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Résumé—L’introduction des techniques de conversion
statique a permis un gain spectaculaire du rendement des
alimentations  continues. Toutefois, de nouvelles
contraintes apparaissent qui contribuent a dégrader les
résultats obtenus, nécessitant ainsi de nouveaux efforts
pour poursuivre I’amélioration. En effet, on constate que
la généralisation des techniques numériques et
I’intégration croissante a mené a un abaissement des
tensions a fournir avec un accroissement correspondant
des courants, facteurs défavorables au rendement. La
nécessité de miniaturisation a conduit a élever les
fréquences de découpage, contribuant aussi a la
dégradation du rendement. Enfin, la dissémination de ces
technologies dans les domaines de consommation de
masse impose la nécessité de réduire la consommation de
veille ou a trés faible charge. Cet article se propose de
faire, dans un premier temps, un point sur I’origine des
pertes d’un convertisseur, puis de proposer quelques
pistes d’innovation pour la diminution des pertes.

Mots clés - réduction des pertes, convertisseurs trés basse tension,
structures multicellulaires, inductance point milieu, structures
distribuées, matériaux magnétiques, packaging.

I. INTRODUCTION

L’accroissement des performances de rendement d’un
convertisseur statique avec ses régimes de marche reste un
enjeu d’importance méme si des progres considérables ont
été réalisés comme on le verra plus loin. En effet, une
meilleure compréhension et une gestion améliorée des pertes
permet d’intervenir a plusieurs niveaux :

- avoir une approche globale des pertes d’un convertisseur au
stade de la conception qui integre son mode de
fonctionnement et son usage dans la durée et non plus en un
seul point particulier (le nominal). Cette réflexion a des
conséquences sur le choix de la structure de conversion, des
composants, des dispositifs et des modes de commande.

- améliorer le rendement des dispositifs d’alimentation tres
basse tension et tres fort courant (de I’ordre de 70 a 80%) qui
sont actuellement en diffusion rapide (processeurs, éclairage
a LED, pile a combustible, véhicule hybride, etc..). Il est
important de conserver un rendement élevé sur toute la plage
de fonctionnement en charge du convertisseur, le probleme
se posant surtout a faible charge ou le rendement devient
généralement mauvais,

! Cet article, avant relecture et correction pour la revue J3EA, a fait
I'objet d'une communication aux journées 2007 de la section
électrotechnique sur le theme Energie et Développement Durable a
I'antenne de Bretagne de I'ENS de Cachan les 14 et 15 mars 2007.

- permettre la miniaturisation des dispositifs : si on réduit les
pertes ou qu’on recherche leur optimisation globale, les
dispositifs de drainage thermique le seront aussi et in fine le
volume total ; I’intégration en électronique de puissance
résulte de cette idée.

Il. BILAN DES PERTES DANS UNE CELLULE DE COMMUTATION

Pour illustrer I’origine des pertes dans un convertisseur, nous
allons considérer une cellule de commutation, comme
représenté a la figure 1. Elle comprend des composants
actifs, passifs et parasites qui tous vont contribuer aux pertes
de la cellule.

Fig. 1 : cellule de commutation

On définit les grandeurs suivantes :

Ug : tension d’alimentation de la cellule, 1, : courant de
sortie

Fason - Fésistance a I”état passant de I’interrupteur commandé
rq : résistance dynamique de diode

V; : tension d’interrupteur & I’état passant

V; : tension directe de diode

Eq: énergie dissipée au blocage de la diode, Q, : charge
recouvrée

I, : courant de recouvrement inverse de diode,

ton, Lot - temps de commutation a la mise en conduction et au
blocage

Eion : énergie dissipée a la fermeture de I’interrupteur

Ewf : énergie dissipée au blocage de I’interrupteur

Vi, Iy, respectivement tension et courant d’interrupteur,

Qqs : charge de grille, Vg : tension de grille, Cy : capacité de
grille

Fs : fréquence de commutation

Bw : induction maximale dans I’inductance, r (F,) résistance
de pertes Joule du bobinage, elle dépend de la fréquence.

rc : résistance de pertes Joule du condensateur

Zp: inductance parasite de cablage de la maille de
commutation, C, : capacité parasite globale a la terre

L’expression des pertes peut étre donnée sous la forme
suivante :

Article available at http://www.edpsciences.org/j3ea or http://dx.doi.org/10.1051/j3ea:2007001



http://www.edpsciences.org/j3ea
http://dx.doi.org/10.1051/j3ea:2007001

Ptotal = Pcond + I:)sw + Pg + Ppassif + Pparas (1)
Ou:

-Pcong €Xprime les pertes par conduction :

Pcond = klrdsonlo2 + kzrd |02 + k3Vj Io + k4Vf IO (2)
Les coefficients k; dépendent de la forme du courant dans
I’interrupteur,

