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Exploration topologique et optimisation d’un
convertisseur 1s0lé 400 V-12V, 1 W

Etienne FORAY, Christian MARTIN, Bruno ALLARD, Pascal BEVILACQUA
Université de Lyon, Université CLaude Beranrd Lyon 1; Ecole Centrale de Lyon, INSA Lyon, CNRS, Ampere
F-29621, Villeurbanne, France

RESUME - Avec la multiplication des bus DC haute-tension
(400 V) dans les applications embarquées, type véhicule élec-
trique, nait le besoin d’un convertisseur isolé, local, capable de
transformer la haute-tension vers la basse-tension (12 V) avec une
faible puissance en sortie (1 W). Le design de ce convertisseur
présente plusieurs difficultés, notamment en termes de taille et
de rendement. Les solutions basées sur les convertisseurs de type
Flyback montrent leurs limites sur ces aspects. Une exploration
topologique est menée, et D’architecture 3-niveaux a capacités
flottantes est choisie. Une approche est proposée pour le design de
I’étage de puissance et du transformateur, et un modele simplifié
des pertes dans le convertisseur est construit. Les résultats de ce
modele permettent de montrer la supériorité de la solution basée
sur le 3L-FC Fly-Buck.

Mots-clés — Convertisseur DC/DC isolé, Transformateur planaire,
ZVS, Convertisseur multi-niveaux, Topologies de convertisseur

1. INTRODUCTION

Avec la multiplication de I’offre de véhicules électriques, on
observe également I’augmentation de la tension de leur batterie.
Elle est tres souvent autour de 400 V a I’heure actuelle et pourra
aller jusqu’a 800 V dans un futur proche [1]. En parallele, cer-
tains petits systeémes ont besoin d’une alimentation directement
fournie par la batterie haute-tension, pour des raisons de sécurité
notamment (exemple du Pyroswitch [2]). Il y a donc un besoin
pour un convertisseur haute tension basse puissance isolé, avec
de fortes contraintes sur I’encombrement, et le rendement dues
au contexte automobile. La Table 1 présente une partie des spé-
cifications générales du convertisseur :

Tableau 1. Spécifications générales du convertisseur

Parameétres Valeurs
Tension d’entrée entre 300 V et 500 V
Tension de sortie 12V

Puissance de sortie 1W
Isolation Oui
Rendement > 85%

Aujourd’hui, la solution utilisée pour les applications basse
puissance se basent souvent sur la topologie Flyback et ses déri-
vées. Certains exemples se rapprochent d’ailleurs de la problé-
matique haute-tension basse-puissance. C’est notamment le cas
de certains convertisseurs “off-line’, mais leurs performances ne
permettent pas d’étre directement utilisables pour cet applica-
tion. [3, 4, 5] proposent un convertisseur de type Flyback, mais
soit le rendement obtenu n’est pas assez élevé (< 75% pour
[4, 5]), soit la taille de la solution est trop conséquente (pour
[3]). De plus, la tension d’entrée maximale n’est souvent pas as-
sez élevée. Ces limitations sont notamment dues a I’emploi de
la topologie Flyback, qui est appréciée pour sa simplicité, mais
qui génere un fort stress sur I’interrupteur de puissance et sur le
transformateur, ce qui se traduit par un rendement global limité.

La premiére étape de ces travaux est donc de chercher une to-
pologie alternative plus a-méme d’effectuer la conversion haute-
tension basse-puissance avec un bon rendement. La topologie 3-
level Flying-Capacitor retenue a I’issue de cette exploration est
ensuite décrite. La phase de dimensionement et d’optimisation
de I’étage de puissance et du transformateur est présentée. Pour
finir, les résultats issus d’un modele simplifié du convertisseur
sont analysés et comparés avec les performances des solutions
existantes.

2. EXPLORATION TOPOLOGIQUE

2.1.  Difficultés de la conversion haute-tension basse puis-
sance

Pour comprendre comment les différentes topologies candi-
dates ont été choisies et comparées, il faut d’abord souligner
pourquoi la conversion haute-tension basse-puissance présente
des difficultés, pour le rendement et les aspects liés a I’intégra-
tion.

Pour obtenir un bon rendement avec une faible puissance en
sortie, il faut que les pertes du convertisseur soient logiquement
faibles, voir tres faibles. Or, certains types de pertes augmentent
lorsque la tension d’entrée du convertisseur augmente, indépen-
demment de la puissance mise en jeu. Les pertes par commu-
tation par exemple, qui dépendent des capacités parasites des
interrupteurs, de la tension a leurs bornes et de la fréquence,
peuvent devenir tres importantes. Autre exemple, les pertes fer,
qui sont dues au flux circulant dans le circuit magnétique du
transformateur. Ces pertes sont d’autant plus importantes que
la densité du flux est grande, et la quantité de flux est notam-
ment fixée par la tension a laquelle est excité le transformateur
(le "volt-second" est parfois utilisé pour quantifier I’excitation
du transformateur). Ainsi, ces pertes au sein du matériau ma-
gnétiques peuvent également devenir un probleme si le design
du transformateur n’en tient pas compte. Ces deux exemples de
pertes illustrent bien la difficulté de maintenir un bon rendement
dans le cas de la conversion haute-tension basse-puissance.

