usinage.

— La hauteur de la fenétre est de Imm pour faciliter le montage du PCB de 0,4mm, car

I'usinage donne lieu a un effet d’angle. L’effet d’angle est lié a I'usinage de la céramique qui
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1.13mm 3

18.3mm
-0.01

-0.005

0.003

0.m

w A0
K 2,55 f-3000 kHz Bmax 21,8 mT Vtot—262,1 mm? Pfer 0,135 W
Kfem=25,1 T=50"C Vfer=180 mm? Sechange—533,8 mm? | Ap—27,46 mm?
Kfbob=0,0778 | J=18,1 A/mm? | Vcuivre=82,08 mm? Pcuivre=0,265 W Ae=13,36 mm?
Sb=2,056 mm? 1=0,4 mm L=18,3 mm h=5,14 mm e—0,73 mm

nombre de spire secondaire : nl1= 1 spires.

FiGg. 4.2

Résultats d’optimisation avec contraintes.
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altére trés vite 'outil et qui ne permet pas d’avoir des angles trés vifs pour la réalisation.
La cote h est arrondie a 5,2mm.
— L est arrondie a 18,4mm.
Les dimensions du capot de fermeture se déduisent facilement.

Il y a eut deux usinages différents, la fragilité de la premiére version ayant donné lieu au
deuxiéme usinage. Dans la derniére version, la hauteur du capot et de la partie inférieure du
composant passe de 0,4mm a lmm, pour assurer une bonne tenue mécanique. Cette valeur
est supérieure au 0,4mm permettant d’obtenir la section de fer nécessaire a I'obtention de
I'inductance calculée.

Nous disposons de 5 transformateurs dont les inductances magnétisantes primaires valent :

T1 : 4,12uH.
— T2 :4,23uH.
- T3 :4,18uH.
— T4 :3,90uH.
— T5: 3,66pH.

[’inductance de fuite de ces transformateurs est d’environ 120nH.

Le bobinage du transformateur tente d’optimiser 'inductance de fuite tout en assurant la
symétrie du bobinage, puisque les 2 couches de spires primaires (P) sont au centre du bobinage,
tandis que les couches de bobinages secondaires (S) sont disposées de part et d’autre des couches
primaires selon ’agencement suivant S P P S. Cette disposition permet aussi que la spire
secondaire qui ne conduit pas de courant pendant une demi-période ne voit pas d’excitation H,

et donc ne soit pas le siége de courants de Foucault supplémentaires.

4.2.2 Choix de L et Cp.

Choix des condensateurs Cp : Le dimensionnement des condensateurs Cp est simple,
puisque nous avons choisi de prendre ces composants parmi des références constructeur. Cp se
compose de quatre condensateurs de capacité 4,7nF (AVX ref : CM21CG472J25AT 25 Volts,
format 0805) en paralléle, soit 18,8nF au lieu de 22nF (choix imposé par la disponibilité des
références), de type COG/NPO dont la capacité est stable en fonction de la température et de
la tension qui leur est appliquée. L’intérét de ce type de condensateur réside aussi dans le fait

qu’ils présentent trés peu de pertes diélectriques.

Caractéristiques géométriques de ’inductance du démonstrateur : En ce qui concerne
I'inductance, nous nous imposons d’avoir la méme surface occupée que le transformateur afin
de se rapprocher le plus possible d'une configuration dans laquelle les composants magnétiques
seraient cofrittés au sein d’'un méme composant et donc superposés dans la structure.

Le probléme se résume alors de la maniére suivante : déterminer les cotes interne du com-
posant permettant d’assurer des pertes cuivre et des pertes fer acceptables. La grandeur a dé-
terminer est donc la cote h.

La géométrie est décrite a la figure n"4.4 :
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Fi1G. 4.4 — Mise en place du probléme de dimensionnement de 'inductance.

Le systéme d’équations suivant (équation n°4.1) traduit les contraintes sur les cotes x, y et

z (en mm) en fonction de h :

y=18,4—2h
zy =2z x 18,4 (4.1)
5 — 1312 2h-

2
Si 'on considére une hauteur de fenétre de 1 mm, on peut calculer le volume de circuit

magnétique en mm? (équation n°4.2) :

Volfer =xy x Imm + 2z x 18,4 x 13,12+ 2z x 18,4 x Ilmm (4.2)

La structure de bobinage choisie pour l'inductance est donnée ci-dessous (Figure 4.5). On
notera la présence des entrefers permettant le stockage de I'énergie magnétique indispensable
dans le cas d’une inductance utilisant des matériaux a permeéabilité relativement élevée comme

ceux utilisés ici.

2 spires en paralléle

—

FiG. 4.5 — Structure du bobinage du transformateur.

La valeur de l'inductance a réaliser est de 510nH (630nH-120nH, 120nH correspondant
a l'inductance de fuite du transformateur qui vient contribuer & l'inductance de résonance) et

le courant maximal dans I'inductance est de 3A, on en déduit la valeur de I'induction maximale
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Bmax (en mT) dans l'inductance (les dimensions sont en mm) (équation n°4.3) :

640nH x 3A
N.x.y

Le nombre de spire N de I'inductance est volontairement choisi égale & 1 pour faciliter la

Bmaz (mT) - (43)

réalisation d’'une empreinte (ou double empreinte) permettant d’implanter indifféremment une
ferrite usinée (voir figures 4.5 et 4.10) ou des inductances en poudre de fer.

Connaissant le volume du circuit magnétique de I'inductance, la fréquence de fonctionne-
ment et I'induction maximale dans celui-ci, on peut alors définir la densité de pertes magnétiques
avec le modéle de Steinmetz suivant, :

Modéle de pertes de type Steinmetz simplifié pour les matériaux utilisés dans la réalisation

(équation n°4.4) :

Pertes (mW/em®) = e, (Frequence)® . (Bmag) (4.4)
coefficients
Condition de frittage A b ¢
N2 1,4039 | 2,8956 | 23,2478
Air 1,4079 | 3,2549 | 25,2878
02 1,0210 | 3,0970 | 19,1790

Avec la fréquence en Hz et Bmax en mT.

TaB. 4.1 Modéles de pertes de Steinmetz simplifié.

Remarque : Les coefficients de ce tableau correspondent aux derniéres versions caractérisées
de la céramique NiZnCu. En effet, la composition de celle-ci a légérement évoluée tout au long
de la thése (En développement a Thales TRT) et c¢’est la raison pour laquelle ces coefficients

sont légérement différents dans 'annexe sur la caractérisation du matériau.

En cohérence avec la possibilité de coffriter les éléments du convertisseur, nous avons choisi
le modéle correspondant au frittage sous diazote (Voir Chapitre 1).
L’expression des pertes fer en W est donc donnée par I'équation 4.5

Piep =107 % F*BY (v.y+ 18,4 x 13,12 x 2.2 + 2.2 x 18,4) (4.5)

max

Déterminons maintenant les pertes cuivre Pcuivre du composant et ajoutons a cela les
contraintes géométriques correspondant a la forme choisie et nous obtenons pour des dimensions
en mm (équation n°4.6).

Pcuivre = 1000 x p.3. (Iss)° lg”%
Scu=hx 0,08 mm? (4.6)
Imoy =2 (2.h+x+y)
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Avec Ieff=2.1A et Imoy, la longueur moyenne de la spire.

Le terme représente un facteur multiplicatif des pertes cuivres liées aux courants de Fou-
cault apparaissant dans le cuivre. Ce facteur dépend de la fréquence de fonctionnement, de la
géométrie du bobinage et de sa position par rapport aux entrefers apparaissant dans la struc-
ture d’une inductance. Ce coefficient est déterminé en simulation par éléments finis. Dans la
configuration simulée, ce coefficient atteint la valeur de 12 pour 3 MHz. Nous supposerons dans

la suite que ce coefficient multiplicatif varie peu lorsque 1’on modifie la largeur h de la fenétre
(Cf. Figure 4.6).

f(25)=2.894266e6 Isovdeur: Potentiel magnétique, composante z [Wb/m] Maxi: 2.152e-5
-3 -5
x10
5520 m2.152
7 H1.925
6.5
6 =11.699
5.5 —1.472
5
45 1.246
4
—1.019
3.5
3 —0.793
2.5 - e — = p ——
2 0.566
1.5 —10.34
1
0.5 0.113
0 --0.113
-0.5
1 —-0.34
1.5 -0.566

-2
-2.5 —1-0.793

-3 -1.019
-3.5

-4 —-1.246
-4.5 -

. 1.472
-5.5 -1.699
-s-g -1.925

-8 7 -6 5 4 -3 2 -1 0 1 2 3 4 5 6 7 8 L] 2.151

x10™ Mini: -2.151e-5

F1G. 4.6  Simulation par éléments finis (COMSOL) des effets des entrefer sur les pertes dans
le cuivre.

Par ailleurs il est bon de regarder la densité de courant dans la spire de I'inductance, car
il n’est pas envisageable d’avoir une densité de courant supérieure a environ 10A /mm? sous
peine d’apparition de points chauds dans la structure.

Nous pouvons tracer simultanément les pertes totales dans I'inductance et la densité de
courant dans la spire en fonction de la largeur h de la spire. Nous obtenons les résultats de la
Figure 4.7.

Les pertes minimales sont obtenues pour h=1,5 mm, ce qui correspond a des pertes totales de
862mW (Pfer—560mW et Pcuivre—414mW), une induction maximale de 18mT et une densité de
courant de J=17,2 A /mm?. Cette densité de courant étant trop élevée et risque d’entrainer des
points chauds, c¢’est ce dernier paramétre qui définira entiérement la géométrie de 'inductance.

Nous avons donc choisi J=10A/mm?, ce qui nous améne a des pertes totales de 1,22W
(Pfer=972mW et Pcuivre=245mW) et une induction maximale de 24,3mT.

La figure n’4.8 résume les dimensions de I'inductance.
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F1G. 4.7 — Densité de courant et pertes totales dans I'inductance du véhicule de test.
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Fi1G. 4.8 — Résumé des dimensions de 'inductance.
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Le capot de fermeture n’est pas représenté mais il s’agit d’une plaque de largeur 13,12 mm,

de longueur 18,4 mm et d’épaisseur 1,7 mm.

Remarques :
Pour réduire h, il aurait été possible d’utiliser les quatre couches du PCB pour réduire la
largeur des pistes, mais cette solution n’était pas compatible avec la volonté de disposer
d’une double empreinte de report pour ce démonstrateur. Il est donc possible théorique-
ment de réduire les pertes de prés de 360mW dans ce composant, soit un gain de 1,8%
sur le rendement, !

— La valeur de la perméabilité relative de notre matériau étant faible ( pr > 200 ), il
convenait de savoir quelle serait la valeur de I'entrefer et s’il serait réalisable. Pour des
faibles valeurs de perméabilité, 'effet d’épanouissement d’entrefer influe sur la valeur de
I'inductance. Le tableau 4.2 résume les valeurs d’inductance obtenues par éléments finis

sous Vector Fields en tenant compte ou non des fuites (Cf note'). La figure 4.9 illustre

Entrefer en ym Sans prise en compte des fuites. Av(e\(/zoli)rrlsi tinezotrf; ztzedle)sa;:;%es
25 713nH 830nH
40 561nH 629nH
50 492nH 559nH

TAB. 4.2 — Valeur de I'inductance avec et sans prise en compte des fuites pour différentes valeurs
d’entrefer.

les résultats de simulation par éléments finis sous “Vector Fields”, ce travail a été effectué
en collaboration avec Thales TRT. Du fait des symétries de notre inductance, on voit sur
cette figure qu’il n’est pas nécessaire de simuler I’ensemble de celle-ci, mais qu’un quart du
composant suffit. Il suffit alors de tenir compte du facteur quatre pour les énergies dans
les résultats. Cette technique classique permet de réduire le temps de calcul des valeurs
de champ. L’inductance que I’on doit réaliser doit avoir une valeur d’environ 500 nH. En
effet il faut compter I'inductance de fuite du transformateur qui a été mesurée a 117nH
pour le transformateur utilisé. Il nous faudra donc un entrefer de 'ordre de 40 a 50 pm.
[’inductance est donc réalisable avec ce matériau dans le format du transformateur.

La figure n” 4.10 montre les circuits magnétiques réalisés par Thales TRT pour I'inductance et

pour le transformateur.

4.3 La commande rapprochée.

Nous I’avons évoqué précédemment, la réalisation de la commande rapprochée est I'une des
clefs de votite de la mise en oeuvre d'un convertisseur trés haute fréquence. C’est la raison pour

laquelle ce paragraphe sera trés détaillé.

'La valeur de l'inductance sans prise en compte des fuites est déduite de I’énergie stockée dans la ferrite
et dans l'entrefer. Tandis que la valeur de l'inductance avec les fuites prend aussi en compte 1’énergie dans
I’ensemble de I'espace de simulation.
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mu=200, ecart = 40 microns, | = 3 A (quart de modele, via symétrie) Y UNITS

Length mm
Surface contours: BMOD Magn Flux Density T
1.000000€E-001 Magn Field A
Magn Scalar Pot A
Magn Vector Pot Wb mr?
9.000000E -002 Elec Flux Density ~ Cm®
Elec Field V!
Conductivity S mnr?
8.000000E -002 Current Density A w2
Power W
Force N
7.000000E-002 Energy J
PROBLEM DATA
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6.000000€-002 TOSCA Magnetostatic
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5.000000E-002 302736 elements
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Nodally interpolated fields
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Origin: 0.0,0.0,0.0
Local XYZ = Global XYZ
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V_VECTOR FIELDS

Fi1aG. 4.9 — Mllustration de la recherche de la valeur d’inductance sous Vector Fields.

Inductance Transformateur

F1G. 4.10 — Les circuits magnétiques de I'inductance et du transformateur.
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4.3.1 Le choix de la tension d’alimentation de Cgs.

Les transistors Mos sont commandés a la fermeture et & 'ouverture par le niveau de ten-
sion Vgs sur leur grille, celle-ci permet de créer ou de fermer le canal qui conduit le courant
a l'état passant. L’amplitude de Vgs est donc directement liée a I’état de 'interrupteur, mais
aussi a sa capacité a laisser circuler le courant. La résistance a 1’état passant Rdsoyn dépend de
I"amplitude de Vgs. Pour que les Mos du bras de pont (2 Si7460DP de Vishay Siliconix) soient
correctement commandés a la fermeture, il faut une tension de grille qui soit au moins de 4,5
volts (Rdson = 0,01292) voire 10 volts (Rdson = 0,009612). Le choix de la tension de grille
influe directement sur la résistance a I'état passant des Mos, mais aussi sur I’énergie mise en
jeu dans la commande. C’est la raison pour laquelle nous choisirons dans un premier temps une
tension de grille de 8 volts qui est un compromis entre I’énergie mise en jeu et la résistance a
I’état passant. Nous verrons par la suite que ce choix est en fait plus complexe et qu’il aménera
la remise en cause méme du choix des Mos ainsi que des niveaux de commandes. Toutefois,
I’étude qui suit avec ces choix de tension de commande et d’interrupteurs Mos a le mérite de bien

présenter la problématique des commandes rapprochées pour les convertisseurs haute fréquence.

Méme si le niveau de commande est fixé, il reste a tenir compte du niveau d’immunité de la
commande vis-a-vis des variations de tension. En effet, chacun des Mos ne peut étre considéré
seul. De ce fait, la commutation d’un des Mos provoque de rapides variations de tension qui, par
le biais des capacités parasites, se répercutent sur la grille de I’autre Mos du bras. Ce phénoméne
parasite a pour effet de faire varier la tension de grille de I'autre Mos et peut méme entrainer la
mise en conduction simultanée des deux Mos du bras et donc une destruction par court-circuit.
Ce phénoméne est bien connu et porte le nom de destruction par “cross conduction” suite a un
amorcage intempestif.