-Psw exprime les pertes par commutation dans les
interrupteurs :

Psw = st(Ed + Eton + Etoff) (3)
Avec :

Eton + Etoff o (ton +toff )lka (4)
et:

Ed o (er)IkUdc (5)

-P4 exprime les pertes dans la grille de I’interrupteur, celle-ci
se charge et se décharge a chaque commutation, au final :

Pg = stQgngs (6)
-Ppassit €xprime les pertes dans les composants passifs, on ne

considérera ici que les pertes hystérésis et par effet Joule
dans I’inductance et dans le condensateur :

— apny 2 2
Ppassif - alstBM + aBrL (st) I 3} + a4rC Io (7)
1<a,y<2selon les types de matériaux ferrite

-Pparas €Xprime les pertes dues aux composants parasites de la
structure :

Pparas oC st(fp|02 +CpUdc2) (8)
Ainsi, on constate donc qu’il est possible de classer les
facteurs déterminant les pertes selon plusieurs catégories :
-ceux liés a la charge et au régime de commutation : I, , V,
I, en commutation douce, les grandeurs V, et/ou I, sont
nulles (ou trés faibles),

-ceux liés aux contraintes de conception et a la structure du
convertisseur : Uge, Fow, Vs,

-ceux découlant des choix technologiques : By, r rc, Fgson,

l4, er: Qg, 41 pr

On peut toutefois noter que le courant de charge a fournir et
la fréquence de découpage constituent des termes tres
sensibles d’accroissement des pertes pour plusieurs termes :
pertes magnétiques, par effet Joule, par commutation et dans
la commande.

On va donc présenter dans la suite différentes techniques
permettant d’accroitre le rendement de conversion en
référence aux points qui ont été évoqués ci-dessus.

I1l.  INFLUENCE DU COURANT DE CHARGE ET DU MODE DE
COMMUTATION

A. Mode de commutation et répartition des pertes dans les
semi-conducteurs

En commutation commandée, le courant de charge I, issu de
la cellule de commutation détermine fortement les pertes par
conduction par commutation et dans I’inductance ; nous
avons L=+ 1, et Vi=Uyg,, les pertes par commutation sont
significatives. Toutefois, si la cellule opére en commutation
douce, ces pertes peuvent étre significativement diminuées
car I (ou V) est généralement trés faible. Cependant la mise
en ceuvre de la commutation douce impose I’utilisation de
composants réactifs et éventuellement d’interrupteurs

auxiliaires qui générent aussi des pertes: le gain au bilan
global n’est pas toujours significatif. Ainsi, le choix de la
structure de conversion et de son mode de commutation
selon son usage sont-ils primordiaux. A titre d’illustration on
a comparé [1] au tableau 1 la répartition des pertes au point
nominal dans un absorbeur sinusoidal BOOST (voir les
spécifications sur la figure 2) que I’on peut aussi faire
fonctionner en mode ZVS [2] moyennant I’adjonction d’un
auxiliaire (en gris sur la figure 2) et toutes choses égales par
ailleurs (cablage, composants etc..).
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Fig. 2. Structure BOOST en commutation commandée, et en mode ZVS avec
les auxiliaires en gris

Alimentation réseau 240V, tension de sortie Vs=400V, P nominaie = 1500W

Ps=1500W BOOST commandé BOOST ZVS
MOSFET 19w 7,9W

Diode 10w 49W
Redresseur d’entrée  5,3W 57W
Autres+auxiliaires 22,7TW 23,5W

Total 57TW 42W

TABLEAU 1 : COMPARAISON DES PERTES SELON LE MODE DE COMMUTATION

Le tableau montre bien I’intérét global de la commutation en
mode ZCS pour la cellule principale de commutation.
Toutefois si on change de point de fonctionnement, on
constate qu’a faible charge (Ps < 450W) le bilan est moins
favorable pour le fonctionnement en mode ZVS comme le
montre les courbes de rendement de cette structure.

rendement du convertisseur
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Fig. 3. Evolution du rendement avec la puissance de sortie

Ainsi, une solution possible pour concilier I’intérét des deux
modes est-il de concevoir un mode de commande mixte
selon la puissance. Il en résulte un surco(t économique (les
auxiliaires) qui peut étre évalué au regard du gain
énergétique réalisé a faible charge et a I’économie en codt
d’exploitation qu’il représente selon le contexte d’usage du
dispositif.