La haute-tension en entrée présente également des défis tech-
niques et technologiques (le cofit du convertisseur est une clef
pour sa dessémination) concernant les aspects li€s a I’intégration
de I’étage de puissance. En effet, dans I’optique d’un convertis-
seur a bas cofts, les technologies actuelles ne permettent pas
facilement d’intégrer la partie active du convertisseur, a cause
de la haute tension sur les interrupteurs de puissances. Les pro-
cédés classiques type Si HV-BCD sont limités en tension (sou-
vent 500/600 V...), et les procédés alternatifs avec les compo-
sants grand-gap (type SiC) ne sont pas compatibles en terme
de cofits, surtout compte-tenu des faibles puissances en jeu. Ré-
duire le stress en tension sur les composants actifs apparait donc
comme essentiel en vue d’une intégration avec des technologies
standard moins cofiteuse (type Si), notamment lorsque la tension
d’entrée considérée atteindra des valeurs plus elevées (800 V par
exemple).



2.2. Criteres utilisés

Pour analyser et comparer les différentes structures étudiées
pendant la phase d’exploration, certains criteres ont été utilisés.
Le choix de ces criteres a été fait a partir des spécifications du
cahier des charges du convertisseur et de 1’analyse des difficultés
liées a la conversion haute-tension basse puissance. L’explora-
tion topologique s’est basée sur une approche qualitative plutdt
que quantitative, car il aurait été difficile de construire une so-
lution optimisée pour chacune des différentes architectures étu-
diées.

2.2.1.  Réduction du "volt-second"

Réduire le volt-second est un moyen de réduire, pour un trans-
formateur donné, les pertes fer. Cela va permettre d’améliorer le
compromis qu’il existe entre le rendement et la taille du trans-
formateur. Pour diminuer le volt-second, un convertisseur peut
soit réduire la tension d’excitation du transformateur ou bien
augmenter la fréquence de découpage (ce sont les principales
pistes envisagées ici). L’augmentation de la fréquence de décou-
page permet en effet d’atténuer les pertes fer en réduisant 1’in-
tensité maximale du champ dans le noyau. De plus, des maté-
riaux magnétiques avec de faibles pertes peuvent étre employés
a haute-fréquence (comme le matériau 3F46 de Ferroxcube par
exemple).

2.2.2.  Stress en tension sur les interrupteurs

Un des inconvénients de la topologie Flyback est qu’elle im-
pose un stress en tension important sur I’interrupteur de puis-
sance. Pour diminuer le colit des composants actifs employés,
améliorer leurs performances et faciliter I’intégration de la par-
tie commande et contrdle, il est important de réduire la tension
maximale supportée par les interrupteurs de puissance. C’est
donc un autre aspect important a prendre en compte, pour per-
mettre d’utiliser des composants standards (donc moins coi-
teux) issus des technologies standards Si HV-BCD.

2.2.3.  Possibilité de ZVS

Les pertes en commutation peuvent devenir trés importantes
dans le cas d’un convertisseur haute-tension, car elles gran-
dissent avec le carré de la tension. Pour permettre de réduire
ces pertes, différentes méthodes existent et parmi elles, la mé-
thode dite ZVS (Zero Voltage Switching) nécessite de rendre
passants les interrupteurs seulement lorsque la tension a leurs
bornes est nulles. Toutes les topologies ne permettent pas ce
mode de fonctionnement, c¢’est donc un autre point intéressant
a surveiller. La structure Flyback par exemple ne permet pas
(dans sa version classique) d’utiliser cette méthode, et méme
si d’autres méthodes existent pour réduire les pertes par com-
mutation, elles restent difficiles a mettre en oeuvre avec cette
topologie [6].

2.24.  Complexité

Pour qu’une solution soit intéressante dans 1’optique d’un
convertisseur faible puissance et faible coit, elle doit &tre
simple, c’est ce qui a fait la popularité de Flyback. Cette notion
de complexité regroupe plusieurs aspects, que ce soit une com-
plexité matérielle (grand nombre de composants passifs diffi-
ciles a intégrer ou composants complexes), une complexité dans
le contrdle ou une complexité en vue de I’intégration (nombre
d’interrupteurs flottants), etc.

2.3.  Quelques exemples de structures étudiées

Certaines des structures étudiées sont présentées ici. Leurs
principes de base sont décrits et une liste de leurs avan-
tages/inconvénients du point de vue de I’application est dressée.
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Fig. 1. Arrangement "Input-Series Output-Parallel" de plusieurs convertisseurs

2.3.1.