Ce probléme est d’autant plus critique, pour nous, qu’il fait intervenir des capacités parasites
inhérentes aux Mos et que ce type de couplage devient inévitable avec la montée en fréquence
et 'augmentation des tensions commutées. Par conséquent, il est risqué de commander les
grilles en tensions asymétriques OV 8V. La solution la plus couramment adoptée consiste a
commander les grilles en tensions symétriques (-8V 48V ici) pour garantir une immunité vis-a-
vis des parasites et éviter tout phénomeéne de " cross-conduction " [Wu04| [Mul02|. Toutefois,

cette solution ne va pas sans contrainte puisque I’énergie mise en jeu est alors fortement accrue.

4.3.2 Exemples de commandes classiques.

Nous allons ici présenter quelques exemples de commandes classiquement utilisées pour les
interrupteurs “low side” (Mos inférieur du bras de pont et “high side” son complémentaire).

Classiquement la commande rapprochée de I'interrupteur “low side” est réalisée soit par un
circuit de type push-pull qui alimente la grille au travers d’'une résistance Rg en plus ou moins
10 ou 15 volts, soit par un circuit de type “totem-pole” (figure n°4.11 ) sous tension asymé-

trique. La commande sous tension symétrique augmente I'immunité au bruit, mais augmente
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F1G. 4.11 — Circuit de commande classique et circuit " totem-pole ".

I’énergie transitant dans la grille et donc 1’énergie dissipée dans Rg a chaque commutation.

Pour le transistor " high side " on utilise le méme principe, mais avec une source d’énergie

flottante réalisée soit par transformateur magnétique, un transformateur piézoélectrique [E.03],

" ou d’autres circuits & pompe de charge, ou enfin par une auto

par un montage " Bootstrap '
alimentation [Mul03]. L’information de commande peut alors étre envoyée au travers d’un canal
de transmission isolée de type transformateur d’impulsions, d'une fibre optique ou directement
par modulation de I’énergie (Ex : montage a rétention de charges [IR]).

Toutes ces solutions dissipent au minimum [’énergie stockée dans Cgs, mais sont tout a fait
acceptables tant que la fréquence de découpage n’est pas trop élevée vis-a-vis de la puissance
traitée. Les pertes dans la commande rapprochée sont alors parties négligeables de la puissance

convertie.

4.3.3 Bilan de puissance en commande directe.

Pour notre application, considérons une commande de type push-pull a tensions symétriques
-8V +8V. Faisons quelques rappels : pour charger une capacité C' de OV a 8V par l'intermédiaire
d’une source de tension au travers d’une résistance Rg, nous dissipons une énergie dans Rg égale
a celle stockée dans C' (notons que ce résultat est indépendant de Rg, dans la limite ot la charge
et la décharge de la capacité de grille peuvent étre considérées comme totales). Puis, pendant
la décharge de C' nous dissipons I’énergie qui y était stockée, soit sur un cycle charge-décharge
une énergie de C.82. Dans le cas d’une alimentation symétrique de -8V +8V, le courant dans
Rg est identique a celui que 1'on obtiendrait par une alimentation de C' en 0V 16V, puisque
celui-ci est défini par Ic = C.% et qu’il est donc indépendant de la tension moyenne dans C'.
Cela nous conduit donc a considérer une énergie dissipée a chaque transition de 4. (%C’BQ) )
soit sur un cycle charge-décharge une énergie de 4.C.8.

Sachant que nos Mos ont une capacité de 4.1 nF et qu’ils commutent a 3 MHz, la puissance
dissipée par une commande directe, sans compter celle dissipée dans la génération de la source
flottante pour 'interrupteur “high side”, est au minimum par Mos de Pertes = 4x4, InF.(8V )2 x
3MHz = 3,15W, soit une puissance totale pour les 2 Mos du bras de pont primaire de 6,3
Watts !

Ces pertes sont trés importantes et directement liées a la fréquence. Les convertisseurs
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classiques actuels ont plus souvent des fréquences de découpage de 250 kHz o1 les pertes dans
le bras de pont liées a la commande sont 12 fois plus faibles et ne présentent donc pas de réel

probléme pour le rendement !

4.3.4 La commande a récupération de charges.
4.3.4.1 Etat de Dart.

Lorsque les pertes de commande ne sont plus négligeables, il convient de réaliser des com-

" "

mandes dites & " récupération de charges " ou résonantes. Il existe pour cela bon nombre
de propositions dans la littérature [H.L92, Wu04, F.C02b, D98|. La philosophie générale est
d’échanger 'énergie de grille avec une inductance couplée ou non [D98, F.C02b| et de la ren-
voyer ensuite a une capacité de stockage [H.L92|, a la source [Wu04| ou bien vers la grille
d’un autre Mos [D98|. Ces propositions sont généralement dédiées & une commande PWM et
nécessitent, pour ce faire, beaucoup de composants. De plus, il faut parfois un circuit supplé-
mentaire pour réinjecter une énergie de compensation des pertes. D’autre solutions plus simples
consistent a faire résonner Cgs avec une inductance couplée en excitant le primaire par des im-
pulsions. Cela permet de commander plusieurs transistors simultanément, mais ne permet pas
de controler le niveau de saturation du canal, la tension aux bornes de la grille des Mos étant
sinusoidale. Le régime de conduction de ces interrupteurs Mos est donc partiellement linéaire
[D9g|.

Notons que notre application trés spécifique ne nécessite pas de rapport cyclique variable.

4.3.4.2 La premiére génération de commande a récupération.

La faible puissance que doit traiter cette alimentation (20 Watts) impose de réduire au
minimum toutes les sources de pertes. C’est pourquoi nous avons opté pour une commande
rapprochée a récupération de charge. Dans les commandes rapprochées résonantes la grille des
transistors est généralement assimilée & une capacité, ce qui revient a assimiler la courbe de

charge, & courant constant, & une droite (voir figure 4.12).

Vgs

10 volts
Pente:1/Ceq

—_ Vg:f(Qg)
......... Model Q:

Fic. 4.12  Différence d’évolution de la charge de grille d’'un Mos par rapport a son modéle
capacitif.

Ce modéle est d’autant plus vrai pour les “trenchMos”, que leur capacité de contre-réaction
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Cgd est faible devant la capacité Cgs, I'effet Miller engendre donc un effet de plateau plus court
sur la courbe de charge (figure 4.12).

L’inductance résonante (L) dans le cas de commande rapprochée isolée peut étre réalisée par
une inductance couplée, 1’électronique peut alors étre référencée a la masse de ’alimentation

[H.1.92, D98|. A partir de cette idée, nous proposons le schéma de la commande figure 4.13.

Coupled L
E MOS h

 BMos 1

— —
vd 1 vd h
T \

Ly
A sz
S1 g2

TTT

!
&

]

vs1| |

F1G. 4.13 — La commande rapprochée.

Cette commande permet de transférer ’énergie stockée de la grille d'un Mos vers la grille
d’un autre Mos. Avec cette commande les grilles sont commandées en 4+ Vdd.m, avec m rapport
du nombre de spires secondaires sur le nombre de spires primaire de I'inductance couplée. L’in-
térét de cette structure réside dans le faible nombre de composants de la commande, seulement
deux Mos auxiliaires référencés a la masse et une inductance couplée, et dans le fait que les
niveaux de tension de commande sont fixe durant le maintient & I’état passant ou bloquée des

transistors de puissance.

4.3.4.2.1 Principe. Le fonctionnement de ce driver se décompose en quatre phases (figure
4.14).
Phase n'1 : Dans cet phase, MOS _h est passant et MOS 1 est ouvert. Afin de maintenir
MOS h dans cette état, S1 est fermé et la tension Vd h est égale & +Vdd.m. Par
conséquent la tension de grille de MOS 1 est égale a -V dd.m. Durant cette phase I’énergie
magnétique de I'inductance couplée croit.

— Phase n"2 : On ouvre S1 tout en maintenant S2 ouvert. Les grilles des Mos de puissance
et I'inductance couplée sont alors libres de résonner. L’inductance magnétisante ramenée
au secondaire est L—Lg.m?, et les deux capacités équivalentes de grilles sont alors du
point de vue électrique en paralléle. Le comportement électrique de ce circuit du second
ordre peut alors étre décrit dans un plan de phase de la figure 4.15. Sur cette figure est

représentée 1'évolution de Vd 1 en fonction de Is = Fluxdans lit;?ngsformateur

période. Lors de la résonance la tension de grille diminue et tend a s’inverser. Si le circuit

, Sur une

n’était pas modifié durant la résonance, comme on le verra en phase n°3, la tension de
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—i— Temps mort
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Vs,
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vd_|

T T ] >
Début Début J Début k Début
phase 1 phase2 phase3  phased

F1G. 4.14 — Forme d’ondes idéales des grandeurs dans la commande.

vd |
+Vm =
+Vddm | < A Y TR
Beom 2Cgs
/
-Vdd.m § p T
‘ LR.m2 Lyp.m’
-Im 2Cgs 2Cgs

FiG. 4.15 — Evolution de Is et Vd 1 sur une période de découpage.
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grille serait une sinusoide d’amplitude Vm>Vdd.m, car I’énergie dans la maille inclut
aussi celle stockée dans I'inductance magnétisante Lr (Vin est donnée par 1’équation 4.7).

Vin = V| 1+ 2 (_Im ) (4.7)
e vadm 2.Cgs ~\Vdd.m '

— Phase n"3 : La tension Vm n’est jamais atteinte, car lorsque la tension de grille Vd h
tend a passer en dessous de —Vdd.m la diode de structure de S2 devient passante. La
tension Vd _h s’est donc inversée et est maintenant clampée a -Vdd.m, tandis que Vd 1
est clampée & +Vdd.m. Le courant dans S2 croit linéairement depuis sa valeur négative
initiale. S2 est alors fermé, assurant ainsi une commutation douce de type ZVS.

— Phase n"4 : Fermeture de S2. L’état de S2 est maintenu jusqu’a la fin de la demi-période.
Le changement d’état de commande des Mos de puissance commence par l'ouverture de

S2, la nouvelle demi-période est alors similaire a la précédente.

Si les résistances internes d’accés a la grille des Mos étaient négligeables, les pertes de cette
commande rapprochée seraient alors trés faibles. A la phase 4, la diode de structure de S2
conduisant, celui-ci commute en ZVS (figures 4.16 et 4.14). De plus, si 'on néglige I'inductance

de fuite, a 'ouverture de S1 la tension a ses bornes vaut Vsl = Vdd — an—l, or la tension chn—l

évolue doucement de Vdd a -Vdd par rapport au courant commuté et donc cette commutation
est assistée et engendre peu de pertes (figure 4.16, S1 a Pouverture). La figure 4.16 présente

les formes d’onde idéalisées de la commutation de S1. Les commutations de S1 et S2 sont donc

—
\L] /
LS1 /

r

2*Vdd

Fi1G. 4.16 Détail sur les commutations a 'ouverture et a la fermeture de S1.

peu dissipatives.
On remarquera que la valeur positive de la tension de seuil Vgs(} n’est pas atteinte simul-
tanément pour Mos h et Mos 1 et garantit un temps mort qui évite la “cross conduction” du

bras (voir figure 4.14).

4.3.4.2.2 Détermination de ’inductance couplée. Comme nous I’avons vu précédem-
ment, le choix du convertisseur nous a conduit a une structure résonante sur point milieu

capacitif. Le bras de pont est constitué de deux Mos Vishay Si7460DP (Note?) ayant une capa-

2(Ces Mos sont différents de ceux mis en oeuvre dans la maquette finale.
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cité équivalente de grille Cgs de 4,1nF. La commande de ces Mos se fera en tension symétrique
+8 volts, -8 volts.

La durée de la commutation est entiérement définie par les éléments du circuit résonant,
c’est a dire I'inductance magnétisante et les capacités équivalentes de grilles.

La durée de la commutation est représentée dans le plan de phase par 'angle 6., (voir

figure 4.15), définie comme le temps de commutation multipliée par la pulsation de résonance :

tcom
Ocom = ——F——— (4.8)

m.\/2.Cgs.Lg

Si on considére 6., comme petit, on peut faire 'approximation suivante :

Vdd.m = Vm.sin(Oeom) ~ Vm.beom (4.9)
Les équations (4.8), (4.7) et (4.9) permettent de trouver une valeur approchée de I'inductance
résonante :
t2 T ?
Lrp=—>"""1[1 1 — =2 4.10
" 16.m2.Cgs +J - ( com ) (4.10)

T est ici la période de commutation correspondant a la fréquence de 3MHz.

En pratique, le choix de I'inductance couplée est plus compliqué et résulte d’'un compromis.
En effet, pour des raisons technologiques, 'inductance magnétisante ne sera pas prise plus
petite que 1uH, afin de limiter le courant dans S1 et S2 ainsi que pour conserver un bon
couplage magnétique avec des inductances de fuites inférieures a quelques dizaines de nH.
Notons d’ailleurs qu’une partie des inductances parasites est directement liée au boitier des
interrupteurs Mosfet [C.03]. C’est la raison pour laquelle nous avons choisi d’utiliser des Mos
en boitier “PowerPAK”.

D’autre part cette inductance magnétisante ne peut étre trop grande, car dans ce cas la ten-
sion primaire doit étre importante pour assurer le stockage d’une énergie magnétique suffisante
pendant un laps de temps court.

Dans le cas d’une tension primaire élevée, I'inductance couplée posséde un rapport de trans-
formation primaire/secondaire fortement abaisseur. Ce rapport de transformation est alors tel
que les capacités équivalentes de grille des Mos de puissance ramenées au primaire deviennent
trés petites devant les capacités drain source de S1 et S2. Ce sont donc ces capacités qui
deviennent prépondérantes dans la commutation, alors que normalement I’énergie qu’elles em-
magasinnent devrait étre négligeable devant celle des grilles des Mos de puissance.

La taille de lI'inductance couplée dépend directement de I'énergie maximale qu’elle doit
stocker. C’est la raison pour laquelle le rapport (r) entre 'énergie totale du circuit résonant et

celle stockée dans les capacités équivalente de grille sera limité a quatre [H.L92] :
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L Im \” —2
r=1+ R.( - ) — (=) <4 (4.11)

2. .
CgS Vdd.m <1 4 \/1 tcom B )2)

Un autre point important est d’assurer un temps mort suffisant entre Mos 1 et Mos__h pour
avoir une commutation douce. La simulation a montré que ce temps mort devait étre au moins
égal a dns.

Le résultat de ces compromis est présenté et résumé sur la figure 4.17. Sur cette figure, les
zones 1 & 3 représentent respectivement un temps mort inférieur a 5ns (soit .., — 40ns), une

inductance primaire inférieure & 1uH et un rapport d’énergie stockée r supérieur a 4.

B Zone 2
[ Zone 1
B Zone 3

F1G. 4.17 — Les zones interdites.

Nous avons par conséquent choisi les paramétres suivants pour le premier prototype de

driver :
Un bobinage composé de trois spires primaire et d'une secondaire.

— Une tension d’alimentation de 24 volts.

— Une inductance primaire de 2pH.
Avec ces valeurs I'angle 6., est de 59°. Dans ce cas le rapport cyclique de S1 et S2 doit étre
plus petit que 0,336, pour cette commande il sera pris égale a 0,3. Les courants primaires et
secondaires sont déterminés au moyen d’un simulation sous Simcad.

On obtient ainsi Igi_crf = 0,34 et Lygre—rros—efr = 0, TA.

Le produit des aires (AeSb) du circuit magnétique peut maintenant étre déterminé. L’équa-

tion 4.12 détaille les deux termes de ce produit AeSb :
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Vdaiso =50 p
360

Ae = Np.2.Bmax

Sb — 2-”?~ISI7eff+2k'nfj~lgat67]\/losfeff (412)
b-

ny, = 3.1n

Ou :

Le coefficient de bobinage k;, = 0,35 (cas d'un bobinage PCB).

— La densité de courant : J = 10A/mm?.