B. Adaptation du calibre de I’interrupteur au courant de
charge

De facon plus générale, il est intéressant de chercher a
moduler les pertes selon le niveau de charge. Ainsi, si on



constitue un interrupteur par n transistors MOSFET calibrés
a lo/n en paralléle, commutant a haute fréquence, les pertes
totales s’expriment par :

I, I,
Puosrer =N- [klrdson (F)2 + kz Fau F + nggs M st] )

Cette fonction admet un minimum pour ;

kir
nopt — 1" dson Io (10)
QqVigs s Fou

On constate donc I’intérét d’adapter (au moins par saut) le
nombre d’interrupteurs proportionnellement au courant de
sortie a cause des pertes dans la grille a haute fréquence.
Cette solution est évidemment lourde avec des composants
discrets mais devient simple de mise en ceuvre avec des
composants de puissance cellulaires qui integrent leur
commande rapprochée [3], I’évolution technologique en
termes d’intégration de puissance va dans ce sens.

C. Structure de conversion : cas des alimentations TBT

Une problématique spécifique concerne actuellement les
alimentations DC-DC trés basse tension destinées aux
systemes électroniques numériques (informatique,
télécommunications), a la domotique ou a I’éclairage a LED.
Usuellement, le rendement de ces dispositifs ne dépasse
guere 80 (consommation de la commande comprise), il reste
donc des marges significatives de gain de rendement.

Plusieurs facteurs influent dans cette problématique :

- I’abaissement des tensions d’alimentation des composants
numériques [4] due & [I’accroissement de la densité
d’intégration et a la montée en fréquence d’horloge
(processeurs & 3GHz), le corollaire est I’accroissement des
courants consommés, actuellement un processeur alimenté
sous 1,2V peut consommer jusqu’a 70A! Une évolution
assez similaire apparait avec I’éclairage a LED blanches : il
est nécessaire de les alimenter a basse tension et relativement
fort courant (par LED : 3,3V 350mA @ 80 lumen) pour
constituer des sources lumineuses puissantes. Les solutions
actuelles sont basées sur I’utilisation de hacheurs abaisseurs
entrelacés et de redresseurs synchrones (et leur dispositif de
commande adapté) [5] , comme représenté a la figure 4, la
chute de tension dans des diodes Schottky serait est en effet
trop pénalisante.

Fig. 4. Hacheur abaisseur entrelacé a 2 cellules

- la recherche de miniaturisation : elle va de pair avec les
fonctions avancées de I’électronique numérique et elle est
impérative dans les dispositifs nomades ou dans les systemes
a forte compacité (aéronautique, automobile). Cette
évolution, croisée avec la précédente lorsque I’on recherche

des dynamiques de contrble trés élevées, impose donc
d’accroitre les fréquences de commutation pour diminuer la
taille des composants passifs ; elles se situent actuellement
au-dela de 100kHz et des produits fonctionnant autour de
1MHz commencent a apparaitre.

Ainsi se pose la question du rendement de structures de
conversion a fort facteur d’abaissement de la tension en
sortie.

Usuellement, la trés basse tension de sortie est fournie par un
hacheur abaisseur et se pose alors la question du choix de sa
tension d’entrée. En effet, a tension et courant de sortie V,, |,
donnés, le hacheur aura des pertes en conduction et
commutation d’autant plus faibles que le rapport cyclique
sera grand et la tension d’entrée Uy faible :

- Sous Uy, :
Ptransistor = rdson I02\/a + IoU dc (ton + toff )st /2 (11)

Si on divise par un facteur k cette tension, les pertes
deviennent (& supposer que les temps de commutation ne
varient pas) :

- Sous Ug/k :
2 |
Ptransistor = rdson I o kO( +

Les pertes par conduction sont accrues d’un facteur

'°l|jdc (t, +t,)F, /2 (12)

\/E mais les pertes par commutation (dominantes en HF)
sont divisées par k. Au bilan et pour les convertisseurs
évoqués qui fonctionnent nécessairement a haute fréquence,
le gain est substantiel. Une étude de rendement effectuée
dans le cas d’une structure de hacheur abaisseur entrelacés
montre que le gain de rendement est trés significatif avec
I’abaissement de la tension d’alimentation.

e = 1RV
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Fig. 5. Rendement et pertes dans les composants selon la tension
d’alimentation



L’analyse des pertes dans cette structure montre qu’elles sont
importantes en commutation pour I’interrupteur haut et en
conduction pour I’interrupteur bas ; ceci étant dd a la trés
faible valeur du rapport cyclique qui impose des contraintes
spécifiques aux deux interrupteurs.

1) Structure de conversion non isolée permettant
I’amélioration du rendement [6]

a) Structure permettant de réduire les contraintes sur
les interrupteurs
Dans I’idée d’amélioration du rendement de la structure
Buck fonctionnant a faible rapport cyclique, il est possible de
réduire la contrainte en courant dans I’interrupteur K2 en
utilisant une prise intermédiaire sur I’inductance de sortie
comme représenté a la figure 6.

