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Les Hommes ne peuvent echapper a la finitude des ressources. En opposition aux energies
renouvelables dont 1I’approvisionnement est garanti a 1’échelle humaine, les énergies fossiles
(pétrole, gaz, charbon) sont épuisables. Dans le méme temps, il est impossible de freiner les
aspirations personnelles et collectives et le désir d’une vie meilleure conduisant a 1I’¢lévation
du niveau de vie de pays dont I’influence économique et politique est de moins en moins
discutable tel que les pays de la BRICS (Brésil, Russie, Inde, Chine, Afrique du Sud).
Combiné a des besoins grandissants, I’augmentation de la pression démographique met a rude
épreuve les ressources de la terre. Enfin, le réchauffement climatique dont la cause est
principalement anthropique vient remettre en question nos choix énergétiques dans un certain
nombre de domaine tel que la production de 1’énergie électrique, les transports ou 1’habitat.

Ce contexte général est favorable au développement des énergies renouvelables (EnR).
Actuellement tributaires des politiques publiques (le prix de rachat de I’électricité est
fréquemment fixé par les états), les sources de production renouvelables (éolien, solaire,
marémotrice, etc.) possédent un caractére intermittent car leur production dépend des aléas
météorologique. Cette spécificité des sources de production renouvelables s’avere
problématique pour le mateériel et la gestion des réseaux électriques. En effet, la production
des EnRs est rarement en adéquation avec la consommation. Pour faire face aux fluctuation et
au mangue de prévisibilité de la production, il est nécessaire de coupler ces sources avec des
¢léments de stockage. De nombreuses technologies de stockage existent, I'une d’elle, trés
prometteuse pour le stockage de I’énergie électrique a grande échelle est la batterie
hydrogéne.

Le couplage d’un systeme de stockage hydrogéne avec les EnRs offre 1’avantage de
pouvoir stocker des quantités importantes d’énergie. Cette solution permet de produire de
I’hydrogeéne par é€lectrolyse de 1’eau lors des périodes de surproduction renouvelable, puis
d’utiliser cet hydrogene pour produire de 1’¢électricité via une pile a combustible. Couplé avec
une source d’énergie renouvelable, la solution de stockage hydrogéne n’est pas génératrice de
gaz a effet de serre. Le premier point fort de cette technologie est le découplage entre la
puissance et 1’énergie du systéme. La puissance est limitée par le dimensionnement de la pile
a combustible et de I’électrolyseur alors que I’énergie stockée dépend de la taille des
réservoirs des gaz. A température et pression constantes, plus le réservoir est volumineux plus
la quantité d’énergie stockée est grande. Le second avantage de cette technologie est que
I’¢électrolyseur qui produit 1’hydrogene a partir de 1’€lectricité peut €tre d’une puissance
différente de la pile a combustible qui produit I’électricité a partir du gaz stockée. Ce degré de
liberté peut par exemple étre mis a profit pour adapter le dimensionnement de 1’électronique
de puissance lorsque la durée des périodes de charge et de décharge est différente. Ces points
forts offrent une certaine souplesse dans la conception de la solution de stockage permettant
de s’adapter a différents types de besoin.

Les piles a combustible (PAC) et les électrolyseurs (ELYZ) possedent une caractéristique
trés basse tension fort courant. Par exemple, cela se caractérise dans le cas la pile a
combustible PEM (pile a combustible a Membrane Echangeuse de Protons, PEM dans la
littérature ‘Proton Exchange Membrane’) utilisée comme hypothése de travail dans la these
par une tension de 70V et un courant fourni de 715A (en début de vie) pour une puissance de
50kW au point de fonctionnement nominal. La nature basse tension de cet élément pénalise
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les performances des chaines de conversion électrique permettant de les connecter au réseau
électrique. Cette baisse de performance se traduit par une réduction de 1’autonomie du
systeme de stockage lorsqu’il fournit de 1’énergie et augmente le cotlit de fonctionnement du
systeme de stockage dans son ensemble.