— L’induction maximale : B,,,, = 50mT.
Ce qui nous donne AeSbh = 8,77.107 1 (m?) et nous conduit a choisir le plus petit E planar en ma-
tériau 3F4 de Ferroxcube de référence E14/3.5/5-3F4 avec un produit AeSb de 11,6.107 " (m*)
supérieur a celui désiré (30%). Cela nous impose un entrefer ¢ = 60um pour avoir I'inductance
requise de 2puH. En pratique celui-ci est de 80um, car réalisé au moyen de deux couches de

mylar, données pour 20pum environ.

4.3.4.3 Simulation et résultats expérimentaux.

Le schéma réel que nous avons implanté est en fait une variante du schéma de la figure
4.13. En effet, seul le rapport cyclique de 0,5 garantit que le transformateur ne saturera pas,
ce qui n’est strictement pas possible. La figure 4.18 montre le schéma effectivement utilisé, ou
la solution consiste & insérer un condensateur de forte valeur (33nF) dans une des branches
primaires. Ce condensateur se charge a une tension quasi constante, de maniére a empécher la

saturation du transformateur.

|
ITT

7

[l
1l
Q

Fi1a. 4.18 — Schéma fonctionnel de la commande.

La figure 4.19 montre le prototype développé avec un premier circuit de puissance ( en haut
a gauche). En bas a droite, le circuit de puissance a été retiré pour voir I'inductance couplée.

Dans un premier temps, la commande rapprochée n’est pas intégrée afin de pouvoir y insérer
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plus facilement des sondes. Dans cette réalisation, le bobinage de I'inductance couplée est réalisé

Electronique de puissa;c;e
du convertisseur 3SMHz

Inductance couplée

Driver

F1G. 4.19 — Photo du premier prototype de commande.

dans le PCB multi-couche. Le bobinage est réalisé en quatre couches, la premiére et la derniére

recoivent les primaires, tandis que les couches internes recoivent les deux secondaires. Cette

disposition permet

une maximisation du couplage avec le secondaire.

La figure 4.20 présente les formes d’ondes expérimentales.
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b ©
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F1G. 4.20 — Formes d’ondes expérimentales.
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Les tensions VjsMos(t) — h et VsMos(t) — | apparaissant sur la figure correspondent aux
tensions Vd_h et Vd 1 de I'étude théorique. Ces mesures sont faites avec une tension nulle
aux bornes du bras de pont de puissance, car les capacités équivalentes de grille sont alors
maximales (données constructeur), mais l'effet de plateau lié a I'effet Miller est alors minimal,
ce choix permet aussi de limiter le bruit de mode commun sur les sondes de tension.

La tension de grille de Mos h est plus oscillante, car c¢’est sur cette commande que se trouve
la sonde de courant, ce qui implique une inductance d’insertion s’ajoutant a celle de fuite et
d’accés a la grille.

En effet, pendant que S1 ou S2 sont fermés, la présence d’'une inductance de fuite en série
avec Cgs engendre des oscillations sur Vgs qui peuvent provoquer des surtensions sur les grilles
et désaturer les Mos de puissance. Ces oscillations sont amorties par la résistance de grille
et une éventuelle résistance additionnelle. Cet amortissement sera d’autant plus efficace que
I'inductance de fuite sera faible.

On voit d’ailleurs, sur les formes d’ondes expérimentales, que le courant ne s’annule pas
juste aprés la commutation du fait de I'inductance de fuite qui résonne avec la capacité de

grille.

Il nous faut donc un circuit magnétique présentant a la fois un bon couplage et une faible
inductance magnétisante pour stocker un maximum d’énergie en un minimum de temps. C’est
pour cette raison que nous avons choisi de réaliser ce transformateur en technologie planar, car
elle conduit a de plus faibles inductances de fuite.

Afin de connaitre I'impact de cette inductance de fuite sur les pertes, nous analysons le
fonctionnement & partir de la Figure 4.21. Sur ce modéle, nous pouvons librement faire évoluer
la valeur des éléments représentant les fuites et conclure quant a leur impact sur les pertes.

[’inductance couplée posséde quatre enroulements. Nous ferons I’hypothése que la réalisa-
tion du bobinage sur PCB présente des symétries de forme et d’empilement, cette symétrie se
retrouvera donc sur les éléments parasites. Nous pourrons ainsi simplifier le modéle complexe

du composant magnétique [Ker04, Sch99| (voir figure 4.21).

F1G. 4.21 Modéle de I'inductance couplée a quatre enroulements

La mesure des impédances faites a I’analyseur de réseaux HP4148, nous ont permis de déter-

miner Lr = 2,69uH, lpy = 42nH et lpo = 13nH. Il est a noter que L dépend des propriétés du
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matériau magnétique (3F4), or celles-ci différent pour une faible excursion d’induction (comme
générée par l'appareil HP4148) et une forte variation de I'ordre de 50mT dans notre cas. Afin
d’étre cohérent avec les observations en plus forte induction, nous avons ramené la valeur de
Lr a 2,1uH.

Un bilan de puissance pour cette commande nous donne environ 2 Watts de pertes totales
qui se décomposent de la maniére suivante :

— 226mW pour commander S1 et S2.

440mW pour l'inductance couplée.

— 680mW par grille de Mos.

Soit au total 1,35 Watts qui doivent étre comparés aux 6,3 Watts précédemment estimés pour
un driver classique type push pull +8 volts, -8 volts.

On considére un modéle de grille de Mos simple de type RgCgs série. Les pertes dans la
grille nous permettent d’estimer Rg :

Rg—— 19 (4.13)
(Lgaterros)

Avec Pg=680mW, l'équation (4.13) nous donne Rg=1,59(Q2. Cette résistance interne de
grille est cohérente avec les données constructeur pour d’autres Mos vishay équivalents (Ex :
Si7414DN Rg=1Q typique). Cette valeur est suffisamment importante pour générer de fortes
pertes a cette fréquence (Cf note ?).

Les pertes dans I'inductance couplée sont importantes, car le circuit magnétique travaille a
6 MHz, ce qui est bien au dela de la fréquence limite d’utilisation du matériau magnétique 3F4
qui est plutot de 1 MHz.

Connaissant Rg, il est possible de déduire la capacité équivalente de grille effective. Nous
obtenons Cgs=4,57nF et connaissant Rg nous pouvons reconstituer par calcul la tension Vgs
aux bornes d’une grille connaissant le courant qui y circule (voir figure 4.22).

La courbe calculée est plus lisse et présente une dérive négative en tension. Cette dérive
provient de I'intégration numérique du courant de grille réalisée dans le calcul, qui filtre le bruit
mais est tres sensible aux erreurs d’offset.

Hormis les erreurs de dérive, I'estimation concorde bien avec la mesure de Vd _h et permet
de valider a la fois le modeéle RgCgs de grille, mais aussi le fait que I'inductance de fuite liée au
boitier PowerPAK est négligeable.

Il est désormais possible de réaliser une simulation avec les différents modéles extraits (voir
figure 4.23).

Les mesures (figure 4.20) sont trés semblables aux simulations (figure 4.23). Le courant
Lyatemos(t) de grille simulé a une valeur efficace de 640mA, ce qui conduit & des pertes dans
la grille de Pg=651mW au lieu de 680mW, soit une erreur d’un peu plus de 4%. Ce modeéle de
simulation concordant bien avec les mesures, nous pouvons simuler le cas parfait dans lequel

les inductances de fuite sont nulles, on obtient alors Pg—=643mW. Ainsi, I'inductance de fuite

3D’autres types de Mos que les TrenchMos sont d’ailleurs en développement pour minimiser cette résistance
ainsi que les charges de grilles sans altérer la resistance a I’état passant [S. ;04].
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dans la commande n’influe que trés peu sur les pertes, tandis que son effet se fait ressentir par
un dépassement sur la tension de grille.

Ces résultats nous aménent a mener des réflexions plus générales sur la commande.

4.3.4.4 Reéflexions générales.

Dans le cas des commandes rapprochées, contrairement aux convertisseurs, il n’est pas
possible de parler de rendement, mais il est toutefois possible de comparer les pertes obtenues
avec le minimum théorique. Pour faire évoluer de AFE la tension d’un condensateur C en le
chargeant via une résistance R dans un intervalle de temps At, avec un minimum de pertes, il

faut le faire avec un courant constant :

car I'intégrale temporelle de I(t) représente la charge de C, tandis que l'intégrale temporelle
de (I(t))? est & 'image des pertes dans R. Un courant constant permet & I,,oye, donné de
minimiser la valeur efficace du courant.

De I'équation (4.14) on peut déduire les pertes minimales nécessaires a la charge de la

capacité équivalente de grille d'un Mos :

2.Rg.F.(C.AE)?
At

Pour Cgs 4,57nF, Rg 1,590, AE = 16V, et At = 80ns, Pgmin  637mW. Le minimum

théorique est donc trés proche des pertes expérimentales obtenues. La légére différence peut

Pgmin = 2.Rg.At.I*.F = (4.15)

s’expliquer par :
— Un courant de grille qui n’est pas strictement constant pendant la charge (figures 4.20,
4.23 et 4.14).

— L’inductance de fuite de I'inductance couplée (42 nH) qui s’oppose aux variations du

courant de grille.

— La charge totale de grille Qg qui est légérement différente de Cgs.AFE.

Les pertes dans la commande sont seulement de 6,4% plus grandes que le minimum théorique.
Cette commande avec inductance couplée assure donc une charge et une décharge optimale des
grille des Mos de puissance du bras de pont du convertisseur 3MHz.

Bien que proches du minimum théorique, ces pertes restent encore trop importantes pour
un convertisseur DC/DC résonant de 20 Watts. On peux obtenir une réduction significative
des pertes de commandes en utilisant des Mos avec une capacité de grille plus faible, mais
au détriment du parameétre Rdsoy. Une autre solution consiste a réduire le maximum et le
minimum de la tension de commande de grille.

Les pertes des composants actifs dans ce convertisseur en commutation ZVS sont principa-
lement définies par les pertes en conduction et les pertes dans les grilles.

Les premiéres sont indépendantes de la fréquence et entiérement définies par la résistance

a I'état passant des Mos de puissance et le courant efficace. Les secondes sont elles trés dépen-
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dantes de la fréquence.

On voit donc que le choix des Mos de puissance pour des convertisseurs fonctionnant en
haute fréquence est un compromis entre les pertes dans les grilles et les pertes en conduction.
Notons qu’en micro-électronique ce compromis est bien connu est améne le concepteur a ajuster

la taille des transistors mosfet afin d’égaler les pertes dans la grille et dans le canal.

Remarque :

Nous avons vu que cette commande est trés efficace vis a vis de la charge et la décharge
de grille. Toutefois, la famille des convertisseurs fonctionnant & rapport cyclique 0,5 est trés
limitée, ce qui est un inconvénient majeur a l'utilisation de cette commande. Notons toutefois,
que le rapport cyclique n’est pas totalement bloqué a 0,5 et qu’il peut évoluer autour de cette

valeur, comme le montre la figure 4.24.
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F1G. 4.24 — Forme d’onde de la commande rapprochée avec un rapport cyclique de 0,4.

Dans le cas de cette figure, on remarque que les niveaux des deux tensions de commande
différent, cet effet est dit au condensateur d’antisaturation C qui se charge a une tension moyenne
fonction du rapport cyclique évitant ainsi la saturation de l'inductance couplée, mais change
I’amplitude des tensions de “clampage” des commandes. C’est donc la diminution du niveau des

tension de grille qui va théoriquement limiter ’excursion du rapport cyclique.
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Cette commande sera aussi utilisée pour le redressement au secondaire du transformateur
de I'alimentation pour réduire les pertes, car dans les alimentations le redressement synchrone

peut étre source de beaucoup de pertes |[Wil04].

4.3.4.5 Conclusions sur la premiére génération de commande.

Ce dispositif permet de réaliser la commande isolée des deux interrupteurs du bras de pont de
notre convertisseur 3MHz. Cette commande doit étre réalisée avec un minimum d’inductances
de fuites. C’est la raison pour laquelle I'inductance couplée est réalisée sous la forme d’un circuit
manétique planar.

Les pertes de 226mW dans le timer (TS555) et le circuit de commande des Mos S1 et S2,
ne sont pas a prendre en compte, car grandement améliorables. Les pertes dans l'inductance
couplée sont elles aussi fortement améliorables en utilisant un matériau adapté a la gamme
de fréquence concernée. Pour ce qui est des pertes dans les grilles, le gain entre la mesure
(680mW) et la limite théorique (637mW) n’est que de 6,4%. On voit donc que cette commande
se rapproche trés fortement des minimaux théoriques.

Les solutions pour améliorer les pertes sont :

Utiliser des Mos avec des résistances internes de grille plus faibles, par exemple Hitachi
propose dans sa gamme RENESAS http:/www.renesas.com une génération de Mos ayant
une résistance d’acces a la grille maximale de 0,5Q (Ex : le HAT2167). Les Mos latéraux
a bus de cuivre peuvent devenir de trés bons candidats, car ils allient un bon facteur de
mérite (FOM = @, x Rddoy) et peu de résistance de grille [S.;04], mais ne sont pas
encore commercialisés a I’heure actuelle.

Utiliser des Mos avec des capacités de grille plus faibles, ce qui implique des Rds,, plus
grands et donc des pertes en conduction plus élevées. Cela est toutefois envisageable, car
les pertes en conduction estimées représentent, avec le Mos Si7460DP, 6mW dans le cas
de l'alimentation du chapitre 2 (L = 1,42uH, C = 1,023nF, m = % et R = 0,5445Q)
et 25mW pour I'alimentation présentée dans ce chapitre. Ces pertes par conduction re-
présentent donc pour 'alimentation du chapitre 2, prés de cent fois moins que les pertes
dans la grille, et prés de 27 fois moins dans le cas de I'alimentation de ce chapitre.

— Alimenter les grilles sous des tensions plus faibles, mais au prix, 1a encore, d’une résistance

Rds,, plus grande.
— Modifier la commande pour limiter I’excursion en négatif de la tension de grille, I'immu-

nité pouvant étre bonne avec une tension négative plus faible.

La solution est certainement un compromis entre ces différentes solutions. Cette commande
n’est pas remise en cause dans son principe, mais se doit d’étre améliorée.

On s’apercoit qu’un des paramétres importants du choix des Mos de puissances est la ré-
sistance d’acceés a la grille, car elle conditionne les pertes de la commande, pouvant les rendre
supérieures aux pertes par conduction, méme avec une commande a récupération de charge.

Toutefois, rares sont encore a I’heure actuelle les fabricants qui spécifient ce paramétre de leur
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composant, par exemple chez ST microelectronics cette information est quasi-inexistante. Cela
peut s’expliquer par la variabilité de cette valeur avec les paramétres de fonctionnement comme
la température, par exemple.

Le choix des Mos de puissance impose aussi le courant minimal dans la branche résonante,
car ce dernier doit étre suffisant pour assurer un transfert complet des charges de Cds du Mos
“low side” au mos “high side” durant le temps mort (qui est forcément court a 3MHz). Par
ailleurs, ces Mos doivent étre choisis pour minimiser la somme des pertes dans la grille et des
pertes en conduction (les commutations ici ne générant que peu de pertes). Par chance, la
réduction de Cgs va généralement de pair avec la réduction de Cds.

La montée en fréquence met donc en exergue une problématique originale pour la conception
de convertisseurs hautes fréquences, tant du point de vue du choix de la structure de conversion,

que de la commande, ou encore du choix des composants de puissance.

4.3.5 La deuxiéme génération de commande.
4.3.5.1 Principe.

Comme nous 'avons vu précédemment, la commande rapprochée, bien que trés efficace,
ne nous permet pas, dans sa premiére version, d’espérer atteindre un rendement global du
convertisseur de 90%. Il semble de bon gotit de conserver le principe de la premiére commande,
mais en limitant la variation de la tension de commande de grille & son strict minimum afin de
limiter le courant traversant la résistance interne de grille. La valeur négative de cette tension
n’a guére besoin d’étre de plus d’un ou deux volts pour assurer une bonne immunité aux dV /dt,
tandis que sa valeur positive doit étre suffisante pour saturer le canal du Mos et minimiser ainsi
les pertes par conduction.