Les arrangements dits "ISOP’ ou ’SIPO’ (Input Series Output
Parallel) sont en fait une maniere d’assembler plusieurs conver-
tisseurs "briques" de maniere a former un convertisseur global
présentant de meilleures performances. L’intérét de cette struc-
ture est qu’il permet de répartir la tension d’entrée entre les ca-
pacités d’entrée de chaque convertisseur ’brique’, comme mon-
tré sur la Figure 1. Cette approche est déja utilisée pour créer des
convertisseur haute-tension [7, 8]. Les sorties des convertisseurs
sont ensuite connectées en paralleles, ce qui permet éventuelle-
ment de diminuer la puissance gérée par chaque convertisseur.
Pour que ce type d’arrangement fonctionne, il faut bien entendu
que le convertisseur brique soit isolé, pour permettre de connec-
ter ensemble la sortie des convertisseurs.

L’avantage principale de cette structure est que la tension
d’entrée de chaque convertisseur brique est réduite par rapport a
la tension d’entrée globale, ce qui permet de réduire le stress
en tension des composants du convertisseur 'brique’. Cepen-
dant, pour que la répartition de tension fonctionne, il faut que
les convertisseurs ’brique’ soient synchronisés, ce qui risque de
complexifier la mise en oeuvre d’une telle structure.[7] offre une
revue des différentes méthodes pour s’assurer de la bonne ré-
partition de la tension d’entrée sur les convertisseurs en séries.
Une autre limitation de ce type de solution est le transformateur.
Chaque convertisseur ’brique’ devant étre isolé, il faut soit un
transformateur par convertisseur, soit un seul convertisseur avec
de multiple enroulements. Si le second cas semble plus avanta-
geux en terme d’encombrement, il présente lui aussi des limites,
notamment pour la réduction du "volt-second". En effet, méme
si la tension d’excitation du transformateur est réduite (car la
tension d’entrée du convertisseur brique est moindre), la fenétre
de bobinage du transformateur est divisée entre les différents
convertisseurs briques et chaque enroulement aura un nombre
de tour limité. Ainsi, la réduction du "volt-second" ne sera pas
aussi efficace que souhaitée, engendrant des pertes fer plus im-
portantes. Concernant la possibilité d’opérer en ZVS, cela dé-
pend du convertisseur brique : s’il peut fonctionner en ZVS, cela
devrait également étre le cas pour le convertisseur global.

Arrangements ISOP

2.3.2.

Les convertisseurs a capacités commutées sont des circuits
qui ne se basent pas sur le stockage d’énergie dans des éléments
inductifs mais simplement dans des capacités [9, 10]. Cela per-
met d’obtenir des convertisseurs avec une meilleure densité de
puissance, car les capacités possedent généralement une densité
énergétique plus élevée que les éléments inductifs. Ce type de
structure est tres utilisé pour effectuer un "step-down" de la ten-
sion d’un ratio constant (2 : 1, 3 : 1;...). Leur fonctionnement
est basé sur la connexion alternée de capacités en séries et en
paralleles, d’ou leur nom.

Dans le cas de la conversion haute-tension basse puissance,
ces circuits sont un bon moyen de réduire la tension d’entrée
avec un contr6le simplifié. De plus, selon la structure utilisée,
les capacités se partageant la tension d’entrée, il est ainsi pos-
sible de réduire le stress en tension des composants utilisés.

Convertisseurs a capacités commutées
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Fig. 2. Exemple d’étage de convertisseur a capacités commutées

C’est le cas pour la structure présentée sur la Figure 2, ol la
tension maximum sur les composants est divisée par N, N étant
le nombre de capacités C;, connectées en séries. Toutefois,
I’application visée requiert une isolation, ce qui signifie qu’un
deuxieme étage est nécessaire pour isoler et réguler la tension
de sortie. La tension d’entrée de ce 2°"¢ étage est réduite par
rapport a la tension en entrée, grace au 1°" étage a capacités
commutées. Cela devrait permettre d’obtenir de meilleures per-
formances pour le 2¢¢ étage, car si la tension en entrée est
réduite, le stress sur les interrupteurs et sur le transformateur
sera également réduit. Pour finir, la possibilité de fonctionner
en ZVS va dépendre de I’étage considéré. Pour le second étage,
le transformateur devrait permettre d’utiliser ce mode de fonc-
tionnement si la topologie est correctement choisie. Le premier
étage en revanche ne pourra pas bénéficier des avantages de la
ZVS, I’absence d’élément inductif ne permettant pas les phéno-
menes de résonance nécessaires a la commutation douce. Cela
signifie que le 1°" étage comptera nécessairement des pertes par
commutation, qui pourront toutefois étre limitées en réduisant
la fréquence de découpage de cet étage.

2.3.3.

Les convertisseurs multi-niveaux, et plus particulierement
ceux a capacités flottantes, sont un bon moyen de construire
des convertisseurs haute-tension, car ils permettent de réduire le
stress en tensions sur les interrupteurs [11]. s sont tres utilisés
pour créer des onduleurs, car leur structure leur permet de géné-
rer différents niveaux de tensions sur le point milieu, d’ou leur
appelation 'multi-niveaux’. Ils sont également de plus en plus
utilisés dans les convertisseurs DC/DC classiques, car ils sont
en effet un moyen efficace de réduire le stress sur les interrup-
teurs mais également sur les composants passifs. Un exemple
de convertisseur Buck multi-niveaux est montré sur la Figure 3.
Les convertisseurs multi-niveaux a capacités flottantes peuvent
étre vus comme un hybride entre un circuit inductif classique et
un étage a capacités commutées.