Le travail de cette these a développé deux axes de recherches en vue d’améliorer le
rendement des chaines de conversion entre les composants électrochimiques (PAC et ELYZ)
et le réseau électrique. Aspect essentiel dans I’industrie, le colt des systémes de conversion
d’énergie n’est pas ici traité directement. Néanmoins, cet aspect n’est pas oublié¢ avec un
intérét particulier porté sur les énergies stockées dans les éléments passifs des convertisseurs
(réduire les énergies dans les inductances et les condensateurs des convertisseurs réduit le
colt du systeme) et sur le colt des nouveaux composants de puissance. Le premier axe de
recherche est consacré a 1’étude d’une topologie innovante adaptée aux composants
électrochimiques, le deuxieme axe de recherche est orienté technologie avec 1’étude de
nouveaux composants de puissance au nitrure de gallium (GaN). Reflétant les deux axes de
recherche, le manuscrit se compose de cing chapitres :

Chapitre 1 : Introduction

Chapitre 2 : Apport topologique : convertisseurs ‘miroir’ et multicellulaires
Chapitre 3 : Convertisseur miroir - Partie expérimentale

Chapitre 4 : Apport technologique : composants de puissance - Nitrure de Gallium
(GaN)

e Chapitre 5 : Convertisseurs buck multicellulaires 5 phases avec transistors GaN

Trés largement traité dans la littérature scientifique, les PACs et les ELYZs de type PEM
sont tres brievement présentés dans ce manuscrit. De nombreux travaux de recherche ont été
réalisés au laboratoire LAPLACE sur cette thématique ces derniéres années. Les trois
derniéres théses soutenues traitent de la caractérisation et de la modélisation de PAC et ELYZ
PEM a conditions opératoires variables en vue de leurs associations [1], de I’hybridation de
PAC par des super condensateurs pour le domaine de 1’aéronautique [2], de la modélisation et
de la caractérisation génériques de PAC et ELYZ PEM [3].

La premiere partie du Chapitre 1 rappelle succinctement le contexte énergétique actuel et
I’intérét de coupler les EnRs avec un systéme de stockage. Puis le principe du stockage de
I’énergie électrique sous forme hydrogéne a partir de sources d’énergies décarbonées est
présenté. La seconde partie du chapitre introduit les chaines de la conversion qui connectent
les sources électrochimiques (PAC et ELYZ) au réseau électrique. La suppression du
transformateur d’isolement galvanique typiquement employé en amont de [I’installation
conduit a I’emploi de convertisseur DC-DC a haut rapport de conversion afin de s’adapter aux
caractéristiques basse tension fort courant des PACs et ELYZs utilisés comme hypothese de
travail dans la thése. Le chapitre se termine par la présentation des axes de recherches de la
theése et de leurs transpositions dans le manuscrit de thése.

Le Chapitre 2 et le Chapitre 3 traitent de 1’aspect topologie de la thése. L’introduction du
premier chapitre montre la nécessité de 1’emploi non standard de cellules de commutation afin
de créer un convertisseur multicellulaire a haut rendement a fort ratio de conversion. Le ratio
de conversion du convertisseur est défini par le rapport de la tension la plus élevée entre la
tension d’entrée et la tension de sortie du convertisseur sur la plus basse des deux tensions.La
suite du chapitre présente et compare les caractéristiques de la topologie miroir avec les
convertisseurs série et paralléle conventionnelles. La comparaison du produit des contraintes
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courant-tension commutées, image des pertes, montre la supériorité théorique des
performances de la topologie miroir dans le cas général multiniveaux a fort ratio de
conversion. La fin du chapitre détaille le dimensionnement et les caractéristiques de la
topologie miroir dans le cas de macro-cellule de commutation 2 niveaux.