Ny 1) |
L] o

K1
ik1 L

Vm C Vo
K2 ) ic

Fig. 6. Hacheur de Buck a prise intermédiaire sur I’inductance de lissage

En considérant que les n, spires forment l'inductance L de
sortie (conduction de K2), il apparait que pendant la phase
de stockage d'énergie (conduction de K1), l'inductance
devient n2L avec :
ne n, +n,
n2

A méme énergie stockée, le courant nécessaire sera divisé
par n et le temps nécessaire pour stocker cette énergie
multiplié par n. L'accroissement du rapport cyclique est
donné par la relation :
V, a

V. a+n-(1-a)

in

(13)

(14)

La figure 7 montre le résultat obtenu pour différentes valeurs
du rapport n par comparaison avec le classique hacheur Buck
(courbe rouge). Le principe d’entrelacement peut
évidemment s’appliquer a cette structure.
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Fig. 7. Allongement du rapport cyclique avec la valeur de n pour un gain en
tension donné (d’apres [6])

Les contraintes en tension et courant sur les différents

interrupteurs deviennent :

VKZ :\/“1_\/[)+V0:[]'_G+G)vin (15)
n n

avec .

G = Vi, (16)

A7)

IKZ = Io

|K1=(1;G+Gjlo (18)
Ve, =V, +(n-1)V, (19)

Ce montage permet la réduction des pertes grace au nouveau
profil du courant ix; qui change les contraintes sur les
interrupteurs ; la tension bloquée par K2 est plus faible d’ou
la réduction des pertes de recouvrement de la diode de K2 et
I’utilisation possible d’un transistor tres basse tension a
faible rgon. Cependant la contrainte en tension sur K1 est
accrue mais son courant diminué. Ainsi la structure
augmente certaines contraintes mais sur des grandeurs qui ne
contribuent pas fortement a I’accroissement des pertes.
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Fig. 8. Amélioration du rendement de par la structure 12-1,5V (d’aprés [6])

Le rendement est amélioré comme le montre le tracé figure 8
pour un convertisseur 4 phases, Vi, =12V ; Vo, =15V ; |, =
50A.

Néanmoins, ce montage présente une surtension de
commutation sur K1 due aux imperfections du couplage
magnétique. Cet inconvénient est corrigé par I’ajout d’un
écréteur non dissipatif constitué des deux diodes et du
condensateur C,, comme représenté a la figure 9.

Fig. 9. Structure améliorée (d’apres [6])

b) Structure a entrelacement par coupleur magnétique

Le probléme inhérent du hacheur de Buck entrelacé a q
inductances séparées (fig. 4) réside dans l'importance de
l'ondulation de courant dans les inductances.
Ai; 5 Al ’

(i) i)
d'ondulation donné en sortie du convertisseur, cette
technique n'est pas favorable aux pertes dans les inductances
et aux pertes par commutation au blocage des transistors.

Avec il est aisé de conclure qua taux

Des travaux récents [7] ont introduit I’idée de coupler entre
elles les inductances de chaque cellule, comme représenté a
la figure 10. Le systéme g-phasé des tensions issues des
cellules de commutation (Vi, V,...) est décomposable en
composantes de mode différentiel de rang h =kq (avec k = 0,
1, 2, ...) et en composantes de mode commun de rang h= kq.
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Fig. 10 : structure de hacheur entrelacé avec inductances couplées

Pour la fréquence de découpage (h =1),

A (20)

(h)l = j27r 2z
2iLo- jMwe  * — jMae ¢
L'inductance magnétisante L, correspondante d'expression :
L,=2[L-M= cos(%r)] (21)

Les courants magnétisants déterminés par L, sont
négligeables devant les courants de mode commun régis par
I'équation :

q
>V

T -m)dt (22)
q dt

Les courants correspondants sont en phase, ce qui conduit a
la relation :

Al _ Ai (23)
(i) (i)

Il est a remarquer également que I'entrelacement magnétique
multiplie par g la fréquence des courants dans les coupleurs.
L'interét est clair : a mémes inductances
L = 2(L-M), l'ondulation relative dans les coupleurs est g?
plus faible et constitue un avantage trés net sur les pertes, ou
encore, a méme ondulation de courant, les inductances g2
plus faibles permettent des dynamiques du courant de sortie
plus adaptées aux besoins des alimentations TBT.
L'inductance de stockage correspondant aux deux
enroulements d'un coupleur dans la méme fenétre, présente
l'avantage d'une distribution unidimensionnelle du champ
(figure 11) et ainsi un accroissement moindre de la résistance
avec la fréquence, et, par corollaire I'absence d'entrefer. Une
permutation particuliére des tensions de phase minimise le
flux dans les parties magnétiques et indirectement le volume
du composant.