La tension présente sur les différentes capacités permet de ré-
duire la tension maximale supportée par les interrupteurs. Plus le
nombre de capacités est important, plus cette réduction sera im-
portante. De plus, pour certains modes de commande de I’étage
de puissance, I’excursion de tension sur le point milieu est éga-
lement réduite. Dans le cas d’un convertisseur a 4 niveaux, 2 ca-

Convertisseurs multi-niveaux
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Fig. 3. Convertisseur Buck multi-niveaux
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pacités flottantes sont présentes, chargées a 2V'in/3 et Vin/3.
Le stress en tension sur les interrupteurs est alors de Vin/3 et
I’excursion de tension sur le point milieu est également égale
a Vin/3. Cette réduction de I’excursion de tension sur le point
milieu se traduit par un volt-second plus faible pour le compo-
sant magnétique. De plus, le composant inductif ouvre la possi-
bilité de fonctionner en ZVS pour tous les interrupteurs, permet-
tant ainsi de grandement diminuer les pertes par commutation.
L’inconvénient majeur lié a cette topologie est le contrdle de la
tension des capacités flottantes. En effet, pour que le convertis-
seur fonctionne comme prévu, il faut que la tension des capaci-
tés flottantes soit proche de celle prédite, sinon un stress plus
important risque d’apparaitre sur les interrupteurs et le point
milieu. Cela pose également la question du démarrage d’un tel
étage de puissance, car il faut du temps pour que toutes les ca-
pacités atteignent le niveau de charge prévu par la théorie en
régime permanent. De plus, durant cette transition, des surten-
sions peuvent apparaitre sur les divers composants de 1’étage de
puissance.

2.4.  Comparaison et choix de la structure

L’ étude des différentes topologies qui vient d’étre menée peut
étre résumée par la Figure 4. Selon les criteres définis, la topo-
logie la plus adaptée semble étre le multi-niveaux a capacités
flottantes, car il permet de réduire efficacement le stress sur les
interrupteurs et le transformateur, et avec un nombre de com-
posants utilisés réduit. Couplé avec une topologie de type Fly-
Buck, le convertisseur hybride ainsi construit permet de garder
une solution compacte avec un seul étage. Cependant, I’'une des
difficultés sera la gestion de la tension des capacités flottantes,
mais des solutions ont déja été proposées pour la réguler [12].

1 1
{OBJECTIVES:!
——— - _‘_ _——— Topology = - ISO(F" - SuC Multi Level -
input series - utput parallel .
W Criteria Arrangement (Stacked-up-Cap) Flying Cap
High-efficiency VoIt-se‘cond X v v
reduction
Reduced switch v v v
Small-size / voltage-stress
- _d 1%t stage: X
— 2ZVS possible? v v
2" stage: v
Integration - Synchro required |- Two-stage solution |- Flying capacitor
- Complexity - Transformer with |- Many actives and |stability and
multiple primaries | passives required | charging at start-up

Fig. 4. Résumé de la phase d’exploration des topologies candidates

Pour ce qui est du choix de la structure "d’hybridation" du
multi-niveaux, la structure Fly-Buck est choisie pour sa sim-
plicité. Le nombre de niveaux du convertisseur est faible (3-
niveaux) pour garder une complexité limitée pour 1’étage de
puissance.

3. SOLUTION PROPOSEE : 3L-FC FLY-BUCK

La Figure 5 présente la structure a trois niveaux du Multi-
Level Flying-Cap, couplée avec une architecture de type Fly-
Buck [13], aussi appelée Asymmetrical Half-Bridge Flyback
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Fig. 5. Etage de puissance pour la topologie 3-Level Flying-Capacitor Fly-Buck
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Fig. 6. Principales formes d’ondes simulées au sein du 3L-FC Fly-Buck

[14]. Cette topologie permet de réduire la tension maximale
aux bornes des transistors S1 a S4, ainsi que le « volt-second
» appliqué au transformateur. Des simulations circuit avec le
logiciel Simetrix-Simplis ont permis d’évaluer le courant ma-
gnétisant qui circule au primaire (Figure 6). Dans ces simula-
tions, le transformateur a été modélisé avec un modele classique
(résistances au primaire et au secondaire, inductance magnéti-
sante et inductance de fuite au primaire). La capacité primaire-
secondaire est également prise en compte. Les MOSFETSs ont
été modélisés avec les parametres suivants : résistance de ca-
nal, diode body et capacité Cpggs qui varie avec la tension Vpg.
Leurs valeurs sont extraites des caractéristiques des composants
utilisés. Les résultats de simulation nous permettent de valider le
fonctionnement en commutation douce pour tous les transistors.