Le Chapitre 3 présente deux expérimentations qui valident les performances attendues de
la topologie miroir. La premicre expérimentation met en ceuvre la structure miroir dans une
configuration abaisseur de tension avec les niveaux de tensions probablement utilisées dans
les ‘avions plus électriques’ (540V-270V vers 28V, 3.6kW). Les relevés expérimentaux et les
mesures de rendement sont effectués en boucle ouverte. En utilisant les mémes composants de
puissance, la comparaison avec une structure parallele montre les meilleures performances de
la topologie miroir. La seconde expérimentation met en ceuvre le convertisseur miroir dans la
configuration élévateur de tension avec une source de tension émulant la pile a combustible
de 50kW présentée dans le chapitre d’introduction connecté a un réseau continu 700V. Les 8
phases du convertisseur sont magnétiqguement couplées et la commande est réalisée en boucle
fermée. Le rendement mesuré de la structure miroir est meilleur que celui de la topologie série
ce qui vient confirmer la partie théorique.

Le Chapitre 4 et le Chapitre 5 développe la partie technologie de la thése. L’introduction
sur les composants GaN présente a la fois un point de vue semi-conducteur et un point de vue
électronique de puissance. Récents, les composants GaN sont mal connus des électroniciens
de puissance, raison pour laquelle la these présente quelques €léments pour comprendre les
défis auxquels doivent faire face les fabricants de composants de puissance GaN et ainsi
permettre de mieux anticiper les prochaines évolutions.

Le Chapitre 4 commence par rappeler les remarquables propriétés du matériau GaN. Ces
propriétés laissent présager des composants possédant de meilleures caractéristiques
électriques que les composants silicium actuels qui sont une technologie mature. Possédant
une structure latérale et utilisant un gaz bidimensionnel d’électron pour la conduction, les
composants GaN sont naturellement de type normalement fermé. Les performances des
composants GaN actuellement ou prochainement disponibles sont présentées et comparées
avec les meilleurs composants silicium du marché. Les choix technologiques des composants
600V sont discutés. La derniére partie du chapitre présente les caractéristiques des
composants GaN mise en ceuvre dans la partie expérimentale. La partie commande, le mode
de conduction en inverse ainsi que 1’absence de boitier sont commentés car ces nouveaux
composants tres performants pouvant fonctionner a haute fréquence de commutation
nécessitent quelques précautions de mise en ceuvre afin de ne pas dégrader le rendement et de
fonctionner en sécurité.

Le Chapitre 5 explore la mise en ceuvre de composants de puissance GaN 100V. Un
convertisseur abaisseur de tension de type buck multicellulaires 5 phases entrelacées avec un
coupleur magnétique intégré dans le PCB est présenté. Intégralement congu au laboratoire
LAPLACE et réalisé avec les moyens de la plateforme 3DPHI, ce convertisseur a permis
d’illustrer les défis technologique et scientifique de I’emploi des composants GaN. Le
chapitre souligne la criticité de la conception de la carte électronique de puissance. Sensible
aux mailles de commutation et de commande, le rendement et la sécurité de fonctionnement
du convertisseur peuvent étre détériorés si une attention particuliére n’est pas portée au
routage de la carte de puissance. Une solution optimale résultant d’un compromis entre la
minimisation de la maille de commutation et I’éventuelle utilisation d’un dissipateur commun
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a tous les composants est présentee. Les relevées expérimentaux sur le prototype démontrent le
fort potentiel de cette technologie.

Ce travail a fait I’objet d’une collaboration avec la société AREVA stockage d’énergie
(anciennement HELION).
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Chapitre 1

1.1  Introduction

Le contexte actuel est favorable au developpement des énergies renouvelables (EnRS).
Développé par la suite, le couplage des EnRs (principalement éolien et solaire) avec des
éléments de stockage semble nécessaire afin de s’affranchir de la discontinuité et du manque
de previsibilit¢ de la production d’énergie électrique des EnRs. Parmi les différentes
technologies existantes, la batterie a hydrogéne se dégage comme une solution prometteuse.
Pouvant délivrer de 1’énergie électrique a partir d’hydrogéne pendant quelques heures ou
jusqu’a plusieurs jours en fonction du dimensionnement du réservoir d’hydrogene, la
puissance fournie par le systeme de stockage peut aller typiquement du kilowatt au mégawatt.
Ce découplage puissance-énergie est 1’un des points forts de la technologie hydrogene.