Fig. 11. Répartition du flux de mode commun dans un coupleur

2) Structure de conversion isolée

Une autre possibilité pour réaliser une forte atténuation de
tension entre I’entrée et la sortie d’un convertisseur DC-DC
consiste a utiliser un transformateur abaisseur, avec toutefois
I’introduction d’une nouvelle source de pertes. Un exemple
de structure a doubleur de courant en commutation
commandée [8] bien adaptée a la basse tension et aux forts
courants de sortie est proposé a la figure 12. Le schéma est
présenté accompagné des formes d’onde caractéristiques.

a) fréquence i, : Fgy , courant moyen 1,/2
Fréquence ic: 2Fg,

liu

tiu

b)
Vsec #
Tsi2 T_s o
0 P
Vi
Vi 4

icz 4

i1

Ton=DTsiTorri Tow  [Torr;

Fig. 12. Structure a redresseur a doublement de courant

Les courants d’inductance sont entrelacés: chaque
inductance est parcourue par le courant moyen 1,/2 et
soumise a Vgc-Vo et -Vo. a la fréquence Fy,, ce qui est plus
favorable en termes de pertes magnétiques et Joules dans les
enroulements. Le condensateur voit donc une ondulation de
courant divisée par 2 en amplitude et a la fréquence 2Fy,
d’ol un gain d’un facteur 2 par rapport au cas précédent.

Par ailleurs, il est possible d’intégrer I’ensemble des
composants inductifs sur un seul circuit magnétique pour
réduire I’encombrement la connectique et les pertes [9].

Par ailleurs, la structure primaire en demi-pont a point milieu
capacitif est bien adaptée pour réduire les pertes dans les
semi-conducteurs primaires : ceux-ci n’ont a supporter que la
demi-tension d’alimentation, ce qui est favorable vis-a-vis
des pertes en commutation. Enfin la présence du pont
capacitif permet de s’affranchir d’éventuelles dissymétries de
commande qui tendraient a saturer le transformateur.



3) La topologie des systemes d’alimentation: de
I’alimentation continue au systeme d’alimentation DC

Le concept méme d’alimentation DC-DC est en train
d’évoluer : nous passons d’un dispositif central et souvent
multi-sorties a un systeme de convertisseurs distribués
constitué par de multiples étages, isolés ou non, chacun ayant
des performances spécifiques (ondulation, réponse
dynamique, rendement) adaptées a sa localisation et aux
performances a fournir. La figure 13 présente cette

évolution.
DC 15V, 1%
AC 240V GD DC -15V, 1%
DC 5V, 1%
AC 240V Bus DC 12 ou 48V +/- 5%
DC 3,3V-1% DC2,7V-1% DC 1,8V- 1%

Figure 13 : évolution de la topologie d’alimentation

On a détaillé ci-dessous pour chaque solution les avantages
et inconvénients : il apparait que la solution d’alimentation
distribuée présente plus d’avantages que la solution
centralisée au détriment du co(t, mais celui-ci peut varier
avec la diffusion de masse !

SOLUTION CENTRALISEE SOLUTION DISTRIBUEE

Avantages Avantages
Simplicité, codt, solutions éprouvées Meilleure gestion de la fiabilité et de la
Isolation galvanique, régulation aisée redondance
Mise en ceuvre plus facile grace a la
modularité
Inconvénients Meilleure  gestion des connections

longues : le courant élevé est délivré au
plus prés de la charge meilleure réponse

Défaillance généralisée en cas de défaut
sur une des sorties

Structure figée en cas d’évolution du
systeme alimenté

Cot élevé si nécessité de redondance
Gestion de la thermique centralisée :
critique parfois

Problémes en cas de connectique de sortie
longue

Rendement faible pour les tres faibles
tension de sortie (<80%)

dynamique

Evolutivité aisée par remise a niveau du
module correspondant

Optimisation possible de chaque module
Gestion distribuée de la thermique plus
facile

Inconvénients
Colts plus élevés
Rendement global moyen

TABLEAU 2 : COMPARAISON DES PERFORMANCES

La structure des alimentations distribuées est souvent

organisée en trois niveaux :

- un étage d’entrée (front end) qui distribue un bus DC

moyenne tension (48V) a

absorption sinusoidale, la

régulation de tension est médiocre a ce niveau.
- un étage intermédiaire DC-DC qui abaisse la tension a 12

ou 5V,
dynamique,

la qualité de tension est meilleur ainsi que la

- un étage final qui alimente directement I’application

spécifique sous tres basse tension (de 1 a

3,3V) avec des

performances dynamiques et d’ondulation maximales
(PoL converter : convertisseur au point d’alimentation) [10].

L’isolement galvanique peut étre localisé aux différents
niveaux évoqués comme représenté a la figure 14. La
topologie b) a I'intérét de créer une isolation galvanique
entre les différentes applications finales, point qui peut avoir
son intérét pour limiter la circulation de courants parasites
entre elles. Son co(t est évidemment plus important.