Principe de fonctionnement de 1’étage de puissance

L’étage de puissance compte quatre interrupteurs de type
MOSFET. Les deux couples d’interrupteurs complémentaires
(S1/54 et S2/S3) sont commandés avec un déphasage de 180°.
Le transfert de I’énergie au seondaire s’effectue comme pour
le Flyback. Lorsque un des transistors du haut (S1 ou S2) est
passant, le transformateur stocke de 1’énergie. Lorsque les deux
transistors du bas sont passants (S3 et S4), la polarisation en in-
verse du primaire permet au courant de s’écouler au secondaire
et de I’énergie est transmise vers la sortie. Le contrdle de la ten-
sion de sortie s’effectue en changeant le rapport cyclique des
MOSFET S1 et S2. La capacité flottante est chargée a Vin/2
ce qui permet de réduire 1’excursion de tension sur le point mi-
lieu Vgy et également la tension maximale supportée par les
MOSFET.

Tous les transistors utilisés pouvant conduire un courant posi-
tif et négatif, le courant primaire ,,.;,, alterne entre des valeurs
positives et négatives durant la période. Cela permet notamment
a tous les MOSFET de fonctionner en condition de ZVS. En ef-
fet, juste avant I’allumage d’un des transistors, la tension a ses
bornes devient nulle grace au courant magnétisant qui permet de
charger-décharger les capacités parasites.

Un prototype de cette structure a été réalisé, en utilisant des
composants discrets. Celui-ci a permis de valider le fonction-
nement de la topologie et le choix de la structure. La Figure 7
montre les mesures de rendement effectuées, avec des perfor-
mances satisfaisantes pour Vin < 400 V. Au-dela, on observe
une augmentation des pertes, notamment liées a I’augmentation
des courants au primaire ainsi qu’aux pertes fer. Le faible ren-
dement est 1ié a I’utilisation d’un transformateur non-optimisé.
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Fig. 7. Mesures expérimentales de rendement du prototype & composants
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4. DIMENSIONNEMENT  ET
CONVERTISSEUR

4.1.  Approche du dimensionnement et de I’ optimisation

OPTIMISATION DU

CONVERTER
DESIGN FOR
EFFICIENCY

Improving 21258
P e Pout

L gurst mode

/ Minimizing losses \

Conduction losses Core losses

Low para-
sitic caps.

Decrease
sw. freq.

Low
resistance

Increased core
sections

Increase
frequency

’ High Npri

Ntr optim. H Lmag opti.

Material

« To have max | * In transformer  + To decrease |+ To decrease
time available | windings & Bpeak value | volt-second

for dead-times | FETs canal

+Usea | - Todecrease
material | Bpeak value
with low | (cross-section)
coreloss | To increase
‘ winding window

« Tofind max | * Tominimize | . Requce time

time available | Prim cUr. ies | required for

for dead-times | 8& tokeep | 7y transition
2VS mode

+ Model does
this opti

Need to find trade-off

Fig. 8. Approche pour le dimensionnement de 1’étage de puissance et du
transformateur

Le but de cette phase est de dimensionner I’étage de puissance
et le transformateur, pour obtenir le rendement souhaité tout en
conservant une solution de taille raisonnable. Pour cela, diffé-
rentes pistes sont explorées pour permettre de réduire les prin-
cipaux types de pertes identifiés : les pertes fer et les pertes par
conduction. Le résumé de cette approche est présenté sur la Fi-
gure 8. Les travaux se sont pour 1’instant concentrés sur I’aspect
réduction des pertes. Une autre piste qui pourrait &tre envisagée
concerne |’utilisation de divers modes de contrdle de la trans-
mission de puissance (I’exemple du "burst mode" est donné),
mais cette approche n’est pas abordée ici.

La Figure 8 montre donc les différents parametres qui vont
influencer les performances du convertisseur. Ces différents pa-
rametres sont rattachés en particulier aux dimensionnements de
I’étage de puissance et du transformateur. La conception de ces
deux éléments est abordée dans la suite de cette section.

4.2.  Etage de puissance
4.2.1.

Pour réduire les pertes par conduction au sein de 1’étage de
puissance, il faut diminuer la quantité de courant circulant du
coté primaire du transformateur. La tension d’entrée étant éle-
vée et la puissance en sortie faible, il serait raisonnable de pen-
ser qu’un faible courant circule du c6té primaire du transfor-
mateur. Cependant, les formes d’ondes obtenues en simulation
(Figure 6) montrent que ce n’est pas forcément le cas, la faute au
courant magnétisant (%,,,4) qui représente une grande partie du
courant primaire (¢prim ), €t qui est indépendant de la puissance.

Toutefois, le courant circulant au sein du primaire est égale-
ment utile pour le mécanisme de ZVS. En effet, lors des phases

Courant primaire et ZVS



de transitions, c’est le courant primaire, égal au courant magné-
tisant, qui est permet la variation de la tension sur le point milieu
Vsw et qui charge/décharge I’ensemble des capacités connec-
tées a ce point. Ainsi, une quantité minimale de courant doit
circuler pour permettre aux transitions ZVS de s’effectuer nor-
malement.