Les points suivants reviennent sur le développement des EnRs, le couplage des EnRs avec
un élément de stockage et la batterie hydrogeéne.

e Un contexte favorable au développement des EnRs

Le caractére fini des énergies fossiles (gaz, charbon, pétrole) est souvent abordé par la
question du ‘peak-oil” - moment ou la production mondiale de pétrole a/aura atteint son
maximum -. Mais cette question est finalement secondaire. Au-dela de la quantité d’énergie
fossile restante et du codt de production toujours plus cher des énergies fossiles, le constat est
que les énergies fossiles sont rares et épuisables ce qui impose I’utilisation de nouvelles
sources d’énergies alternatives.

Parallelement a la raréfaction des énergies fossiles, la pression démographique continue
de s’accentuer sur la terre. La Figure 1.1 montre une estimation de la population d’aprés des
données compilées des Nations Unies et du Bureau du recensement des Etats-Unis. Estimé
par les Nations Unies, 6 milliards d’individus peuplaient la terre en 1999. La population
mondiale a atteint 7 milliards en 2012 et les projections prédisent plus de 8 milliards d’étre
humain, demain, en 2025. Cette population, majoritairement dans les pays de la zone BRICS
(Brésil, Russie, Inde, Chine, Afrique du Sud) aspire & son bien-étre et a I’amélioration de ses
conditions de vie. L’une des premicres conséquences de 1’augmentation du niveau de vie de
ces populations est 1’accroissement des contraintes sur les ressources de la terre, ressources
dont les énergies fossiles font parties. Autre conseéquence, I’industrialisation, I’urbanisation, la
déforestation et I’emploi massif d’énergie fossile accentue les rejets humains en gaz a effet de
serre (Figure 1.1).
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Figure 1.1 : (a) évolution de la population mondiale (b) évolution du dioxyde de carbone depuis 1958
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Confirmé par le cinquieme rapport (RE5, 2013-2014) du Groupe d’experts
intergouvernemental sur I’évolution du climat (GIEC) les activités humaines contribuent au
changement climatique. Depuis 1880, la température globale moyenne de la Terre a augmenté
de 0.8°C. La principale cause avancée est I’augmentation de la concentration atmosphérique
en gaz a effet de serre provoquée par I’utilisation intensive des énergies fossiles. Tirée du
RE5, la Figure 1.1 montre la mesure des concentrations atmosphériques du dioxyde de
carbone CO, effectués a Mauna Loa (en rouge) et au p6le Sud (en noir) depuis 1958.
L’utilisation de sources d’énergies decarbonées est essentielle afin de réduire les
bouleversements climatiques annoncés.

Ajouté a la finitude des ressources fossiles, a I’augmentation de la population mondiale, a
I’augmentation du niveau de vie et au réchauffement climatique lié a I’utilisation des énergies
fossiles par I’Homme, les zones en situation d’instabilité ou de conflit armé dans les régions
exportatrices de combustible fossile aggravent la situation et tendent les marchés des énergies
fossiles (aidé en cela par la spéculation sur les matieres premieres des marchés financiers).
L’approvisionnement énergétique et donc I’indépendance énergétique des états est stratégique
et requiére des politiques énergétiques adaptées.

Le précédent panorama montre 1’intérét indéniable des énergies renouvelables. Bien que
difficilement quantifiable a 1’échelle mondiale, le taux de pénétration des EnRs va s’accroitre.
En France, le Commissariat général au développement durable (CGDD) indique dans son
dernier rapport trimestriel (troisieme trimestre 2013) que le parc éolien totalise 7 971MW de
puissance installé et 4 113MV de puissance installée de solaire photovoltaique. Ces
puissances sont a mettre en perspectives au 128 061MW de puissance installée totale du parc
de production (chiffres RTE au 31/12/2013) et a I’objectif du grenelle de I’environnement qui
fixe pour 2020 a 5400MW de solaire photovoltaique et 25 000MW d’éolien installé. Les
énergies renouvelables assurent une production locale d’énergie non carbonée qui répond au
désir d’indépendance énergétique des états avec des sources non épuisables et non émettrices
de gaz a effet de serre.