La solution consiste a remarquer que lorsque I'on dispose en série deux condensateurs de
valeurs trés différentes, le condensateur équivalent est sensiblement égal au plus faible des deux.
Par ailleurs, la somme des tensions aux bornes de chaque condensateur est égale a la tension
aux bornes de 'ensemble, tandis que seules les composantes alternatives se divisent au pro
rata de l'inverse des capacités. La tension aux bornes de l'association de condensateurs peut
donc étre purement alternative, tandis que celles aux bornes de chaque condensateur peuvent
présenter des composantes continues, a condition qu’elles soient égales et opposées.

Or la tension au secondaire de I'inductance couplée ne peut étre que purement alterna-
tive. La figure 4.25 présente deux solutions validées permettant de dissymétriser la tension de
commande.

Pour la premiére solution la diode D4 est superflue et n’apporte rien a la compréhension du
systéme de décalage. Quand la tension de grille tend a devenir inférieure a la tension de zener
plus la tension de seuil de D3, celle-ci est écrétée et le condensateur C se charge de maniére a
assurer I’annulation de la composante continue aux bornes de ’enroulement secondaire.

Si I'on considére que les éléments sont parfaits, la dissymétrie s’établit dés la premiére

période et rien ne s’oppose a son maintien, on pourrait donc retirer la Zener Dz et maintenir
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Fi1G. 4.25 Circuits de dissymétrisation de la tension commande.

une tension décalée dissymétrique. En réalité, il existe toujours des pertes qui tendent a rétablir
I’état de moindre énergie moyenne aux bornes de la grille, Dz fournit donc un courant d’autant
plus faible que les courants de fuite des diodes sont faibles et les résistances de pertes paralléles
de C et Cgs sont fortes. Par conséquent les pertes dissipées par le circuit de dissymétrisation
sont quasi nulles et n’affectent pas I'intérét de la dissymétrisation.

Le niveau le plus bas de la tension de grille est donc fixée par Dz et D3. I’inductance de fuite
provoquant un dépassement, ¢’est lui qui déterminera la valeur la tension Zener. Par exemple
si le dépassement est de =3 Volts par rapport a la valeur établie, et que ’on souhaite maintenir
environ -2 volts sur la grille au blocage du Mos, la tension devra donc étre écrétée a -5 volts.
On utilisera alors une diode zener dont la tension zener sera de 4,7 Volts, a laquelle s’ajoutera
le seuil de la diode schottky D3 de 0,3 Volt. Ce réglage est donc sensible, car il dépend des
éléments parasites de I'inductance couplée.

La deuxiéme solution fonctionne sur le méme principe. La grille se décharge lentement dans
R lorsque la tension a ses bornes est négative. Il apparait donc une tension moyenne positive
aux bornes de la grille. Par ailleurs, les pertes dans le circuit tendent a annuler cette tension
positive. L’équilibre est donc obtenu quand les pertes compensent la dérive positive de la valeur
moyenne de la tension de grille liée a la diode D2. La caractéristique trés non linéaire de la diode
D2 pour les trés faibles courants facilite grandement la stabilisation de ces deux phénoménes
en compétition (Pour les Mos choisis on a pris R=100k¢2, ce qui permet une excusion négative
d’environ -1,5 volts). Ce circuit de par ses constantes de temps longues est moins sensible aux
dépassements provoqués par I'inductance de fuite, mais dépend du Mos choisi. Dans la suite
nous verrons que cette valeur sera modifiée lors du changement des Mos (Cf figure 4.35).

Un des avantages de la dissymétrisation est que pour maintenir les mémes niveaux de ten-
sion de commande, on peut réduire la tension primaire, il suffit pour cela de choisir C beaucoup
plus grand que Cgs. L’ensemble de la composante altenative se retrouve alors sur Cgs, mais
décalée. Dans ce cas la tension aux bornes de C est quasiment continue. On peut théoriquement
aller jusqu’a diviser par deux la tension primaire en maintenant le méme niveau de commande,

pour C infini, R nulle et D2 parfaite.
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Cette commande permet de diminuer les pertes quasiment dans le carré de la limitation
d’excursion, en effet si I'on considére que la charge des grilles se fait a courant constant on peut
appliquer I'équation (4.15) pour estimer les pertes. Cependant ce principe n’est pas directement
utilisable sur la premiére génération de commande, car si 'on connecte un circuit de dissymé-
trisation sur chaque secondaire, celui-ci décale aussi le point de croisement des deux tensions

de grille (voir figure 4.26).

T T
—— commande mos primaire 1
—— commande mos puissance 1
—— commande mos puissance2
o N w {

W / W \ L
| r

W)

tension en volts

temps en secondes x107

F1G. 4.26 — Application de la dissymétrisation a la commande de premiére génération.

Dans ce cas il y aurait donc cross-conduction du bras.

La solution consiste donc a réaliser deux inductances couplées de tailles moitiés, puisque
dédiées & un seul interrupteur. En effet, ’énergie stockée dans L devant étre deux fois plus
faible, la valeur de L est plus importante (40% ici). Les valeurs plus grandes, sont trés intéres-
santes dans le cas ou les capacités de grilles sont fortes et nécessitent beaucoup d’énergie pour
rapidement étre chargées.

La figure 4.27 présente le schéma de principe de la commande.

Il faut dorénavant une commande pour chaque interrupteur, synchronisée sur la méme hor-
loge.

Les temps morts sont assurés en imposant un rapport cyclique légérement inférieur a 0,5. La
commande de ces interrupteurs auxiliaires devra étre en partie réalisée par un circuit numérique
de type CPLD (voir annexe).

Les capacités C_asl et C_as2 (voir figure 4.27) sont nécessaires pour éviter la saturation
du circuit magnétique.

La figure 4.28 présente un relevé réalisé sur la commande de deuxiéme génération.

Le clampage de Vgs et Vgs, est ici de -1V en négatif ce qui assure une immunité suffisante

dans ce cas.
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Fi1G. 4.27 Schéma de principe de la commande a récupération de charge de deuxiéme généra-
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F1G. 4.28 — Mesures des tensions de grille sur la commande de deuxiéme génération.
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4.3.6 Bilan des pertes.

[’inductance de fuite placée au secondaire a les mémes conséquences néfastes sur les pertes
que dans le cas de la commande de premiére génération, son influence ne sera donc pas traitée
ici.

Les pertes dans les résistances de grilles sont alors de 800 mWatts au total (400mW par
grille), au lieu de 1,36 Watts pour la premiére génération de commande. De plus, les temps de
= 8V, le tableau 4.3 résume le bilan de

pertes des deux types de générations de commande pour un Mos Si7460DP.

montée de Vgs passent de 80ns a 45ns. Pour Vgs

max

Pertes : Inductance Pertes Commande S1, Pertes Temps de monté
couplée dans Rg S2 + horloge totales de la commande
1¢"¢génération 440mW 1,36W 226mW 2,026W 80ns
2¢m¢génération 700mW 800mW 390mW 1,890W 45ns

TAB. 4.3 — Comparaison des deux commandes.

Il y a donc un gain sur les pertes d’environ 7%, mais surtout un gain sur le temps de montée
de la commande sur la grille qui est presque diminué de moitié. Il aurait été intéressant de
comparer les puissances dissipées pour les mémes temps de montée. Ce réglage se fait au moyen
de la valeur de lI'inductance couplée que I'on ajuste au moyen de l'entrefer. Dans le premier
cas, 'entrefer est fait de 2 couches de mylar de 20 um, tandis que dans le deuxiéme cas il n’y a
qu'une seule feuille. Il est donc difficile d’ajuster cette valeur pour obtenir le méme temps de

montée.

Discussion :

Les pertes sont plus faibles et le temps de commutation est meilleur, mais cette réduction
des pertes n’est toujours pas suffisante pour 'alimentation 20 watts.

Or nous avons déja mis en avant que les pertes dans la commande étaient dues aux valeurs
importantes de la résistance et de la capacité équivalente de grille. La résistance dépend de la
réalisation des connexions (bounding, Silicium poly-cristalin), tandis que la capacité de grille
varie sensiblement dans l'inverse de la résistance a I’état passant. Cette derniére est la source
des pertes en conduction qui sont dans notre cas estimées & 6mW (Cas de l'alimentation du
chapitre 2 avec des transistors Mosfet Si7460DP) et 25mW (cas de I'alimentation a redressement
synchrone avec des transistors Mosfet Si7460DP), il serait donc plus judicieux d’augmenter
les pertes par conduction et de réduire les pertes dans la commande rapprochée. Un moyen
d’approcher ce compromis est de diminuer le niveau de la tension de commande. Toutefois,
cette approche ne change en rien la valeur de la résistance interne de grille qui est inhérente a
Iinterrupteur.

On s’apercoit vite qu’il nous faut trouver un compromis entre les différentes sources de

pertes et trouver le composant qui garantit le meilleur compromis.
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Cette approche a nécessité la mise en place d'un algorithme d’estimation des pertes présenté
en annexes (estimation des pertes Si et choix des Mos) et d'une recherche quasi exhaustive *
des interrupteurs Mos correspondant a notre cahier des charges, spécifiés en résistance interne
d’acces a la grille. Cette recherche s’est faite autant pour les transitors du bras de pont au
primaire du transformateur que pour ceux utilisés pour le redressement piloté.

L’ensemble de cette étude nous a amené au résultat suivant :

— Nous avons choisi un niveau de commande des Mos compris entre -1,5 volts et 4,5 volts,

le temps de montée de la commande est fixé a 30ns.

— Bras de pont : Mos h et Mos 1 sont réalisés grace a deux transistors Mos Vishay

Si7414DN 60 Volts connectés en paralléle. (Caractéristiques équivalentes : Rg ~ 0, 5€2,
Cgs ~ 3,2nF, Rdsony ~ 18mQ, Cds ~ 200pF), ce qui par rapport au transistor
Si7460DP, permet de diviser par 6 les pertes dans la grille.

— Redressement synchrone : deux transistors Mos Vishay Si7848DP 40 Volts.

Ces transistors Mos seront conservés pour la suite de 1’étude. Les Mos de redressement secon-
daire sont également commandés, ce que nous allons détailler par la suite. Les pertes totales
de commande relevées sur la maquette dans la configuration retenue sont de 640 mW, pour les
interrupteurs primaires et secondaires.

Les pertes sont maintenant beaucoup plus faibles et compatibles avec un rendement de 90%
pour 20 watts.

Le plan du circuit magnétique des inductances couplées de la commande de 2°7¢ généra-
tion est présenté en annexe 3 (figure n°4.62). Ce circuit magnétique est utilisé pour réaliser la
commande rapprochée des Mos du bras de pont primaire et la commande des Mos de redres-
sement secondaire. Ce circuit magnétique est dimensionné pour avoir une induction maximale

d’environ 25mT que ce soit pour la commande primaire comme pour la commande secondaire.

4.3.7 Remarques sur la réalisation de la commande des transistors

auxiliaires des commandes rapprochées.
4.3.7.1 Primaires.

Les commandes des interrupteurs auxiliaires sont au nombre de quatre (Cf. figure 4.27) au
primaire et quatre au secondaire. Toutes ces commandes sont cadencées a 3MHz de maniére
synchrone, les instants de commutation doivent étre précisément définis (4 mieux de 1ns) (Cf
diagramme commande en annexe). Devant la difficulté de réaliser proprement ces commandes
en analogique, nous avons choisi de mettre en oeuvre un CPLD CY37064P44, dont I’horloge
est fixée a 120MHz.

Ce CPLD est presque en limite d’utilisation (125MHz max.), et est en taille et en consom-
mation inadaptées. Toutefois pour une version plus industrielle, il est possible d’utiliser des
CPLD de type CoolRunner de chez Xilinx dont la limite en fréquence est de 263MHz et la

4 Analyse effectuée sur 70 transistors ou association de transitors MOSFET : 26 références Vishay, 14 réfé-
rences Hitashi, 11 références Fairshild, 9 références IR, 8 références On-Semiconductor et 2 références Toshiba.

115



taille est de 6mm x 6mm. De plus, ces composants sont a basse consommation.

Cette solution numérique est bien adaptée au primaire du transformateur car la commande
y est fixe, mais ne peut étre utilisée au secondaire. En effet, méme si 'on arrive de maniére
isolée a synchroniser les commandes primaire et secondaire pour avoir une précision de 1° sur
la commande de sortie, il nous faudrait une fréquence d’horloge de plus de 1GHz. Ce n’est
pas envisageable a I’heure actuelle, et donc la solution adoptée pour le secondaire ne peut étre

qu’analogique.

4.3.7.2 Secondaires.

Une commande analogique au secondaire permet d’avoir une variation continue du dépha-

sage des commandes secondaires, mais pose d’autre problémes :

— Le rapport cyclique des tensions de commandes peut différer de 0,5 du fait des temps de

retard, d’hystérésis, de niveaux de comparaisons bruité etc...
A cette fréquence de fonctionnement, les temps de propagation des composants actifs
(comparateurs, buffer des Mos auxiliaire,...etc.) ne sont plus négligeables, car ceux-ci sont
de quelques nano-secondes a quelques dizaines de nano-secondes. Or 10ns sont équivalents
a prés de 117 et ces temps de propagation se cumulent, il n’est donc pas évident de les
anticiper.

— La transmission de l'information de phase du primaire au secondaire doit étre isolée,
mais les optocoupleurs ont une bande passante limitée a environ quelques 100kHz. Il
est toujours possible d’accoitre la bande passante en fonctionnement linéaire, mais la
récupération de I'information de phase risque de devenir complexe.

La solution adoptée consiste a générer avec le CPLD deux signaux synchronisés sur les com-
mandes primaires, de rapport cyclique 0,87 (Note®) déphasés de 180° et de les transmettre au

secondaire via le circuit de la figure 4.29.

vdd
é 1k % 1k

120k
4.7n szp
PN ¥ 1
— N 120k & > -
o 100p it | Carre
CPLD H | déphasé
il

120MHz | 4.7n 20k

180p

T T
Y

— 120% |°

Consigne de
déphasage

FiG. 4.29 — Solution de synchronisation au secondaire.

5(est valeur imposée par le CPLD directement inférieure a la valeur maximale permettant le fonctionnement
correcte de I'électronique analogique de mise en forme, voir figure 4.29
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Les transformateurs sont réalisés avec deux circuits magnétiques utilisés habituellement pour
le mode commun (Ref : 2843002302 de chez Fair-Rite), dont les dimensions sont 2mm*3,45mm™*2,35mm
et 0,75 mm de diamétre pour les fenétres de bobinage. Le bobinage est composé de 5 spires au
primaire et au secondaire, les condensateurs de 4,7nF suppriment la composante continue de
tension et les résistances de 12k() et 120k(2 améliorent I'immunité au bruit.

La sortie du transformateur est comparée a la masse par un comparateur rapide MAX962
et la sortie du comparateur commande un transistor bipolaire CMS SMB2222 via un circuit
RC paralléle qui garantit une bonne commutation malgré la tension de déchet. Les tensions aux
bornes des condensateurs du circuit de la figure sont alors deux pseudo dents de scie déphasées
de 1807, sur lesquelles est comparée la consigne de déphasage. La figure 4.30 présente les formes

d’ondes expérimentales, en sortie du CPLD et la dent de scie générée.

1V/div
;N

F1G. 4.30 — Formes d’ondes avant et aprés isolation.

Cette solution garantit outre une faible modification du rapport cyclique, une plage de
variation du déphasage d’environ 280°. Si cette plage de variation du déphasage n’est pas
suffisante pour compenser les temps morts, il est toujours possible de croiser les sorties du
CPLD pour ajouter 180°.

4.4 Conclusion.

Nous avons étudié dans cette partie la commande rapprochée élaborée pour pallier le pro-
bléme des pertes de commande liées a la montée en fréquence. Cette structure originale de com-
mande a récupération de charges a d’ailleurs fait I'objet d’un brevet (FR2890800 W0O2007 /028745
“close control of electric power converters”). De fait, pour les faibles puissances, la commande
rapprochée devient un point stratégique de la viabilité du convertisseur.