Ainsi, il est possible de trouver une valeur pour le courant
primaire qui minimise les pertes par conduction, tout en conser-
vant le fonctionnement en ZVS des interrupteurs de puissance.
L’ objectif sera donc de dimensionner les autres parametres de
I’étage de puissance (fréquence, inductance primaire...) pour se
rapprocher de cette valeur optimale du courant.

4.2.2.

La fréquence et I’inductance du primaire du transformateur
sont largement responsables de la valeur de %,.;,,,. L’inductance
primaire correspond a I’inductance magnétisante du transforma-
teur a laquelle s’ajoute 1’inductance de fuite, dont la valeur est
toutefois supposée faible devant la premiere. L’hypothese est
donc faite que I’'inductance magnétisante est la seule inductance
ayant une influence sur la valeur du courant primaire %py;m,.

Le choix de la fréquence de découpage dépend de nombreux
parametres, dont certains sont liés a la conception du transfor-
mateur, comme le choix du matériau magnétique. Ainsi, le but
n’est pas ici de trouver une fréquence de découpage unique,
mais plutot d’adapter celle-ci au transformateur utilisé.

Cependant, il est intéressant de noter que la fréquence a un
fort impact sur la quantité de courant circulant dans le primaire
du transformateur. En effet, il est possible de montrer qu’une
augmentation de la fréquence se traduit par une augmentation de
la quantité minimum de courant primaire. Cela vient de 1’hypo-
these que les MOSFET de puissance (51,.52, 53, .54) possedent
un temps de conduction minimum qu’il faut respecter. Ce temps
de conduction minimum va contraindre la durée maximale du
temps-mort laissé pour la transition ZVS. Si la fréquence aug-
mente, la durée maximale de ce temps-mort diminue. Or, pour
réduire le temps-mort et pour continuer a opérer en ZVS, il faut
augmenter le courant primaire circulant pendant cette phase.
Ainsi, une augmentation de la fréquence se traduira dans les faits
par une augmentation du courant primaire.

Fréquence de découpage et inductance primaire

4.2.3.

Pour finir sur les aspects de dimensionnement de I’étage
de puissance, les interrupteurs de puissance (S1,52,53,54)
choisis sont des MOSFET dont la capacité de sortie est faible
(Coss =~ 15 pF), le but étant de pouvoir éventuellement aug-
menter la fréquence de fonctionnement du convertisseur. Cela
se traduit par une résistance de canal plus élevée, mais qui n’im-
pacte pas trop les pertes par conduction, du fait des faibles cou-
rants et des temps de conduction assez courts.

Interrupteurs de puissance

4.3.  Transformateur
4.3.1.

Pour la réalisation du transformateur, le choix s’est porté sur
la technologie des transformateurs planaires. Ces derniers sont
intéressants du fait de leur importante densité de puissance, leur
bon rapport entre volume et aire du noyau magnétique [15, 16].
Leur fabrication est également facilitée, a condition de ne pas
imposer des contraintes trop importantes pour la fabricaiton du
PCB. Pour cela, le cas de cette étude se restreint a utiliser des
PCB 4 couches.

Par ailleurs, plusieurs géométries et un matériau magnétique
sont sélectionnés a priori, sur la base de leur propriétés, pour étre
comparés. Les géométries retenues sont les références E18/4/10,
E22/6/16 et E32/6/20, tous les designs étant réalisés pour un
assemblage E+PLT. Pour le matériau, le 3F4 de Ferroxcube
est choisi pour sa grande plage de fréquence d’utilisation (de
200 kHz a 2 MHz), ses faibles pertes, et car ses parametres de
Steinmetz (utilisés pour calculer les pertes fer) sont assez bien

Choix de la technologie

connus et documentés sur une grande partie de cette plage de
fréquence.

4.3.2.

Le nombre de tours, notamment pour I’enroulement primaire,
est un choix essentiel pour le dimensionnement du transforma-
teur planaire. En effet, ce parametre impacte a la fois la résis-
tance de I’enroulement, donc les pertes par conduction, et les
pertes fer, car il permet de réduire I’intensité du champ magné-
tique a I'intérieur du noyau. Il faut donc choisir un nombre de
tours qui équilibre ces deux types de pertes et permet au conver-
tisseur d’atteindre un bon rendement.

Cependant, trouver analytiquement le nombre optimal de
tours s’avere difficile, car de nombreux parameétres rentrent en
compte et viennent modifier le compromis. L’un des facteurs qui
impacte le plus ce compromis est la fréquence a laquelle opere
I’étage de puissance, car la fréquence a également un role déter-
minant a jouer sur les deux types de pertes évoqués plus haut.
Elle va modifier les pertes fer, car la fréquence d’excitation du
noyau est un des parametres utilisés pour calculer ces pertes.
Elle va également changer a la fois le courant circulant dans le
transformateur (comme évoqué précédemment) et la résistivité
des enroulements du transformateur, de par les effets de peau et
de proximité.

Importance du nombre de tours

4.3.3.