e Couple EnRs et stockage de [’énergie électrique

Puissance PV - ensoleillement idéal Puissance PV - ciel nuageux

Puissance -W-
Puissance -W-

jour 1 jour 2

(@) (b)

Figure 1.2 : Courbe typique de production photovoltaique (a) ciel dégagé (b) ciel couvert

Les EnRs et le stockage de 1’énergie électrique sont indissociables. En effet, la fluctuation
importante de la production d’électricité des EnRs est problématique pour les équipements de
distribution et la gestion des réseaux électriques (exemple de la production d’électricité de
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panneaux photovoltaiques a la Figure 1.2). Dépendant des aléas météorologiques, la
production des EnRs est difficilement prévisible et rarement concomitante avec la demande.
Afin de lisser la production ou de fournir de 1’énergie lorsque cela est nécessaire, le couplage
des EnRs avec une solution de stockage est nécessaire.

e Solutions du stockage de [’énerqgie électrique : batterie hydrogéne

Le principe de fonctionnement de la batterie hydrogene est le suivant (Figure 1.3) : en
période de surproduction, 1’électrolyseur fonctionne et produit de I’hydrogéne et de I’oxygéne
stockés dans des réservoirs [4]. En période de forte demande d’électricité ou pour lisser la
production des EnRs, la pile a combustible convertie 1’hydrogene stockée en électricité.
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Figure 1.3 : Schéma de principe de la batterie hydrogéne couplé a des EnRs

Parmi les différentes technologies de stockage de 1’énergie électrique, la batterie
hydrogene se dégage comme une solution prometteuse (se référer a la these de F. Gailly pour
un état de I’art des éléments de stockage [5]). Généré a partir de source non carbonée, le
vecteur hydrogene est non générateur de gaz a effet de serre. En effet, produire de
I’hydrogéne a partir de 1’électrolyse de 1’eau puis fournir de 1’électricité a partir de cet
hydrogéne ne génére que de I’eau et de la chaleur. Le rendement électrique du systeme de
stockage atteint 30-40% ; avec la valorisation de la chaleur, I’efficacité du systéme de
stockage atteint 60-70%.
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Un autre avantage de la batterie hydrogene est le découplage entre 1’énergie et la
puissance du systéeme. L’énergie de la batterie hydrogéne dépend du dimensionnement de
I’élément de stockage. Tant que la PAC est alimentée en gaz, elle fournit de 1’électricité. La
puissance dépend du dimensionnement des chaines de conversions. Les éléments
électrochimiques (PAC et ELYZ) et leurs chaines de conversion respectives peuvent étre
dimensionnés pour des puissances différentes. Cela peut étre intéressant, par exemple, lorsque
les durées de charge et de décharge du systeme de stockage different. Ces particularites
offrent une grande souplesse dans le dimensionnement de la batterie hydrogene.

Contrairement au STEP (barrage hydraulique, Station de Transfert d’Energie par
Pompage) et au CAES (air comprimé, ‘Compressed Air Energy Storage’), la pile hydrogéne
n’est pas dépendante de sa situation géographique et peut s’implanter en environnement
urbain (I’absence de bruit lors des transformations est un atout), industriel ou rural.

Le principal frein au développement de la solution batterie hydrogene est actuellement son
colt d’achat. En ce sens, les projets précurseurs actuels qui fleurissent vont dans le bon sens
[5]. Ces projets permettent d’améliorer certains aspects techniques critiques (fiabilité de
fonctionnement et durée de vie des éléments électrochimiques) et le colt du systéeme. Au
niveau national, deux projets couplant panneaux photovoltaique et batterie hydrogéne PEM
peuvent étre cités: plateforme MYRTE en Corse qui associent AREVA, le CEA et
I’'université de Corse (560kWc de panneaux photovoltaiques) et prochainement, la batterie
hydrogéne conteneurisé Greenergy Box d’AREVA de la Croix Valmer (35kWc de panneaux
photovoltaiques).

e Approche proposée

L’objectif principal de ce chapitre est de présenter le fonctionnement de la batterie
hydrogene ainsi que le principe de fonctionnement de la pile a combustible PEM et de
I’électrolyseur PEM. Le caractere particulier basse tension fort courant des composants
électrochimiques est souligné. La caractéristique tension courant de la pile a combustible
50kW utilisée comme hypothese dans la these est introduite. Enfin, ce chapitre montre la
nécessité de 1’emploi d’un convertisseur DC-DC a fort ratio de conversion et haut rendement
dans la chaine de conversion entre le réseau électrique et les composants électrochimiques ne
comportant pas de transformateur BF (Basse Fréquence).