L’autre intérét du transformateur est de pouvoir obtenir un
rapport de tension entrée/sortie du convertisseur qui peut
devenir grand avec un bon rendement, ce qui n’est pas
possible avec une structure non-isolée pour laquelle le
rapport cyclique est obligatoirement faible
(approximativement dans le rapport des tensions
sortie/entrée). Le facteur de forme du courant dans les
interrupteurs est défavorable en termes de pertes ; un rapport
e/s > 10 est le maximum raisonnable avec une structure non-
isolée. Cet aspect conditionne donc certains choix : valeurs
des tensions intermédiaires sur les bus DC, localisation de
I’isolement, isolements multiples.

@

DC 35-75V Bus DC 12 ou 48V +/- 5%

DC 3,3V- 1% DC 1,8V- 1%

a)

Bus DC 12 ou 48V +/- 5%

DC 35-75V

Figure 14 : différentes stratégies de localisation de I’isolement et
d’alimentation

Cette organisation permet une grande versatilité de contrdle,
celui-ci pouvant étre distribué a chaque niveau ou piloté du
bas vers le haut (fleche en noir sur la figure 14b)) pour des
performances dynamiques particuliéres. Ce type de systéeme
doit fournir une tension continue dont I’ondulation relative
doit rester inférieure a 5% (parfois 2%) pour des dlarge/dt de
I’ordre de 1kA/us !

4) Structure a commutation douce

Le concept innovant du module transformateur de tension
(Voltage Transformer Module) a été introduit récemment par



la société Vicor, il est basé sur I’idée d’utiliser un
convertisseur & résonance série fonctionnant en permanence
a la résonance, les pertes par commutation sont
effectivement nulles et I’énergie de commande des
interrupteurs est trés faible car la commande est également
résonnante. Le réglage du transfert de puissance est assuré
par un convertisseur amont. Le schéma de la figure 15
indique le principe de la chaine de conversion (onduleur-
transformateur-redresseur_synchrone). L’entrelacement de 2
convertisseurs découpant a 1,75 MHz est rendu possible par
la commande des interrupteurs sans pertes (fermeture en
mode ZVS, ouverture en mode ZCS).

En octobre 2004, un module 48V/1,5V/90A a été mis sur le
marché. L’excellence du rendement (91% pour le point
nominal) a permis une intégration poussée des
convertisseurs, soit une densité de puissance de 35 kW/litre.
Un intérét particulier de cette solution réside dans I’isolation
galvanique apportée par le transformateur.
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Fig. 15. Structure du module VTM

D. Commande de grille

Une structure classique de commande de grille est
représentée a la figure 16. Les transistors T1 et T2 assurent
la charge et la décharge de la capacite Cy de grille. La
résistance r représente la résistance équivalente du circuit qui
est constituée par les diverses résistances du circuit de
commande et la grille polycristalline du transistor de
puissance. La tension de la source E doit étre égale a la
tension Vgemax a laquelle on souhaite charger la grille.

L’énergie W fournie par la source E vaut donc :

W= Qgs gsmax Cgsvgzsmax (24)
et la puissance :
P =Fy,C oV max (25)
]
Tl
EL ig
— r
T2 Cgs Vgs

Fig. 16. Structure classique de commande de grille

La commande résonnante est basée sur I’idée d’échanger a
chaque commutation I’énergie stockée dans Cy avec une

inductance, ce qui permet (si I’amortissement est faible)
d’inverser la tension lors du blocage et de diminuer le
prélévement d’énergie sur la source E’.

La structure et les formes d’onde caractéristiques sont
données a la figure 17.

[1 faut noter que la tension V* doit étre égale a Vgsmax €t que la
tension E’ n’est plus nécessairement égale a cette valeur.

On peut montrer que I’expression du courant is prélevé
(casl) sur la source E’” s’exprime par :

i, (t) = —Cy@, (V™ —E")e™ sin(w,t)(L+ m?) (26)

\Vgs
Vs
Casl Cas 2
NG
v
lgs
—
t
t

Figure 17 : commande de grille résonnante et forme d’onde caractéristique

avec :
®, =————=+/1-m2m 21 27)
V g
Gy E vy _ 28
By =——  V Vgsmax_i ( )
mr mrz

Si I’amortissement m est petit, on en déduit I’énergie W’
prélevée a la source durant la demi-oscillation t; :

W'=2cgs(vgsmaxm7z)2(mi+1)(1+ m?) (29)
T

Ainsi, le gain x sur les énergies prélevées dans les deux
configurations de commande est-il :

wo_ 1 N 1 (30)
W' 2mz(mz+1)L+m®) 2mz(mz+1)

A titre d’illustration, pour r =5Q, Cg=2nF, L=3pH, on
obtient : m=0,065, pour Vgma=15V il faut E’=3V et k=2. On
divise ainsi par 2 la consommation de la commande a partir
d’une source a plus basse tension. Les interrupteurs
fonctionnent en commutation a zéro de courant et présentent
donc des pertes réduites, toutefois, le blocage des diodes D1
et D2 avec des gradients de courant élevés occasionne une
dégradation des performances.