Comme presenté dans la Figure 8, diminuer les capacités pa-
rasites est une des pistes pour permettre la réduction des pertes
par conduction au sein du convertisseur. Dans le cadre de la
conception du transformateur planaire, deux types de capacités
sont a prendre en compte pour permettre un bon fonctionnement
a haute-fréquence [17].

Le premier type de capacité particulierement important pour
ce dimensionnement est la capacité qui se forme entre les enrou-
lements primaire-secondaire du transformateur Cpri-sec. Elle
est particulierement importante dans ce cas, car une partie de
cette capacité vient s’ajouter a I’ensemble des capacités connec-
tées au point milieu Vgyy. En cela elle modifie la quantité de
courant nécessaire pour effectuer la transition ZVS, comme évo-
qué précédemment, et elle impacte donc bien les pertes par
conduction. Pour diminuer cette capacité, la solution retenue
est d’éloigner les enroulements primaires et secondaires : pour
un PCB 4 couches, les deux premieres seront par exemple pour
le primaire, et la dernieére pour les enroulements secondaires.
De plus, la largeur des pistes secondaires peut-étre réduite pour
diminuer encore cette capacité, car peu de courant circule au
secondaire. La Figure 9 montre la disposition 2D des enroule-
ments sur les 4 couches du PCB.

Le deuxieme capacité a laquelle une attention particuliere est
portée est la capacité de résonance vue par le primaire. Elle
fixe, avec I’inductance primaire Lpri la fréquence de résonance.
C’est la fréquence a partir de laquelle le primaire ne se comporte
plus comme une inductance, mais davantage comme une capa-
cité. Si cette fréquence de résonance est trop basse, les pertes
dans le transformateur risquent d’augmenter, car le courant pri-
maire ne sera plus transmis au secondaire et sera perdu. Pour
que cette fréquence reste éloignée de la fréquence de fonction-
nement du convertisseur, il faut réduire la capacité de résonance
vue par le primaire. Pour cela, il faut réduire notamment la "self"
capacité de I’enroulement primaire, soit la capacité qui se crée
entre les enroulements du primaire en vis-a-vis. Pour cela, les
enroulements du primaire sont décalés 1’un par rapport a 1’autre,
et ils sont reliés de telle sorte a diminuer la différence de poten-
tielle entre les pistes en regard [18].

Diminution des capacités parasites

4.4.  Utilisation d’un modele de pertes
44.1.

Le but du modele est d’estimer le rendement du convertis-
seur pour un grand nombre de designs différents, en prennant en

Motivations
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Fig. 9. Vue en coupe des enroulements autour du noyau

compte les pertes par conduction et les pertes fer.

L’intérét principal de ce modele est qu’il permet d’évaluer
rapidement et simplement 1’impact de nombreux parametres
(fréquence, nombre de tours, contraintes sur le PCB, choix du
noyau, etc.) sur le rendement. Ainsi, il est possible de se faire
une idée des points de dimensionnement les plus intéressants,
pour choisir les designs a fabriquer pour effectuer des tests.

De plus, il permet de résoudre certains problemes difficiles
a résoudre analytiquement. Par exemple, trouver la valeur d’in-
ductance maximale autorisée pour garder le fonctionnement en
ZVS, notamment lorsque les variations de Cpogs vs Vpg sont
prises en compte. Le modele peut, en "simulant" plusieurs pé-
riodes, déterminer cette valeur en prenant en compte ces varia-
tions. Cette démarche conduit a un dimensionnement de I’induc-
tance primaire plus optimisé et a de meilleures performances.

4.4.2.

Le modele prend en entrée divers types de parametres :
les spécifications du convertisseur (tension d’entrée, sor-
tie, puissance ...), des éléments de conception du transfor-
mateur (contraintes PCB, noyau, nombre de tours, ...) et
d’autres caractéristiques notamment des composants actifs (ré-
sistance/capacité des MOSFET, temps de conduction minimum
a respecter pour les transistors, ...). La Figure 10 montre de ma-
niere simplifiée les différentes étapes suivies par le modele pour
calculer les performances d’un design.

Pour une plage de fréquence donnée (qui dépend notamment
du matériau magnétique du noyau), il est possible de calculer
la valeur optimale d’inductance primaire, pour minimiser les
pertes tout en gardant le fonctionnement en ZVS. A T’issue de
cette étape, on obtient les formes d’ondes approchées pour la
tension et les courants au primaire.

Les performances du transformateur sont ensuite estimées.
La résistance DC des enroulements est calculée, et un facteur
constant F'4¢ est appliqué pour prendre en compte les effets de
la fréquence. Ce parametre a été choisi F4c = 3 en mesurant
divers transformateurs planaires a leur fréquence de fonctionne-
ment optimale. Les pertes fer sont également calculées, en utili-
sant les formes d’ondes trapézoidales de la tension primaire, les
parametres de Steinmetz du matériau et la formule de I'iGSE
[19].

Ainsi les pertes par conduction dans les enroulements (pri-
maire et secondaire), dans les transistors, et dans la diode du
secondaire sont caculées. En ajoutant les pertes fer, une estima-
tion des pertes totales du convertisseur, et donc du rendement
global, est obtenue.