1.2  Principe de fonctionnement PAC et ELYZ PEM et
modele électrigue de la PAC de la these

Le principe d’une cellule élémentaire et sa version empilée appelé ‘stack’ est introduit
pour les composants électrochimiques PEM. Fonctionnant a basse pression (typiquement
PAC : 1-5bars, ELYZ : 1-50bars) et basse température (70°C-80°C), la tension aux bornes des
éléments électrochimiques PEM est proportionnelle au nombre de cellules élémentaires mises
en série et le courant est proportionnel a la surface active. La courbe de polarisation,
autrement dit la caracteristique tension courant, de la pile a combustible utilisée comme
hypothése de travail est présentée.

1.2.1  Principe de fonctionnement des composants électrochimiques PEM

A la maniere des convertisseurs buck et boost qui different seulement par le sens de
transfert de 1’énergie électrique (82.2.1), la pile a combustible et 1’¢lectrolyseur sont des
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composants électrochimiques siége de la méme réaction électrochimiques mais dont le sens
de transformation differe. L’électrolyseur produit de 1’hydrogéne, de I’oxygéne et de la
chaleur a partir de 1’électricité et de 1’eau. Cette réaction est exothermique en pratique car la
réaction endothermique décrite dans 1’équation réversible ne tient pas compte des pertes. La
pile a combustible génere de 1’électricité, de la chaleur et de 1’cau a partir de 1’hydrogene et
de ’oxygene. La réaction globale pour les deux composants s’écrit :

1
H, + 5 0, & H,0 + électricité + chaleur

Les électrodes sont le siege de deux demi-réactions d’oxydoréduction :

- Electrode négative : H, & 2H* + 2e~
- Electrode positive : %02 +2H" + 2e” & H,0

La séparation des deux composants électrochimiques PAC et ELYZ se justifie car
I’optimisation de leurs performances se traduit par des cceurs différents (AME Assemblage
Membrane Electrode ou MEA ‘Membrane Electrode Assembly’). L’épaisseur de la
membrane est habituellement plus épaisse en ELYZ qu’en PAC. Les électrodes ont des
propriétés contraires (électrode de type hydrophobe pour la PAC et hydrophile pour ELYZ)
ce qui se traduit par une constitution différente. La quantité et le type de catalyseur peut étre
différent (les catalyseurs sont typiquement du platine hormis a 1I’¢électrode positive de ’'ELYZ
qui est usuellement de 1’oxyde d’iridium). Contrairement aux batteries ou aux piles
traditionnelles, la pile & combustible et 1’électrolyseur fournissent de maniere continue de
I’électricité ou du gaz tant qu’ils sont alimentés.

La Figure 1.4 illustre le fonctionnement d’une cellule élémentaire d’une pile a
combustible PEM.

Membrane échangeuse de protons

Figure 1.4 : Schéma de principe d’une cellule élémentaire PEM
figure extraite de la these [1]
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Dans le cas de la PAC, I’anode (oxydation de 1’hydrogene) est I’électrode négative et la
cathode (réduction de 1’oxygéne) est 1’électrode positive. La polarité des électrodes est
inversée dans le cas de 1’¢lectrolyseur, 1’anode est 1’¢lectrode positive (dégagement de
I’oxygene) et la cathode est 1’¢électrode négative (dégagement de 1’hydrogéne).