Le caractére peu dissipatif de cette commande et son aptitude a fonctionner pour des rap-

ports cycliques légérement différents de 0,5 élargissent son champ d’application & de nombreux

117



convertisseurs, tant du point de vue des cellules de commutation que du redressement synchrone.
Cette partie a aussi mis en avant le role limitatif de la résistance d’acces a la grille pour la
montée en fréquence. Cette caractéristique commence juste a4 apparaitre dans les documenta-
tions des fabricants et ne semble pas encore bien maitrisée.
La montée en fréquence, pour notre structure, nécessite aussi de choisir les interrupteurs
Mos en fonction du compromis pertes en conduction / pertes de commande (voir annexe). Cette
approche est un peu plus complexe et dépend fortement du type de commutation que réalisent

les interrupteurs.

4.5 Reéalisation et résultats expérimentaux

4.5.1 Reéalisation

La figure 4.31 présente le schéma de l'alimentation définitive. Pour alléger le schéma, les
commandes rapprochées (Cmd-P1, Cmd-P2, Cmd-S1 et Cmd-S2) n’ont pas été détaillées, ainsi

que la génération de I'angle de décalage 9.

— - 11
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ll —— 81741400 T(4:1:1
18,8nE‘T T T T ZEIE . :

| .
! el &
Ve=42V  ng L=507nH é‘ ol o o
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éHgTIZ Cmd-82

FiG. 4.31 — Schéma définitif de ’alimentation.

Dans la méme logique, les condensateurs de filtrage d’entrée et de sortie Cs et Ce non pas
non plus été détaillés, mais ils sont en fait composés de plusieurs condensateurs de capacités et
de technologies différentes.

La figure 4.32 présente le circuit imprimé du convertisseur avant que les composants ne

soient soudés sur celui-ci.



F1G. 4.32 — Circuit imprimé avant la mise en place des composants.

Les figures n” 4.33, 4.34, 4.35 présentent des photographies du convertisseur. Sur la figure
4.35, le décalage est obtenu par une résistance de 33k€) et non une diode zener ( voir le para-
graphe sur la deuxiéme génération de commande).

Cette maquette a été fabriquée et en partie assemblée par THALES TAS, suivant les
plans et PCBs établis & SATIE. La taille de la carte réalisée hors points de mesure est de
7Imm*40mm*4,4mm (les 4,4mm correspondent & la hauteur de I'inductance de résonnance du
circuit de puissance).

La maquette initiale a fait 'objet de modification. Parmis ces modifications, il y a I'adjonc-
tion de nombreux condensateurs céramiques, sur les nombreux comparateurs MAX962, afin de
les découpler au plus prés. En effet, le principal probléme rencontré est la présence de fortes
perturbations (impulsion de 10A & 6MHz dans le redressement secondaire). Par ailleurs, il n’a
pas toujours été évident de trouver des composants fonctionnant a ces fréquences ou ayant
des temps de retard acceptables (de I'ordre de 1 a 5 ns). Le probléme des temps de retard
n’est d’ailleurs pas a négliger : pour illustration, le signal de commande secondaire est mis en
forme par pas moins de 6 circuits, ce qui engendre un retard de prés de 30ns ou 18% de la
demie-période !

Une des modifications importantes a été I'inductance couplée de commande, qui présente
maintenant deux fois 4 spires secondaires et 2 spires primaires. Cette modification est due a
un nombre de spires primaires réalisées sur PCB, qui s’est révélé insuffisant pour réaliser les
valeurs d’inductances couplées des commandes primaires et secondaires.

On apercoit sur la figure 4.36 que des radiateurs en aluminium & trois aillettes ont di étre
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Commande Transformateur

rapprochée

Points de
mesures

F1G. 4.33 — Convertisseur 20W 42V /3,3V commutant & 3MHz, photo 1.

F1G. 4.34 — Convertisseur 20W 42V /3,3V, photo 2.
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2 diodes téte-béches

Inductance
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Saux] et Saux?2

F1G. 4.35 — Convertisseur 20W 42V /3,3V, détails de la commande rapprochée.

disposés sur les transistors de puissance qui avaient tendance & surchauffer du fait de leur

échauffement propre, mais aussi de I’échauffement lié au composant magnétique voisin.

Génération des ordres de commande

F1G. 4.36 — Convertisseur 20W 42V /3,3V, la maquette d’essais.

La disposition des composants a été pensée pour minimiser les inductance parasites et de
cablage. C’est la raison pour laquelle le point milieu capacitif se trouve au plus prés du bras
de pont primaire et que 'inductance et le transformateur se trouvent de part et d’autres de
ceux-ci. Le point milieu capacitif est disposé de part et d’autre du circuit imprimé pour la
encore minimiser les inductances parasites. Des précautions ont aussi été prises pour la mise en
paralléle des 4 condensateurs constituant Cp.

La spire de I'inductance est doublée pour pouvoir bénéficier d’'une double empreinte pour
les inductances de type dale de chez Vishay ou Pulse. Cette spire présente en face avant du

PCB est doublée sur la face de dessous. Ces deux spires en vis a vis sont connectées en paralléle
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a chaque extrémité, mais aussi sur toute leur longueur au moyen de vias. Ces deux spires sont
ouvrables du coté opposé au point milieu capacitif. Cette disposition permet, quand les spires
sont ouvertes, de remplacer I'inductance en ferrite par des inductances CMS. Cette double
empreinte a été réalisée dans le but de comparer plusieurs technologies d’inductance (poudre
de fer, planar et bobinée).

Les transistors du bras de pont sont constitués de deux transistors Vishay Si7414DN 60 volts
connectés en paralléle. Afin d’optimiser la répartition des courants dans les deux transitors en
parallele, nous avons disposé en vis a vis un Mos sur la face supérieure et 'autre sur la face
inférieure du PCB. Cette disposition en vis-a vis a été aussi utilisée pour les transistors Mos
du redressement.

Les commandes ont été disposées aux quatre coins de la maquette pour étre au plus preés
des transistors a commander.

Le bobinage du transformateur est bobiné de maniére a limiter les courants de Foucault
dans Penroulement secondaire qui ne conduit pas de courant pendant une demie-période (voir
partie réalisation du transformateur).

Les condensateurs de découplage coté secondaire sont connectés de maniére & minimiser au
maximum les inductances de connexion, mais aussi de conserver au maximum la symétrie entre
les deux demi-secondaires. C’est en réalité une contrainte forte, car le condensateur de sortie
a une capacité de l'orde d’une vingtaine de microFarad, et si I'on considére qu'une connexion
dans 'air a une inductance d’environ 10nH /cm, il suffit de 35 um de connectique pour avoir une
fréquence de résonnance propre & 6MHz. Cette contrainte est d’autant plus forte que le courant
dans les condensateurs de sorties sont loin d’étre sinusoidal®.

D’ailleurs, lors de nos premiers essais, I’ondulation sur la tension de sortie Vs était impor-
tante et il nous a fallu réduire le nombre de condensateurs de filtrage en sortie pour réduire
I’'ondulation sur Vs.

C’est une des raisons pour lesquelles le circuit imprimé présente des plans de masse intégrés
sur les couches internes, afin de minimiser les inductances parasites des connexions des boucles

de retour de courants.

4.5.1.1 Vérification du fonctionnement pour 20W en sortie.

La figure n” 4.37, présente les formes d’onde du convertisseur pour le point de fonctionnne-
ment suivant :
— La tension de sortie est de 3,32V.
La charge est de 0, 549€2, mesurée a chaud en continu par la méthode volt-ampéremétrique.
— La puissance entrante est Pe=24W, la puissance en sortie est de 20,07W, la puissance
consommeée par la commande est de 1,29W.
Le rendement global de conversion est de 79,33%.
— Ve= 44 Volts.

6Cette contrainte s’oppose 4 la montée en fréquence de ce type de structure, car il devient presque physi-
quement difficile de réduire la longueur de connexion, tout en assurant un nombre suffisant de condensateurs
céramiques pour assurer le filtrage de Vs.
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Remarque : Le courant maximum dans l'inductance Imax est inférieur & 3A d’ou des pertes fer

dans I'inductance qui doivent étre plus faibles que celles estimées lors de son dimensionnement.
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F1a. 4.37 — Formes d’ondes du convertisseur en fonctionnement nominal.

On observe sur la figure n°4.37 (voir paragraphe sur les mesures) que la commutation du bras
de pont est bien de type ZVS (pas d’effet miller a la fermeture visible sur Vgs, alors que celui-ci
est parfaitement visible a 'ouverture). On observe aussi que les diodes de structure conduisent
pendant quelques nano-secondes, mais il est toutefois trés difficile d’ajuster la commande pour
réduire ces phases dissipatives. La tension de sortie est peu ondulée 4%, mais cette valeur
est aussi die aux forts courants de mode commun qu’il est nécessaire d’atténuer avec des
inductances de mode commun sur la tension d’entrée, ainsi que sur chacune des sondes de
loscilloscope (3 & 4 tours sur des tores F'T25).

La figure n"4.38 montre la tension drain source d’un des transitors Mos de redressement. Il
est a noter qu’il est quasi-impossible d’observer le courant dans un de ces Mos de redressement,
bien qu’un emplacement soit prévu pour insérer une sonde de courant. En effet, la sonde de
courant a une inductance d’insertion de 10 & 12nH, ce qui revient & une inductance ramenée au
primaire 16 fois plus grande, ce qui modifie fondamentalement la branche résonante primaire
quand ce Mos de redressement conduit.

La figure n"4.38 montre que la tension drain source a I’état bloqué du transistor Mos de
redressement présente un creux lors de la commutation du bras de pont primaire. Pour connaitre
I'origine de ce phénoméne, il faut regarder les différents couplages capacitifs entre le primaire
et le secondaire. La figure n"4.39 résume les mesures de ces couplages, faites sur la carte et sur

une carte non cablée, afin de dissocier les influences du transformateur et du routage.
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F1G. 4.38 Formes d’ondes du convertisseur, sous Ve—34 Volts.
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F1G. 4.39 — Modélisation des couplages capacitifs.

124



Apparaissent ainsi sur le schéma 4 capacités parasites, une capacité entre le primaire et le
secondaire du transformateur de 124pF, une capacité entre la masse du primaire et la masse
du secondaire du PCB de 143pF et les deux capacités drain source des Mos de redressement.

Si I'on applique la régle du pont diviseur capacitif en considérant qu'un transistor de re-
dressement est fermé et que l'autre est ouvert, on trouve qu’'une variation de Vds de 34 Volts
cOté primaire qui correspond aux bornes de la capacité parasite de 7T00pF, a une variation de 3
volts. Ce résultat est tout a fait cohérent avec nos mesures et montre qu’il existe bien un fort
couplage primaire secondaire dans cette structure.

Le fonctionnement étant validé, il nous reste a faire les mesures de rendement et le bilan

des pertes.

4.5.2 Les mesures.
4.5.2.1 Les précautions de mesures.

Faire des mesures de puissance a 3MHz n’est pas chose simple, il convient donc de prendre
un certain nombre de précautions concernant celle-ci.

Nous avons tout d’abord étalonné la charge en choisissant deux multimétres METRIX (ref :
MX554), dont un sera pris comme référence par la suite. La charge a été étalonnée en continu
sous 6A aprés avoir attendu que les valeurs se stabilisent.

Chaque sonde de tension de l'oscilloscope a été numérotée, compensée et qualifiée en terme
de gain vis-a-vis de notre multimétre de référence (voir tableau 4.4). Chaque sonde de tension
a été qualifiée en terme de retard vis-a-vis de la sonde de courant.

La sonde de courant a été qualifiée en gain au moyen d’'un GBF débitant sur une charge
de 45,30 1% a 3MHz et founissant une tension carrée d’amplitude +5 Volts et d’une sonde de
tension pré-calibrée?.

Pour le tableau 4.4 les deux derniers gains sont obtenus au moyen de la résistance de 45, 302
1% 1W et ramenés par rapport au multimétre si la mesure avec celui-ci n’est pas réalisable

directement (mesure & 3MHz par exemple).

’ H Sonde 1 \ Sonde 2 \ Sonde 3 \ Sonde I \ Ampéremétre ‘

Gain/Multimétre 1,000 1,003 0,993 0,971 0,983
Retard /Sonde 1 0,45ns 1,34ns 1,34ns 0 XXXX

TAB. 4.4 — Tableau récapitulatif des calibrations.

Toutes nos mesures sont donc faites par rapport au multimétre et a la résistance de 45, 3(2
1%. En conséquence, méme si le multimétre s’est décalibré, cette décalibration ne doit influer
sur nos mesures que comme un gain global (Il n’y a donc pas ou peu d’influence sur le calcul

des rendements).

11 aurait été préférable de calibrer cette sonde de courant avec plus de niveau, mais cela pose des problémes
a ces fréquences.
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De plus, toutes ces mesures ont été faites sur une journée, afin de limiter le phénoméne de
dérive des sondes.

Les mesures ont toutes été réalisées a I'aide de I'oscilloscope LeCroy Wave Runner fréquence
d’échantillonnage : 5GS/s résolution : 12bits.

Toutes les mesures sont ensuites traitées sous Matlab, afin de tenir compte des différents

gains des retards et supprimer les offsets résiduels.

4.5.3 Rendement et évolution en fonction de §

Dans cette partie, de nombreuse courbes n’ont pu étre obtenues pour la puissance nominale,
car les perturbations propres du convertisseur le rendent inopérant. Par chance le décalage ¢ qui
permet d’obtenir la tension maximale en sortie correspond aussi & un point ol ces perturbations
sont faibles et affectent peu le fonctionnement.

Les figures n” 4.40, 4.41 et 4.42 présentent I'impact de 'angle de décalage ¢ sur différentes

grandeurs pour Ve—32 volts.

Rendement fonction de & pour une tension d'entrée Ve=32 volts

@ rendement global (avec la commande)
+ rendement de conversion (sans la commande)

rendement n

h h I I h h
9#0 50 60 70 80 90 100
5 en degrés

Fic. 4.40 Evolution du rendement en fonction de 4.

Ces figures montrent qu’il est effectivement possible de modifier le niveau de la tension
de sortie en modifiant 'angle d. Ces mesures sont trés difficiles & mener du fait de l'effet des
perturbations sur I’électronique analogique de commande des transistors Mos de redressement.

Ce point serait a améliorer dans une nouvelle maquette.

Pour illustrer ces mesures, la figure n"4.43 montre les formes d’ondes obtenues avec 6=102"

Sur cette figure, on observe bien que la puissance entrante est nulle et que les transistors
du bras de pont commutent bien en ZVS. Le décalage de la tension de commande pour avoir
une excursion négative est clair, mais est ici trop important, car le niveau de commande des

transistors du bras de pont n’est plus que de 4 volts. Ce probléme est dii aux perturbations qui
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F1G. 4.41 — Evolution de Vs en fonction de 9.

Pe et Ps en fonction de &

delta en degré

F1G. 4.42 — Evolution de Pe et Ps en fonction de §.
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Fi1G. 4.43 Formes d’ondes pour 6—102" Ve—32volts.

modifient le point de fonctionnement du systéme de décalage de la commande, qui de par sa
structure y est assez sensible.

La figure n"4.41, montre que ’angle § optimum pour lequel la tension de sortie est maximale
est de 44 degrés au lieu des 70 degrés prévus par simulation. Les mesures de 0 sont faites sur les
tension Vds des transistors Mos primaire et secondaire. Une piste envisageable pour expliquer
cette différence est la maitrise de la valeur de 'inductance résonante.

En effet, si 'on regarde I’évolution de Vs en fonction de la valeur de I'inductance résonante,
pour & = 44" par calcul, présentée sur la figure n” 4.44, on s’apercoit que la tension de sortie
varie beaucoup par rapport a ce paramétre. Cette courbe est obtenue par simulation.

Pour une inductance globale (L + inductance de fuite du transformateur) de 507nH et ¢ =
44", les formes d’ondes de la simulation sont trés semblables aux formes d’ondes relevées sur le
convertisseur. Cela représente 133nH de moins que I'inductance souhaitée de 640nH. On rappelle
qu’en pratique cette inductance de 640nH comprend l'inductance de fuite du transformateur
de 117nH.