Fonctionnement global

5. RESULTAT DE LA PHASE DE PRE-CONCEPTION
5.1.  Présentation des résultats

Les résultats obtenus avec le modele décrit plus haute sont
présenté ici. Les performances de 3 designs, chacun utilisant un
noyau différent, sont analysées. Les parametres importants de
ces designs sont résumés dans la Table 2. Les résultats sont don-
nés pour Vin =400 V.

Input parameters Power-stage Transformer Global efficiency
y ™\
= Converter specifications

Vin, Vout, Pout, fiy; .

PCB constraints Compute main source of
Lyao/fsw optimization + transformer design losses

Transf dl = Conduction losses
= Transformer design § o ifsec
- =) Compute tracks resistivity mmp " FET, windings (prifsec),

E-core, material, Np, N, ... diode

= Core losses
using iGSE

Estimate global efficiency

Compute waveforms
v Vo isgc Trn -

= Constraint from IC
FETS min. on-time, on-
resistance, parasitic cap,...

Material core losses
+ Vp waveform

Fig. 10. Flot d’évaluation des performances du circuit

Tableau 2. Designs de transformateur sélectionnés

E-core géométrie | E18/4/10 E22/6/16 E32/6/20
& Matériau 3F4 3F4 3F4
Npri-Nsec Np30—Ns3 | Np24—Ns3 | Np32—Ns4
Résis. DC prim 380Q 2.79Q 4.00Q
Rendement max. 87.7% 90.2% 91.9%

@ Fréquence 600 kHz 600 kHz 400 kHz
Empreinte noyau 1.8 cm? 3.5cm? 6.5 cm’
Empreinte 4lcm® | 73em® | 13.6cm?
noyau-+pistes

Les trois designs sélectionnés permettent tous d’atteindre
I’objectif de rendement fixé (> 85%). Augmenter la taille du
noyau permet d’améliorer le rendement, mais le prix a payer
en terme d’empreinte est treés élevé par rapport au gain sur le
rendement maximum (+4%). La solution la plus intéressante se
basera donc sans doute sur un transformateur utilisant un noyau
type E18.

La Figure 11 souligne I’évolution du rendement avec la fré-
quence pour les 3 designs. Le rendement diminue a haute-
fréquence, car le courant primaire devient plus important, ce qui
augmente les pertes par conduction dans les enroulements et les
transistors. A I’inverse, a basse fréquence ce sont les pertes fer
qui dominent et font chuter le rendement a cause du volt-second
élevé sur le transformateur.

0.92 —E18]
—E22
0.9 E32] |
0.88

Efficiency
o
&

o
@
=

0.82

0.8
200 300 400 500 600 700 800 900 1000

Switching frequency [kHz]
Fig. 11. Evolution du rendement en fonction de la fréquence pour les designs
sélectionnés

La Figure 12 montre la répartition des pertes, telle que calcu-
1€e via le modele simplifié, a la fréquence optimale du design.
Augmenter la taille du noyau permet de diminuer grandement
les pertes fer, mais certaines pertes restent constantes, comme
pour la diode. Les pertes dans cette derniere sont d’ailleurs as-
sez élevées, ce qui pourrait étre corrigé en choisissant une diode
avec une chute de tension plus faible ou bien en remplacant la
diode par un MOSFET piloté.
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Fig. 12. Estimation des différentes sources des pertes pour les designs
sélectionnés

5.2.

En comparant les résultats du modele avec ceux des solu-
tions existantes, et proposées dans [3][4][5], I'intérét d’utiliser
une topologie plus complexe est observé. Le rendement obtenu
est bien meilleur, sans doute car la topologie permet de réduire
grandement le stress sur le transformateur. Les solutions pro-
posées dans [4][5] sont ainsi limitées en rendement (< 75%),
tandis que la solution de [3] propose un rendement convenable
(= 82%) mais présente une taille de solution trop élévée, du fait
de la basse fréquence de découpage (< 20 kH 2).

Ainsi, il est possible d’utiliser un transformateur de taille
comparable (dans le cas du E18) et obtenir un meilleur rende-
ment en utilisant la structure proposée du 3L-FC-FLyBuck plu-
tot que le Flyback classique.

Comparaison avec les solutions existantes

6. CONCLUSION

Ces travaux se sont intéressés a la conversion haute-tension
basse puissance, pour créer un convertisseur 400 V-12 V, 1W.
Les limitations de la solution classique Flyback ont conduit a
une exploration topologique, pour trouver une structure plus
adaptée. La topologie retenue est le 3-level Flying-Capacitor
FlyBuck, un rapide prototype avec des composants discrets a
montré son interét et son bon fonctionnement. Une analyse du
dimensionnement de 1’étage de puissance et du transformateur
amene a préviligier certains designs. Les performances attendus
de ces designs sont présentées et comparées aux solutions exis-
tantes. Elle prouve I'intérét du 3L-FC FlyBuck pour améliorer
le rendement en utilisant un transformateur de taille réduite.
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