Des travaux récents [11] ont permis la mise au point d’une
commande a tres faibles pertes basée sur I’idée de fournir le
courant juste nécessaire a la charge de la grille & Vggnax dans



une durée imposée. Le schéma de cette structure et les
formes d’onde caractéristiques sont représentées a la figure
18. Le principe consiste a faire croitre le courant dans une
inductance puis a transférer I’énergie stockée au secondaire
afin d’assurer la charge (décharge) de la capacité de grille.
L’intérét de cette structure réside dans le fonctionnement a
zéro de tension des deux interrupteurs, elle présente donc de
tres faibles pertes.

Inductance
couplée

J* : TVCeq ‘tCeq

Csat

Sauxl
Sauxz

Saux? | |
0.00 010 0.20 0.30 0.40 0.50 (us)

Fig.18. Commande & impulsions de courant

IV. TECHNOLOGIE DES COMPOSANTS

Le choix technologique des composants et les performances
des matériaux qui les composent déterminent directement les
pertes, on choisit des composants qui présentent les valeurs
les plus faibles possibles de ces parameétres. Leur packaging
a aussi un réle déterminant comme on le verra ci-dessous.

1) Pertes dépendantes de la technologie des transistors
agrille isolée

Dans I’exemple précédent de I’absorbeur sinusoidal (fig.2),
quatre technologies d’interrupteurs différentes (2 IGBT et 2
MOSFET) ont été testées, toujours toutes choses égales par
ailleurs [1]. La figure 19 permet de comparer en fonction de
la technologie du transistor les pertes dans le couple
transistor-diode selon la puissance de sortie.

Les courbes de pertes dans les transistors de la figure 19a)
montrent l'avantage net des MOSFET sur les IGBT et
notamment du COOLMOS. L’écart de pertes des deux
MOSFET est a attribuer en partie aux pertes par conduction
(rapport 2 sur rysn) €t aux pertes d'amorcage (Ciss de 30%
supérieure pour I'lRFP460 de technologie ancienne et
présentant plus de cellules en paralléle).

Concernant les deux IGBT, on peut remarquer que le
SGW15N60 de technologie NPT récente, est plus dissipatif a

bas niveaux de courant que le composant ultra-fast
IRG4PC30U de la génération précédente. Concernant la
diode rapide (figure 19b), on reléve un nuage de points trés
proches d'une droite moyenne.

Les pertes sont donc fortement dépendantes du courant
moyen qui traverse la diode.

pertes transistor en watts
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Figure 19 : pertes dans le transistor (a) et la diode (b) de la structure BOOST
selon la technologie

L'écart sur les gradients de courant au blocage selon le
transistor utilisé, modifie relativement peu les pertes
correspondantes.

Si on appelle t, le temps nécessaire au courant de
recouvrement inverse lzry pour revenir a zéro, les pertes au
blocage s'expriment par la relation :

Wb :Udc IRRM tb (31)
2

Les commutations  rapides  s'accompagnent  d'un
accroissement de gy mais dans le méme temps d'une
diminution de t,. Pour les valeurs de gradients expérimentés
avec nos composants, il apparait un effet quasi compensateur
; la nature technologique des transistors est donc sans effet
notable sur les pertes de la diode.

2) Connectique et packaging des transistors MOSFET

Le packaging des semi-conducteurs devient essentiel dans le
contexte de la montée en fréquence de découpage, de la
miniaturisation des équipements et de la réduction des pertes.
En effet, il devient impératif de maitriser les inductances
parasites qui contribuent aux pertes en commutation, a la



génération de régimes parasites et a I’émission de

perturbations électromagnétiques (CEM).

Par ailleurs, le boitier des semi-conducteurs doit permettre
d’abaisser les résistances de connexion et de faciliter le
drainage thermique. La figure 20 présente I’évolution sur le
packaging des transistors MOSFET depuis quelques années
et I’amélioration des performances obtenues en termes de
résistance et d’inductance parasite [12].
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Figure 20 : évolution des performances du packaging (d’aprés [11])

La connectique imprimée (PCB ou SMI (substrat métallique
isolé) doit suivre également la méme évolution, la figure 21
présente I’évolution de la résistance et de I’inductance
normalisée apparente d’un conducteur imprimé selon son
épaisseur et sa constitution en fonction de la fréquence [12].
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Figure 21 : évolution de la résistance normalisée apparente
d’un conducteur imprimé [12]

On constate donc la nécessité d’adapter le choix
technologique de la connectique a la gamme de fréquence
envisagée.