Cependant, cette piste d’investigation ne permet pas d’expliquer un tel décalage, ¢’est un

des points qui reste encore a étudier aujourd hui.

Résultats pour 6 = 44° : La figure n° 4.45 présente I’évolution du rendement en fonction de
Ve.

Le rendement maximal est obtenu pour Ve—42V et est de 82% (Consommation de la com-
mande rapprochée comprise, mais pas celle du CPLD). Ce rendement doit pouvoir étre amélioré

d’environ 1,8% et donc passer a prés de 84% avec une inductance résonnante optimisée (voir
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F1G. 4.44 — Evolution de Vs en fonction de la valeur de I'inductance résonante globale.
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F1G. 4.45 — Evolution du rendement en fonction de Ve.
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paragraphe “Choix de L et Cp”).
Sur la courbe de la figure n” 4.46 obtenue a § = 44", on vérifie que Vs est bien proportionnelle
a la tension d’entrée Ve. La tension de sortie est bien d’environ 3,3 Volts, pour 42 volts et 20

Watts en sortie.

rendement global en fonction de la puissance de sortie

Rendement

Puissance de sortie en Watts

La tension de sortie en fonction de la tension d'entrée
3.5 I I I I

Vs en volts

Ve en volts

F1G. 4.46 Evolution du rendement en fonction de la puissance, et évolution de Vs en fonction
de Ve.

4.5.4 Bilan des pertes.

Nous allons faire le bilan des pertes dans notre convertisseur, toutefois il est a noter que
ce bilan est fait pour un rendement global de 77%, car la présence de la sonde de courant
provoque des pertes supplémentaires de trois ordres, pertes propres a la connectique de la
sonde et modification du point de fonctionnement du circuit résonant et perturbations de mode
commun supplémentaires.

— Puissance entrante : 43,3 volts/ 548mA : Pe= 23,74W

Puissance sortante : 3,31 volts dans 0,5488 Ohm : Ps—19,30W

— Commande + électronique 5,40 volts/ 241mA :1,30W

— Delta Vs=140mV, soit 4,2%.

A T'aide des mesures faites d’aprés le schéma de la figure n” 4.47 et de Matlab pour corriger
les gains et les retards (Cf. tableau 4.4 ) on trouve :

— Bras de pont : 321mW dont 56,3% dans Rdson.
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F1G. 4.47 Schéma de disposition des sondes de mesure.

— Inductance résonante + sonde : 1,69W
Redresseur synchrone : 1,42W (alors que nous les avions estimées a 984mW a 'aide des
documents constructeur, dont 97mW de pertes par commutations. L’estimation ne tient
pas compte de la conduction des diodes de structure durant la commutation ZVS). Ce
résultat est obtenu en multipliant la tension aux bornes du Mos par le courant secon-
daire reconstitué (m fois le courant primaire + le courant magnétisant estimé avec une
inductance magnétisante de 4,18 4H vue du primaire).

Point milieu capacitif : 131,6mW dus principalement a la connectique.

— Transfo + condensateurs de filtrage et connectique : 876mW. Toutefois, cette mesure est
la plus difficile. Elle nécessite de soustraire point par point la tension de la sonde 1 a la
tension de la sonde 3, ce qui nous donne la tension au primaire du transformateur V71'p.
La tension V'T'p est ensuite multipliée au courant primaire, ce qui nous donne la puissance
entrante PeT’. Il faut ensuite retirer & PeT la puissance sortante PsT. PsT est évaluée en
mutipliant la tension aux bornes de I’enroulement secondaire par le courant secondaire.
Or ce courant secondaire est estimé au moyen du courant primaire mutiplié par I'inverse
du rapport de transformation, auquel on a ajouté le courant magnétisant estimé. Cette
valeur est donc sans doute assez loin de la réalité.

Ces mesures de perte sont résumées sur I’histogramme de la figure n°4.48.

Sur la figure n"4.48, les pertes mesurées sont représentées avec des barres jaunes tandis que

les pertes estimées sont représentées avec des barres noires.

On remarque que seules les pertes dans 'inductance ont été sous estimées.

Les pertes dans le point milieu capacitif n’avaient pas été évaluées, car considérées comme
négligeables. En fait, méme pour des capacités de type COG, les pertes ne sont pas négligeables
et une partie significative est diies a la connectique.

Concernant les pertes dans I'inductance, cette différence peut s’expliquer par le fait que la

valeur de I'inductance est assurée par 'entrefer. Or, I'entrefer est réalisé par une feuille de mylar
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Bilan des pertes mesurées et estimées
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F1G. 4.48 — Résumé de la mesure des pertes.

susceptible de s’écraser lorsque 'inductance s’échauffe. Etant donné que les pertes magnétiques
sont quasiment proportionnelles au cube de l'induction (voir 4.4), une augmentation de la
valeur de I'inductance et donc de 'induction implique donc une forte augmentation des pertes
magnétiques dans cette derniére.

La différence entre les deux premiéres barres du graphique peut s’expliquer par l'utilisa-
tion de I'inductance de fuite du transformateur, mais aussi par la présence de pertes dans les
condensateurs de filtrage et dans la connectique qui n’ont pas été évaluées au départ. Pour le
transformateur, il faut aussi tenir compte de la faible inductance magnétisante qui augmente
encore le niveau des pertes dans le cuivre des bobinages.

Les pertes dans les semi-conducteurs sont plus élevées que les pertes évaluées, cette diffé-
rence est diie pour le redressement a des commutations qui ne sont pas entiérement douces. En
effet, les perturbations altérent la commande tant du point de vue du niveau de commande que
de la durée des temps morts. Pour les transistors du bras de pont, les pertes par commutation
a 'ouverture n’ont pas été prises en compte, car considérées comme négligeables, ce qui n’est
probablement pas le cas a 'ouverture. Par ailleurs, rien ne garantit que les courants se répar-
tissent équitablement entre les Mos en paralléle.

Le bilan des pertes montre que globalement celles-ci ont été sous-évaluées et qu’il n’est pas
toujours évident d’expliquer cette différence. Il faut aussi ne pas oublier que malgré toutes les

précautions prises, faire des mesures de pertes et les dissocier par élément est souvent tres
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difficile et encore plus & 3MHz.

Il semble qu'une mesure probante serait a effectuer a la caméra thermique, mais malheu-
reusement, faute de temps ces mesures n’ont, pas été réalisées.

I1 semble que les trois sources de pertes qui soient améliorables sont le transformateur (dif-
féerence ~ 400mW, bien que cette différence intégre les pertes dans la connectique), I'inductance
(difference ~ 470mW) et le redressement synchrone (différence ~ 437mW). La présence d’une
double empreinte dans I'inductance augmente de maniére significative les pertes par courant de
foucaults, ce qui est d’autant plus vrai de I'entrefer de I'inductance se compose de deux demi

entrefer situés en diagonale de la fenétre de bobinage (Cf figure n° 4.10).

4.6 Conclusion.

Les mesures montrent la faisabilité d’un convertisseur fonctionnant a trés haute fréquence,
mais aussi les limites inhérentes a la montée en fréquence.

Les resultats sont trés encourageants, car le pari ambitieux de réaliser un convertisseur isolé,
basse puissance, basse tension, a haute fréquence de découpage et a rendement supérieur ou
égale a 90%, en utilisant des matériaux magnétiques nouveaux et compatibles avec les procédeés
de cofrittage, est en grande partie atteint.

Le principe du convertisseur résonnant a fréquence fixe et a tension variable et ajustable par
le secondaire est validé. L’utilisation de composants optimisés, de structures originales tant du
point de vue de la puissance que de la commande rapprochée, la réalisation des bobinages sur
circuit imprimé et I'utilisation systématique de composants CMS nous ont permis de réaliser un
convertisseur intégré isolé a tension réglable présentant une densité de puissance de 1,6kW /litre
ce qui est tout a fait dans I'ordre de grandeur des convertisseurs commerciaux traitant les mémes
puissances mais qui ne sont pas isolés (Cf. figure n° 1.3). Il faut aussi noter que cette mesure
de densité de puissance est faite sur un volume englobant ’ensemble du convertisseur et donc
de nombreux vides. Cette densité volumique de puissance devrait étre fortement accrue par
I'utilisation du coffritage et d’une réduction de la taille de I’électronique de commande.

Les pertes bien que faibles a cette fréquence sont globalement sous-évaluées et difficiles a ex-
traire, mais il ressort de I'analyse de ces pertes qu’il y a trois postes principaux de pertes a
réduire ( ~ 1,3W), ce qui peut laisser espérer qu’il soit possible d’atteindre un rendement de

prés de 87%.
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Conclusion.

Le but final de ce travail est la réalisation a plus ou moins long terme d’un démonstrateur
IPEM coffrité pour 'alimentation des différentes cellules composant un radar d’avion d’arme.

Ce travail nous a permis d’aborder rapidement le probléme global de la distribution d’éner-
gie dans un avion. Cela nous a amené a dédier 'architecture de distribution d’énergie aux
principaux consommateurs dont fait partie le radar. De I’étude du réseau de bord de 'avion, a
découlé la nouvelle architecture électrique de celui-ci.

Cette approche nous a permis de partir de choix trés amont, pour arriver au point de
focalisation de tous nos efforts qui est la cellule radar et la maniére de ’alimenter. Il est apparu
que c’est pour 'alimentation de cette derniére qu’il était le plus intéressant de porter nos efforts
en vue d’'une intégration accrue. En effet, la présence d’un grand nombre de cellules impose de
réaliser I'alimentation associée a grande échelle, ce qui justifie la réalisation d’'un IPEM dédié.

Cette optique nous a conduit a tester la viabilité de la filiére cofrittage pour un IPEM.
Nous avons donc mené notre travail conjointement avec les céramistes de Thales TRT, ce qui
a abouti a la fabrication d’une inductance cofrittée. Ce premier véhicule test a démontré la
viabilité d’une telle approche, mais a soulevé aussi plusieurs questions, quant aux propriétés
magnétique et électrique de 'assemblage cofritté, qui restent aujourd’hui encore en suspens.
Faute de temps, nous n’avons pas pu pousser plus avant nos études concernant les matériaux
magnétiques.

Les matériaux magnétiques de notre IPEM ont été développé en collaboration avec Thales
TRT. Nous avons donc di extraire les modeéles de pertes de ces nouveaux matériaux magné-
tiques, en vue de les utiliser dans les programmes d’optimisation géométriques des composants
magnétiques.

Nous avons proposé la composition de I'assemblage de 'IPEM et de sa cellule radar associée
et montré qu’a I’heure actuelle la densité de puissance des convertisseurs située dans la méme
gamme de puissance était inférieure a 2kW /litre.

Un travail important a été réalisé sur les structures de conversion et leur optimisation. Ce tra-
vail a mis en avant 'intérét des convertisseurs résonants pour la montée en fréquence. Parmi
ces convertisseurs résonants nous avons trouvé une structure particuliérement intéressante pour
la conversion a haute fréquence et a fréquence fixe. Cette structure originale a donné lieu au
dépot d'un brevet concernant le mode de commande et de régulation liés a cette structure.
Nous avons montré que pour la réalisation de convertisseur haute fréquence, la commande

rapprochée des interrupteurs de puissance devenait un point clé sans lequel de tels convertis-
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seurs n’étaient pas viables. Un travail important a donc été mené sur le développement d’une
commande rapprochée adaptée a la montée en fréquence présentant des niveaux de pertes trés
faibles.

Du fait de son importance, cette commande a elle aussi été brevetée.
[’ensemble de ces innovations et optimisations ont été utilisées dans la derniére maquette
d’essais, ce qui nous a permis d’obtenir des résultats trés encourageants pour la réalisation
d’un convertisseur haute fréquence isolé, fonctionnant a fréquence fixe et entiérement coffrité.
Le convertisseur ainsi réalisé a un rendement global (commande comprise) de 82% pour son
point de fonctionnement nominal, et a une densité de puissance de 1,6kW/litre. Cette densité
de puissance, importante pour un convertisseur de 20W isolé, reste encore améliorable et en
particulier en utilisant les techniques de cofrittage.

L’analyse de la répartition des pertes dans notre convertisseur a mis en avant la possibilité
de réduire celles-ci et donc d’accroitre le rendement.
Une partie peu visible de ce travail a concerné le développement de 1'électronique analogique
de commande et de génération de la commande isolée de décalage § & 3MHz. Cette partie fut
trés enrichissante, car nécessitant la mise en oeuvre de solutions pour pallier aux problémes
de pollution des signaux en milieu trés perturbé. Cette partie a mis en exergue la difficulté de
réalisation d’un convertisseur haute fréquence qui impose minutie et rigueur. Ce dernier point
montre d’ailleurs la difficulté de rendre robuste ce type de convertisseur haute fréquence.

Il conviendrait donc d’évaluer les problémes de CEM et les problémes thermiques (voir an-

nexe n°6) de cette structure, afin d’en tenir compte dans une nouvelle version de cette maquette.

Je dirais en conclusion que malgré le travail déja accompli, il reste de nombreux points a
aborder pour améliorer le rendement et coffriter ’ensemble des passifs d’un convertisseur trés
haute fréquence. Nous avons toutefois réalisé un prototype & 3MHz qui montre la viabilité d'un
IPEM a fréquence fixe pour I'alimentation d’une cellule radar et mis en avant ses avantages et

ses inconvénients.
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Annexe 1 : Le procédé LTCC.

Le cofrittage.

Nous allons dans cette partie détailler le procédé de cofrittage sur lequel nous avons travaillé
en partenariat avec Thales TRT. Il existe trois grandes étapes a la réalisation d’'un composant
cofritté, la réalisation de la bande coulée, I'empilement des couches de matériaux céramiques

et le coffritage.

La bande coulée.

La réalisation de la bande coulée se passe en cinq grandes étapes.

La pesée de matiéres premiéres : Celles-ci sont pesées afin de respecter les proportions
de la composition chimique souhaitée. Ces proportions ne sont pas stoechiométriques afin de
tenir compte de I'apport de fer lié a I'usure des billes durant 1'opération de broyage en jarre.

La figure 4.49 présente la jarre et le mélange de poudres que nous avons utilisé.

FiG. 4.49 — Mélange des poudres d’oxydes et jarre avant et pendant le broyage.

Broyage : Durant cette étape les matiéres premiéres sont mélangées et broyées en milieu
humide afin d’homogénéiser le mélange et d’augmenter la réactivité des poudres. Il existe deux
principales méthodes de broyage qui sont le broyage en jarre remplie de billes d’aciers et le
broyage par attriction. Les jarres contiennent les billes en acier inoxydable et la barbotine

constituée des oxydes et d’eau.
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Le broyage par attriction se fait au moyen de billes en brazilite (oxyde de zirconium ZrQs)
de plus petite taille que les billes des jarres. Ces billes sont mises en mouvement par un attrictor
composé d’une machine tournante régulée en vitesse, prolongé d’un bras en acier recouvert de
Téflon et possédant trois branches horizontales. Cette méthode est beaucoup plus rapide (30
minutes d’attrictor équivalent a 24 heures de jarre) et le broyage est réalisé par cisaillement
des grains de poudre entre les billes. Bien que plus rapide, I’attriction conduit a une répartition
granulométrique plus étendue. A I'issue de ce premier broyage, le mélange d’oxyde est séché a

I'étuve & 90°C pendant une nuit puis tamisé dans un tamis calibré (Figure 4.50).

F1G. 4.50 — Séchage et passage au tamis de la poudre broyée.

Le chamottage : 1l s’agit du premier traitement thermique subi par la poudre, on parle aussi
de calcination. Durant cette étape a lieu la réaction chimique a 1’état solide entre les oxydes qui
fait apparaitre la phase spinelle ferrimagnétique. Le matériau obtenu aprés chamottage subit
un second broyage qui permet de désagréger les agglomérats, d’homogénéiser la poudre qui
n’a pas totalement réagi lors du chamottage, et d’augmenter la réactivité de la poudre avant

frittage.