3) Composants magnétiques
Une source importante de pertes dans un convertisseur est
constituée par les composants magnétiques lorsqu’ils
fonctionnent avec une forte dynamique de flux et a
fréquence élevée ; c’est le cas des transformateurs dans les
alimentations a découpage et/ou des inductances des circuits

résonnants. Leurs pertes sont dues aux deux matériaux qui
les composent : le cuivre et le matériau magnétique.

a) Pertes par effet Joule

Idéalement, les conducteurs sont dimensionnés de telle sorte
que leur densité de courant y soit constante et homogene ; la
dissipation de chaleur autorisée par la géométrie du dispositif
fixe cette valeur idéale. Des valeurs usuelles comprises entre
3 et 10A/mm?2 sont généralement admises, ce qui conduit a
une valeur minimale de la résistance apparente. Or, dans la
fenétre du composant magnétique, les enroulements
subissent un champ électromagnétique a haute fréquence qui
provoque une modification spatiale de leur densité de
courant (effet de peau et de proximité). Ce flux de fuite
dépend de la topologie du circuit magnétique, de la présence
d’un entrefer, de la forme des conducteurs, de leur
positionnement dans la fenétre et de la fréquence. Il en
résulte que la résistance apparente (et les pertes) peuvent
varier considérablement par rapport au cas idéal selon ces
considérations. L’exemple suivant [13] illustre ces effets.
Les simulations par éléments finis de la figure 22 présentent
la répartition du flux magnétique dans un transformateur
d’alimentation Flyback fonctionnant a 20kHz (présence d’un
entrefer qui crée des fuites magnétiques) ainsi que la densité
de courant dans les enroulements, pour deux dispositions
d’enroulement : a proximité (cas 1) et éloigné (cas 2) de
I’entrefer. Les enroulements primaires et secondaires sont
imbriqués par couche. Lorsque les conducteurs sont prés de
I’entrefer, on peut noter des valeurs élevées de la densité de
courant et de fortes inhomogénéités qui conduisent a des
valeurs tres différentes de la résistance apparente, elle est
multipliée par 2,5 (ainsi que les pertes & méme courant) dans
cet exemple.
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Figure 22 : répartition du flux d’induction et de la densité de courant dans
les conducteurs d’un transformateur Flyback (d’aprés [12]) selon leur
positionnement dans la fenétre, F=20kHz



La figure 23 présente les courbes d’évolution de la densité de
courant J dans les conducteurs horizontaux en vis-a-vis de
I’entrefer ainsi que du champ magnétique H selon I’axe
passant par le centre de I’entrefer (bord inférieur des figures
22). On constate bien des évolutions trés différentes de ces
grandeurs selon le positionnement des conducteurs qui
conduisent a des pertes accrues d’un facteur 2,5.
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Figure 23 : répartition de la densité de courant et du champ dans les
conducteurs en vis-a-vis de I’entrefer selon le positionnement du bobinage
dans la fenétre

Cet exemple illustre la nécessité d’adapter au mieux la
topologie du bobinage et la nature des conducteurs (ronds ou
plats) selon le régime de champ de fuite du dispositif si on
veut minimiser les pertes.

b) Pertes magnétiques

Elles constituent la seconde source de pertes dans un
composant magnétique, elles dépendent essentiellement du
matériau, son choix est donc d’importance. Il est intéressant
d’utiliser le facteur de mérite du matériau : il est défini par le
produit A=F.Bnq qui conduit a une densité de pertes donnée
dans le matériau. On sait que le dimensionnement d’un
composant magnetique fait appel au produit des aires A,

(section de fer x section bobinable), ainsi pour un
transformateur on a :
R .
Ap oc ransmise (32)
A-J

Pour réduire le volume du composant a densité de pertes
fixée on cherchera donc le matériau qui présente la valeur de
Ala plus grande a la fréquence considérée. La figure 24
présente quelques courbes d’évolution de cette grandeur en
fonction de la fréquence F pour différents matériaux.
Toutefois, il apparait sur cette courbe que le matériau qui
présente les valeurs de A les plus grandes a faible fréquence
est le plus intéressant car il permet d’assurer la contrainte de
volume tout en minimisant les pertes dépendantes de la
fréquence. Ainsi, le matériau nanocristallin (SNC) est-il
intéressant de ce point de vue [14].
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Figure 24 : évolution du facteur de mérite A pour différents matériaux
magnétiques

V. CONCLUSION

Cet article a montré que la conception d’une alimentation
a découpage haute fréguence a haut rendement sur une large
plage de charge nécessite d’abord un choix d’architecture de
conversion dicté par les conditions d’usage. Une analyse
globale des pertes dans la structure selon ses conditions de
fonctionnement permet de hiérarchiser I’origine des pertes et
d’optimiser les moyens de les minimiser par un choix
adéquat des fonctions et de tous les composants (commande,
technologie des composants, matériaux).
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