Mis en barbotine : Il s’agit de mettre en suspension la poudre de céramique dans un
milieu organique comprenant des solvants (méthyléthylcétone, alcool éthylique), des agents de
dispersion (déflocculant : dibutylamine), et des liants plastifiants (di-butylphtalate). Le mélange

est ensuite homogénéisé par un passage en jarre.

Le coulage ou tape casting : On dépose au moyen d'un couteau une mince couche de
barbotine sur un film de mylar qui déroule en continu. Le but est ici d’obtenir une bande
d’épaisseur homogene de quelques dizaines a quelques centaines de microns. Durant cette étape
les solvants s’évaporent, laissant une couche élastique essentiellement composée de poudre ferrite
crue (non frittée). Cette bande peut étre “stripée” du mylar et a la consistance et 1’élasticité

d’un plasto-aimant de faible épaisseur.
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L’assemblage d’un composant cofritté :

[’assemblage se fait par empilement successif de couches de bande coulée découpées selon
besoin et des pistes conductrices. Ces derniéres sont sérigraphiées avec des encres conductrices.

Dans notre cas, il faut pouvoir conduire des courants de plus de 6 ampéres avec peu de pertes
par effet Joule et sur des épaisseurs plus importantes que celles envisageables par une simple
sérigraphie, il nous faut donc des conducteurs massifs susceptibles de supporter I'opération de
cofrittage sans altération.

Afin de trouver le moyen d’insérer un conducteur massif de cuivre dans le procédé LTCC,
plusieurs essais ont été réalisés. Il s’agit de passer au four a 900°C pendant 2 heures (temps
moyen d’un frittage de ferrite NiZn) des conducteurs de cuivre protégés par différentes épais-
seurs de barriére de nickel permettant de limiter 'oxydation. Pour ces essais les conducteurs

ne sont pas insérés dans un ferrite. Le tableau 4.5) résume ces essais.

’ ‘ Cuivre nu ‘ Nickelé 2um ‘ Nickelé 4,5pm ‘ Nickelé 5um
Sous Oy | Oxydation compléte | Oxydation compléte | Oxydation compléte | Oxydation compléte
Sous N, | Passivation en surface Altéré Altéré Faible altération

TAB. 4.5 — Résumé des essais de passage au four de feuilles de cuivre de 35 pm.

D’autres essais ont été menés avec du cuivre argenté (dépot 4,5um et 6um), sous air. Ces
échantillons bien qu’intacts en surface étaient entiérement oxydés a coeur.

Il semble que le cuivre nu sans protection par barriére de nickel résiste bien aux contraintes
d’un frittage sous azote. Du fait du bon comportement du cuivre nu en atmosphére neutre et
que le ferrite développé a TRT fritte sous N,, nous n’avons pas poussé plus loin les essais de

protection du cuivre, pour nous concentrer sur le cofrittage.

Remarque : Comme nous I'avons vu, nous avons choisi de faire nos tests de coffritage pour
une inductance, car c’est le plus simple des composants magnétiques. En effet, il ne nécessite
pas d’isolement magnétique des pistes entre elles. Le transformateur, lui, nécessite une isolation
magnétique et galvanique entre les pistes primaires et secondaires, afin d’avoir un bon couplage.

Il a été développé dans ce but par TRT une variante du matériau ferrite dont le point de
Curie se trouve étre inférieur a 20°C, ce qui laisse espérer une bonne compatibilité des deux
types de ferrite lors du cofrittage, avec une éventuelle zone d’interdiffusion. En fonctionnement

normal la température sera de I'ordre de 80°C et ce matériau jouera le role d’isolant magnétique.
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Annexe 2 : Le modéle de perte du ferrite
NiZnCu de TRT.

Durant le chapitre d’introduction, nous avons montré que l'intégration des systémes était
un travail sur trois axes, I’accroissement de la compacité, 'optimisation volumique et la gestion
des problémes thermiques. L’accroissement de la compacité sera réalisé au moyen du coffritage
et I'optimisation volumique est réalisée sous Matlab a I'aide d’un logiciel d’optimisation sous
contraintes travaillant en dimensions libres. Cette approche est d’ailleurs bien décrite dans la
these de Franck Wilmot [Wil04]. La contrainte majeure qui s’oppose a la réduction des tailles
des composants passifs est principalement la thermique, or cet aspect ne peut étre pleinement
abordé sans une bonne connaissance des sources de perte des éléments a optimiser. Pour les
composants passifs magnétiques ces pertes sont de deux natures, les pertes cuivre et les pertes
fer. Les premiéres sont liées a la résistivité des conducteurs, aux effets de peaux et effets de
proximités, et sont formalisables moyennant des hypothéses de symétrie axiale ou d'unidirec-
tionnalité du champ dans la fenétre de bobinage. Les secondes sont plus compliquées a formali-
ser, mais sont en résumé liées a la nature du matériau magnétique et au mode de sollicitation,
il convient donc de les approximer expérimentalement. Une méthode simple et usuellement em-
ployée consiste a exciter le matériau a différentes fréquences et différents niveaux d’induction
en sinusoidal.

Cela impose I'hypothése forte que le matériau présentera les mémes pertes avec des excita-
tions qui sont souvent de forme triangulaire et pas forcément centrées autour de zéro, qu’avec
une excitation sinusoidale centrée a la méme fréquence, de méme fondamental et présentant la
méme amplitude. Bien que cette approche soit critiquable, elle est simple et compatible avec
une optimisation. Il faudrait donc connaitre le comportement dissipatif du matériau quelque
soit la forme de son excitation et sa fréquence, alors qu’il s’agit 1a de processus non linéaires.
Il est toujours possible de tabuler les pertes d’'un matériau en fonction de la fréquence d’utili-
sation, de 'amplitude, du niveau moyen d’excitation, des formes possibles de celle-ci, mais on
arrive rapidement a des volumes de données énormes, utilisables pour un seul matériau.

Nous nous contenterons donc de déterminer les pertes du matériau magnétique en fonction

de Pamplitude du champ et de la fréquence, pour des excitations sinusoidales.

L’intérét du matériau ferrite NiZnCu réside dans sa basse température de frittage (900°C) qui

le rend compatible avec I'argent et le cuivre en vue du cofrittage. Ce matériau est initialement
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prévu pour des applications hautes fréquences, mais a la caractéristique de présenter peu de
pertes en basse fréquence. Il nous impose, de part ses faibles pertes, d’utiliser des échantillons de
volume relativement important pour la caractérisation des pertes. C’est la raison pour laquelle
nous nous sommes naturellement tourné vers un tore de taille standard FT25. Il nous faudra
donc travailler avec de grandes amplitudes de flux, du fait de la section, ainsi qu’a des fréquences
élevées (200kHz a 2MHz), ce qui se traduira par la présence de tensions élevées dans la boucle
de mesure. Nous envisagerons plusieurs modéles de pertes extrapolés des mesures pour retenir
le meilleur compromis entre précision et simplicité. Nous conclurons sur un comparatif de ce

modeéle avec celui proposé par Phillips pour le matériau 3F4.

La méthode de mesure.

Le principe. Pour faire ces mesures, nous réalisons un transformateur avec un des trois tores.
. . o I,
La mesure du courant primaire permet de connaitre I’excitation (H = ?”—p ol ny, I, et I, sont
moy

respectivement : le nombre de spires primaire, le courant primaire et la longueur moyenne du
o)
t
B.S sont respectivement : le nombre de spires secondaire et le flux dans le circuit magnétique avec

circuit magnétique), tandis que la mesure de la tension secondaire Vi (Vi = ns. 52 ot ng et ¢ =
B le champ magnétique et S la section du tore), permet de connaitre I'induction magnétique
maximum Bmazx. Il suffit alors, de tracer le cycle d’hystéresis du matériau pour une période.
L’intégration de ce cycle nous donne son aire qui n’est autre que I’énergie dissipée dans le
matériau sur une période, donc ses pertes. La figure (4.51) représente la chaine de mesure

utilisée.

Dispositif de caractérisation

Fil torsadé

Amplificateur
HF

| S —

sonde de
tension

Oscilloscope
TDS 210

—
—

GBF

Mesure de V=>B

Mesure de == H

(1) Condensateur céramique
de compensation du réactif.

Liaison HPIB

(2) Mesure de courant.

(3) Echantillon sous test.

F1G. 4.51 — Chaine de mesure de pertes.
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Les contraintes. Comme nous I’avons déja évoqué dans I'introduction, il nous faut travailler
avec de fortes tensions pouvant atteindre des amplitudes de 500 volts pour des fréquences allant
de 200kHz a 2MHz (limite HF de I'amplificateur). Cela nous impose plusieurs contraintes ne
se limitant pas au fait que cette tension est dangereuse, mais aussi que I'amplificateur linéaire
atteint ses limites en tension ainsi qu’en fréquence. Il en va de méme pour la limitation en
tension d’entrée de I'oscilloscope numérique.
De plus, nous ne disposons pas de systéme de régulation de la température du ferrite, ce
qui nous confronte au risque d’emballement thermique pour celui-ci.
Les solutions pour lesquelles nous avons opté sont les suivantes :
— Reéaliser les mesures avec beaucoup de précaution vis-a-vis de la tension.
— Diminuer le nombre de tours secondaires pour rendre la tension secondaire compatible
avec 'oscilloscope.
— Faire des acquisitions sur un intervalle de temps trés court vis-a-vis de la constante de
temps thermique du cuircuit magnétique.
— Compenser I'énergie réactive avec une capacité en série et 'accorder a la fréquence de
mesure pour bénéficier du coefficient de surtension et ne pas saturer en tension I’amplifi-

cateur linéaire.

Recherche d’un modéle de pertes.

Lors de nos premiéres tentatives d’optimisation sur les données brutes, nous nous sommes
heurtés & des problémes de convergence liés a l'incertitude de la mesure. En effet, celle-ci se
traduit par une variation des relevés autour du comportement moyen du matériau qui fait
apparaitre une multitude de points singuliers. On comprend aisément que ces incertitudes
peuvent rendre impossible la convergence de 'algorithme d’optimisation.

Il nous faut donc connaitre un modéle qui extrapole les points que nous ne pouvions pas
mesurer tout en collant au plus prés aux points de mesure. C’est la raison pour laquelle nous
nous sommes orientés vers la recherche d’un modéle minimisant ’écart quadratique entre un
point de mesure et son estimation par le modéle. Il s’agit donc d’une recherche au sens des
moindres carrés. Pour cela deux approches sont possibles, soit la recherche d’un modéle de
pertes sous forme de nappe Pertes = Ftc(Frq, B), soit la recherche d’'un modéle de pertes
(Pertes)frq = Ftc(B) par fréquence puisque celles-ci sont bien connues, car fournies par le

générateur de fonction (GBF).

Modéles de pertes au sens des moindres carrées pour chaque fréquence. Ce
modeéle est le plus simple et celui qui nécessite le moins de puissance de calcul. Les pertes dans
un matériau magnétique peuvent étre estimées par un modeéle (Pertes), = B.(B(mT))". Afin
de faciliter la recherche du couple (3, a), nous nous plagons dans un plan X = log(B(mT)) et
7Z =log ((Pertes)frq>, I'expression des pertes revient alors a écrire Z = aX + exp (). On pose
alors b = exp (f) et donc Z = aX + 0.

Pour déterminer ce modéle, il nous faut alors résoudre le systéme suivant ot f est la fonction
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a minimiser :

f=2=N(aX; +b— Z;)

af __

=0 (4.16)
0

8£ =0

[’indice ¢ compris entre 1 et N, permet de prendre en compte I'ensemble des points de

mesure. L’équation (4.16) se raméne alors a :

1

N.
(4.17)

__ Covariance(Z,X)

a= Variance(X)

Ce qui nous donne la répartition des coefficients a et b suivante :

Model de perte des Ferrites de TRT
T T T T T T

32F i i

281 W 1

Coefficient a
.,
N

26 R s S 7

241 : >

3 5 7 9 1" 13 15 17 19

Coefficient b
S
~

3 5 7 9 11 13 15 17 19
Fréquence en 1e5 Hz

F1G. 4.52 — Répartition des coefficients a et b en fonction de la fréquence.

La figure (4.52) nous montre la répartition des coefficients a et b selon la fréquence. La courbe
en gras représente le comportement moyenné sur les trois échantillons. Nous allons confronter
ce modéle de pertes aux valeurs de mesure pour quelques fréquences (600kHz, 800kHz, 1MHz
et 1,2MHz) sur la figure(4.53).

Nous avons donc une bonne cohérence de nos modéles (Pertes) . = 3.(B(mT))*. Toutefois,
si 'on cherche & utiliser ces modéles de pertes dans nos routines d’optimisation, nous nous
heurtons & des problémes de variation des solutions en fonction du point de départ fixé par la
fréquence de fonctionement. Cela est di au caractére discontinu des coefficients du modeéle. La
figure (4.54) illustre la situation et présente en transparence le modéle et en surimpression les

mesures.
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F1G. 4.53 Confrontation du modéle de pertes et des mesures pour quatre fréquences.

IVI_odéIes

8 Mesures

Pertes en mwW/cm?®

Frequence en Hz

F1G. 4.54 — Les modeles de pertes et les mesures en fonction de Bmax et de la fréquence.
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Il nous faut donc faire un lissage de notre "nappe” de pertes suivant la fréquence pour des
valeurs de champs magnétiques fixées. Pour cela nous réutilisons la méme méthode que pour

la fréquence. Le résultat est présenté en figure 4.55.

Modéle de pertes

avec double lissage
4
10 : /

Mesures

N
{

=
{

Pertes en mW/cm?®
o [o4]
/ /

IS
[

N
!

80 160 4y Fre b
120 400 05 réquence en H:

80
60
40 20

Champ magntique en mT

FiGg. 4.55 Modéle de pertes avec un lissage selon Bmax puis selon la fréquence.

Ce modeéle semble satisfaisant et nous pourrions nous en contenter, toutefois, dans le souci

de représenter au mieux la réalité, nous allons chercher un modéle de pertes plus fin.

Modéle de pertes 3D minimisant le carré de I’écart. Un modeéle de pertes courant pour
un matériau magnétique est le modeéle empirique de Steinmetz [C.P84] Pertes (F, Bmazx) =
v.Bmax® F°. 11 faut se rappeler que F est une ligne de 19 fréquences, que Bmax et Pertes sont
des matrices de 72x19 valeurs. La recherche du modéle de pertes n’étant pas envisageable par
calcul, il nous faut recourir aux fonctions de recherche de minimum de Matlab.

Dans ce programme, on cherche & minimiser I’écart quadratique entre le modéle et la mesure.
Ici nous avons gardé le modéle comportemental de Steinmetz, qui répond bien & nos attentes ;
il nous donne une approximation satisfaisante des pertes volumiques de notre matériau et bien
qu’il existe d’autres modéles plus fins|[Don01, A.B96| , nous conserverons par la suite cette
approche.

Nous obtenons ainsi le modéle suivant ou F' est en Hz, Bmax en mT :

Pertes (mW/cm3) = ¢ 3101 L9952 By %8979 (4.18)

Ce modéle présente un écart maximal de 542% et un écart moyen de 13,22%. L’écart maximal
est obtenu pour les trés faibles valeurs d’induction (quelques mT) pour lesquelles les erreurs de
mesures sont importantes.

Nous garderons ce modéle de pertes par la suite, dont 'incertitude moyenne est bien infé-
rieure & la dispersion méme du matériau (20%).

Afin de s’assurer de la validité de ce modéle, on représente sur un méme graphique la nappe

représentative du modéle de pertes et les points de mesures sur les figures 4.56 et 4.57.
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Mesures

Pertes en mW/cm®
SD

10

Bmax(mT) 10 Fréquence en Hz

F1G. 4.56 — Confrontation des pertes et du modéle (4.18).

Ce modéle peut étre comparé aux mesures en se placant dans un plan perpendiculaire a la

nappe du modéle, ce qui nous permet de faire une comparaison visuelle.

2
w 10—
IS
LQ
= N Mesures
E 10" .
c +
o iy
3 Modéle
8 10" »
~ 3
oy
5]
10— 3
c
(5]
=
g
10° 10° =
10° 10’ 10° 10"

Bmax(mT)

Fi1G. 4.57 Comparaison des mesures et du modéle dans un plan adapté.

Il apparait sur la figure (4.57) que notre modéle de pertes est en accord avec nos mesures,
tout en étant simple et sans point singulier susceptible de rendre divergentes les fonctions de

recherche d’optimum volumique de nos composants magnétiques.

Limites du modéle

Nous disposons d’un modéle simple pour nos ferrites. Nous pouvons toutefois remarquer
que I’équation 4.18 ne nous permet pas de rendre compte d’'un maximum sur les courbes de

(Frequence * Bmax) p,,,.._c. = Fonction (frequence) (Cf. figure (4.58)), représentatives du
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facteur de mérite.

x 10

55

Produit (Fréquence)X(Bmax)

g I
0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Fréquence en Hz x 10°

F1G. 4.58 — Produit Fréquence*Bmax a pertes constantes (de 10 & 1000 mW /cm?), en fonction
de la fréquence.

En effet, de I'équation (4.18), on déduit 'expression de (Frequence * Bmax) p,,..c—cer €dUa-

tion (4.19). Cette fonction est donc monotone croissante et ne présente pas de points d’inflection.

1
= Frequence(lfézgggg). (Cte) o (4.19)

(Frequence * Bmax) 31,561
ei )

Pertes=C'te

Donc, il apparait que notre modeéle est incomplet, car il ne peut pas rendre compte du point
d’inflexion caractéristique des ferrites.

On peut se donner une idée des limites de notre modéle de pertes en comparant avec les
données constructeur pour le matériau 3F4 (Cf. figure (4.59)).

Sur la figure (4.59), il apparait clairement que la puissance de Bmax dans I'expression des

1
Frequence

On remarquera la similitude entre la courbe de la figure (4.59) et celle de la figure (4.52).

pertes n’est pas constant, mais plutot une fonction en ou en Cste — a x Frequence.
Nous ne prospecterons pas plus dans la recherche d’'un modéle comportemental, car I'affine-
ment de celui-ci n’apporterait sans doute pas de gain suffisant sur la précision pour en justifier

la complexité.

Conclusion

Nous avons dans cette partie présenté le procédé de réalisation des composants coffrités.
Nous avons testé les différentes solutions pour réaliser les conducteurs de nos composants cof-
frités. Ceci nous a permis de fabriquer notre premiére inductance cofrittée en utilisant un ferrite
de type NiZnCu développé par TRT que nous avons disposé en bande coulée. L’inductance cof-
fritée ainsi réalisée ne présente pas les caractéristiques attendues et nous en avons recherché
les causes pour en déduire que le procédé devait encore étre amélioré, mais était d’ors et déja
trés prometteur. Ne possédant pas les compétences suffisantes, I’amélioration de ce procédé est

encore en cours chez TRT et nous nous sommes réorientés sur la caractérisation des matériaux.
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2r Matériau 3F4 ]

Droite de comparaison
26 .

Données catalogue

24r .l

Puissance de Bmax pour les pertes

22r- .l

I I I I I )
2
0.5 1 1.5 2 25 3

Fréquence en Hz x10°

Fic. 4.59 — Coefficient a en fonction de la fréquence dans l'expression (Pertes (F, Bmax) =
v.Bmaz®.F®) pour le 3F4.

Ce matériau étant issu d'une composition originale, il nous a fallu mesurer son comportement
en fréquence et extraire un modéle de pertes simple compatible avec les routines d’optimisation
développées au laboratoire |Wil04, F.C01, F.C04, P.T04|.

Nous ne pouvons a I’heure actuelle caractériser proprement le matériau ferrite au dela de
1,5MHz & 2MHz du fait des limitations des amplificateurs et des appareils de mesures. Au dela
de ces fréquences il faut envisager d’utiliser des méthodes calorimétriques. Nos ambitions étant
de réaliser un convertisseur & 3MHz, nous extrapolerons les modéles jusqu’a cette fréquence en
considérant que ce modéle reste valable tant que la fréquence reste inférieure a celle ou apparait
la relaxation de paroi. Cette extrapolation des modéles est d’autant plus cohérente que pour
les derniéres compositions de ferrite la relaxation de paroi intervient autour de 20MHz, mais
au détriment de la perméabilité qui passe de 400 a 250.

Les problémes d’interdiffusion avec le ferrite amagnétique et la validation par la réalisation

d’un premier transformateur reste cependant encore a faire.
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Annexe 3 : Estimation des pertes Si des
Mos.

Estimation des pertes Si :

[’estimation des pertes dans les composants silicium se résume au calcul des pertes de
conduction et de commande, les pertes par commutation étant trés réduites du fait des com-
mutations ZVS a la fermeture et assistées par C'ds a I'ouverture. Les pertes en conduction sont
simples a estimer, mais il n’en va pas de méme pour les pertes liées a la commande.

Pour évaluer celles-ci, commencons par considérer que 'inductance de fuites est négligeable,
nous avons d’ailleurs vu que son influence sur les pertes était faible. Cela permet cependant de
simplifier grandement le probléme, car nous pouvons considérer le schéma électrique 4.60 pour
effectuer nos calculs. Nous nous plagons dans le cas de la premiére commande (voir chapitre
4 “la commande rapprochée”), mais nous verrons comment transposer le calcul au cas de la

deuxiéme commande.

IRg Rg
NN
Lim Cg b B — Vg 3

F1G. 4.60 — schéma simplifié du secondaire.

Les conditions initiales avant le début de I'inversion de la tension aux bornes de Cgs sont :
1 Vgs—E
2 Ipy =1IM

On pose trois grandeurs réduites (équation (4.20)) :

4 ___ R¢?
A= VInCuTim? p_ 26+ Rg 1M D= (4.20)

2 2
4 Rg
Lm'IM\/LmACgs T Tm2
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Ce qui nous permet d’écrire I'expression du courant durant cette phase d’inversion : Ig,(t) =
IM.et=PY (cos (A.t) — B.sin (A.t))

Il s’agit 1a d’une sinusoide fortement amortie et dont la valeur maximale n’est pas forcément
obtenue pour t = 0.

Pour connaitre le temps d’inversion tcom de la tension Vgs, il faut intégrer le courant Ip,(t)
pour trouver AVgs tel qu'a t = tcom, AVgs=-2.E. On néglige la chute de tension dans Rg, dans
un souci de simplification.

Cela nous donne la relation (4.21) :

_ IM.B. (e(*D'tcom). ((2 - A) cos (A.tcom) — (% + D) .sin (A.tcom)) -2+ A)

B
b= 2.Cgs. (A? 4+ D?) (421)

On peut d’autre part remarquer que pendant le temps t; = ﬁ —tcom, il y a magnétisation
de Lm sous la tension E. On ne considére pas la chute de tension dans Rg dii au courant,
car la magnétisation se fait au primaire, mais quelque soit le rapport du nombre de spires de

I'inductance couplée, tout se passe comme si on magnétisait Lm sous E. On peut alors calculer

IM en considérant comme condition initiale /M = —Ig,(tcom). Ce qui nous donne la relation
(4.22) :
E (5% — tcom
IM = (5 ) (4.22)

Lm. (1 + e=Pb_(cos (A.tcom) — B.sin (A.tcom)))
Il nous est désormais possible de déterminer les pertes en calculant ’énergie dissipée dans

Rg sur une période. Le calcul nous donne la relation (4.23) :

P=T (6(72D.tcom) (—\If + TCOS(ZAtcom)X(P Sin(2Atcom)> L —

RgIM?F
I = &8
_ 14+B2
V=5 (4.23)
Y =2AB - D + DB?

®=2BD + A - AB?
A=A*+D?

]

On peut désormais résoudre le systéme composé des trois équations (4.21), (4.22) et (4.23).
On se donne les valeurs de Rg, tcom, Cgs et E et grace a la fonction de résolution de systéme
non linéaire de Matlab (fonction lsqnonlin), on trouve IM, Lm et P.
Afin de valider ce systéme d’équation, prenons :
Rg—14.
— tcom = 30ns.
— Cgs=3nF.
E—=5 volts.
La résolution du systéme sous Matlab nous donne :

— IM= 975,5mA.
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— Lm=367nH.
P—180mW.
La simulation sous Simcad en prenant Lm=367nH, nous donne :
— tcom = 31, 2ns.
IM= 977mA.
— P=17TmW.
Le systéme d’équations et sa résolution numérique nous donne des résultats trés proches de la

simulation et valide bien la démarche.

Dans le cas de la commande de deuxiéme génération, on considére que les pertes dans les
éléments rajoutés sont négligeables et il suffit alors de prendre la tension de commande E égale
a la moitié de la variation de la tension de commande de la grille pour estimer correctement les

pertes dans ce cas.
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Annexe 4 : Diagramme des commandes

générées par le CPLD.

La figure 4.61 présente les commandes des Mos primaires, ainsi que l'ordre de commande

des Mos auxiliaires.

v} I i ate oo L
<}] : : : H
; ——
g """ 52 29Tc Py | S e
£ \ - I N
| ST RN DO IR N R
&) = 1Tc

_______ s> oo

2.00 9.20 9.40 Q.60 .80 10,00
Time (us)

F1G. 4.61 — Commande des Mos primaires et ordre de commande des Mos auxiliaires.

La fréquence d’horloge du CPLD est de 120MHz soit une période Tc—8,33ns. La période
de découpage du convertisseur est donc de 40T¢, c’est la raison pour laquelle les séquences de
commande sont graduées avec Tc.

On remarque que le plus petit intervalle de temps est de 1 Tc, ce qui montre que le choix de
120MHz correspond a un minimum d’exigence pour la réalisation des commandes en numérique
et donc & des compromis sur les différentes durées de celles-ci. Par exemple, bien que le temps

de montée de la commande est fixé a 29ns, le temps mort entre les commandes S1 et S2 est
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de 41,66ns, car du fait que S1 et S1’ ainsi que S2 et S2’ sont déphasées de 180°, la période
de découpage doit correspondre a un nombre pair de période Tc. Les solutions possibles sont

résumées dans le tableau 4.6 :

‘ Fréquence CPLD ‘ Durée de S1 en Tc ‘ Durée de S2 en Tc ‘ temps mort S1/S2 ‘ Tc en ns ‘

30MHz 5 3 1=-33,33ns 33,33
60MHz 10 6 2 -33,33ns 16,66
90MHz 13 9 4~ 44 44ns 11,11
120MHz 19 11 5——-41,66ns 8,33

TAB. 4.6 — résumé des choix possibles.

Du fait des temps de propagation qui peuvent différer d'un comparateur a 'autre et des
temps de montée et de descente qui peuvent étre différents, le temps mort de 33ns entre S1 et
S2 n’est pas suffisant. Pour 90MHz, le probléme est plus pervers, car ici ce sont les tensions
Vd _1let Vd_h qui se croisent sans assurer de temps mort dans le bras de pont.

Finalement, seule une fréquence de CPLD de 120MHz est compatible avec nos exigences.
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Annexe 5 : Plan du circuit magnétique de

I’'inductance couplée de la commande

rapprochée.
6
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F1G. 4.62 — Plan du circuit magnétique de I'inductance couplée de la commande rapprochée.

Ce circuit a été réalisé par Thales TRT.
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Annexe 6 : Photographies thermiques du

convertisseur.

Ces photographies ont été réalisées aprés la remise du manuscrit aux rapporteurs. L’image
ci-dessous (Figure n"4.63) montre la répartition des 1’échauffement sur le convertisseur sans

modifications de I'inductance.

« |Pe=15.64W
“<Ps=12.03W
40 ‘rl :77%

Sp1 356 °C
Sp2 61.5 °C

F1G. 4.63 — photographie thermique du convertisseur sans modification de I'inductance.

L’image ci-dessous (Figure n°4.64) montre la répartition des I’échaufement sur le convertis-
seur aprés modifications de I'inductance pour la puissance nominale. Le bobinage de I'induc-
tance est ici réalisé en fils de Litz, enfin de limiter les pertes cuivres de ce composant.

Le rendement est ici de 82,5% sur cette maquette d’essais.
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Fi1G. 4.64 photographie thermique du convertisseur avec modification de I'inductance.
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Résumé

Ce document de thése traite de la problématique de l'intégration de convertisseurs DC-DC isolés de faible
puissance fonctionnant & trés haute fréquence et & haut rendement. Pour commencer, ’environnement particulier
d’utilisation de ce convertisseur est présenté. Il s’agit du domaine des alimentations de radars avioniques, pour
lequel les spécifications tant électriques, mécaniques, que CEM sont sévéres. Cette partie sert donc de point de
départ, car en découle le cahier des charges du convertisseur.

I’étude qui suit détaille le choix de la structure de conversion qui semble la plus adaptée a la fois & I’environne-
ment, mais aussi au cahier des charges.

D’autre part, ce document traite de la faisabilité des procédés de cofrittage en vue de la réalisation des composants
magnétiques indispensables & la réalisation d’un tel convertisseur. Il en découle le choix et la réalisation d’un matériau
céramique ferromagnétique spécifique a notre application. Cette étape & conduit & la caractérisation d’un modéle
d’évolution des pertes magnétiques en fonction de 'amplitude de I'induction magnétique et de sa fréquence.

L’étape suivante présente la mise en oeuvre des outils d’optimisation sous contraintes des éléments magnétiques,
tels transformateurs et inductances de résonance. Ces éléments étant composés de notre céramique ferromagnétique
adaptée a une fréquence de découpage de 3MHz.

Toutefois, I’'un des points les plus critiques de cette étude s’avére étre la commande rapprochée des interrupteurs
de puissance qui a nécessité la mise au point d’une structure originale sans laquelle le rendement du convertisseur
3MHz n’aurait pu dépasser les 40% a 50%. Cette structure ainsi que le mode de régulation particulier de ce
convertisseur ont d’ailleurs donnés lieu & plusieurs brevets.

Pour conclure, ce rapport de thése présente le prototype réalisé ainsi que les résultats trés encourageants qui
ont été obtenus. Un regard critique est porté sur cette réalisation fonctionnelle afin d’ouvrir sur des perspectives de
haut niveau d’intégration d’un convertisseur cofritté basé sur cette thése.

Mots clés :

Convertisseur, Haute fréquence, cofrittage, optimisation sous contrainte, commande rapprochée, résonance, iso-
lation galvanique, céramique ferromagnétique, stratégie de commande.

Abstract

This thesis report deals with the issue of integration of isolated DC-DC converters operating at low power high
frequency and high efficiency. In first part, the particular environment of this converter is presented. This is the field
radar avionics power supply, for which electrical, mechanical, EMC specifications are hard. Therefore, this part is
a starting point for the converter specifications.

The bellowing study details the choice of conversion structure that seems best for both, the environment but
also specifications. On the other hand, this paper discusses the feasibility of co-sintering process for the realization
of magnetic components. This components which are essential to realized such of converter. It follows the selection
and implementation of a ferromagnetic ceramic material specific to our application.

This step led to the characterization of a model of evolution for magnetic losses tacking into account the magnetic
induction amplitude and the operating frequency. The next step is the implementation of a tools of constrained
optimization sizing for magnetic components such as transformers and resonance inductors. These elements are
composed of our ferromagnetic ceramic suitable for SMHz a switching frequency.

However, one of the most critical points of this study proves to driver of the power switches. The driver requires
a development of an original structure without which efficiency for 3MHz converter couldn’t exceed 40% to 50%.
Several patents results of this structure, as the particular converter regulation mode.

In conclusion, this report presents the realized prototype and the very encouraging results that we have been
obtained. A critical eye is focused on this functional achieving to open on the prospects for highly integrated
co-sintered converter based on this thesis.

Keywords :

Converter, High Frequency, cofiring, constrained optimization, close control, resonance, electrical isolation, ce-
ramic ferromagnetic, control strategy.