L électrolyte qui sépare les deux électrodes est une membrane acide polymeére qui est a la
fois un bon conducteur protonique, un bon isolant électronique et est impermeéable aux gaz.
Couramment employé, le Nafion ® de DuPont ne supporte pas une température supérieure a
90°C, raison pour laquelle la température de fonctionnement est régulée et est de I’ordre de
70°C-80°C. Les molécules d’hydrogeéne H, sont dissociées en protons et électrons a 1’anode.
Les protons H+ traversent la membrane alors que les électrons e- passent d’une électrode a
I’autre via un circuit électrique extérieur. Le courant électrique circule grace aux plaques
collectrices ou plagues bipolaires. Celles-ci assurent le passage des fluides et le
refroidissement de la cellule qui dégage de la chaleur. Les plaques bipolaires sont
typiquement en graphite ou métalliques. A la cathode, les électrons, les protons et I’oxygéne
se combinent pour former des molécules d’eau.

La tension aux bornes d’une cellule élémentaire est faible. Typiquement, la tension de
fonctionnement est de I’ordre de 0.6V-0.7V au point de fonctionnement nominal pour la pile a
combustible et de I’ordre de 1.8V-2V pour 1’électrolyseur. La Figure 1.5 montre 1’allure
typique de polarisation d’une pile a combustible et d’un électrolyseur. La courbe de
polarisation de la pile a combustible est représentée en convention générateur (courbe en bleu)
avec un courant positif, la caractéristique de polarisation de 1’¢électrolyseur est représentée en
convention récepteur (courbe en vert) avec un courant négatif. Les pertes dans les composants
se manifestent par des chutes de tension dans le cas de la pile & combustible et par des
surtensions dans le cas de 1’électrolyseur. La caractéristique tension courant des éléments
électrochimiques est d’autant plus éloignée de la tension réversible que le courant est élevé (la
tension théorique a vide est égale au potentiel de Nernst, soit 1.23V dans les conditions
standards de pression et de température latm 25°C). La Figure 1.5 montre les différentes
zones de prédominances des pertes (se référer a la these de O. Railléres pour le détail des
pertes et des phénomenes mis en jeux [3]).

Allure de principe - courbe de polarisation PAC - zones de prédominance des
PAC et ELYZ pertes
PAC PAC
Tension -V- ivati
ELYZ Act|v+at|on
Tension Ohmiques
théorique a vide < + Diffusion
g Diffusion
o
Pile & 2
Electrolyseur combustible 8 \
Activation
0
0 Courant -A- Courant -A-
(@) (b)

Figure 1.5 : Courbe de polarisation
(a) allure typique PAC et ELYZ (b) zone de prédominance des pertes dans une PAC

Afin d’augmenter la tension des €léments élémentaires, les cellules élémentaires sont
mises en série au sein d’un empilement appelé ‘stack’, les circuits de refroidissement sont mis
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en paralléle. En supposant la caractéristique des cellules élementaires identiques, la tension
aux bornes du stack est ngcx fois égale a la tension d’une cellule élémentaire, avec Ngiack le
nombre de cellules élémentaires en série. Dans la pratique, les stacks peuvent utiliser jusqu’a
environ 100 ou 150 cellules pour des raisons principalement mécaniques. Pour un stack de
pile a combustible de 100 cellules, la tension a vide sera typiquement de 1’ordre de 100V a
vide et de 60-70V au point de fonctionnement nominal. Pour un stack d’électrolyseur, la
tension a vide sera de I’ordre de 140V pour une tension de 180V-200V au point de
fonctionnement nominal.

Le courant fourni par une cellule élémentaire dépend de la surface active. Pour une densité
de courant donnée (typiquement 1-2A/cm2 pour les PACs et ELYZs PEM), le courant total est
proportionnel a la surface active. Pour des raisons financiéres, des surfaces de plusieurs
centaines de centimeétres carrés sont privilégiées.

Les stacks pile a combustible et électrolyseur de forte puissance ont donc une
caractéristique basse tension fort courant compte tenu des contraintes de réalisation et de co(t.

1.2.2  Modeéle statique - application a une PAC PEM 50kW

La tension aux bornes d’une cellule élémentaire peut étre définie par I’expression [6] :

Veettute = Eth — Nace — |77diff| — Rypen 1

Avec Ey, le potentiel théorique, 74t les pertes par activation, #gis les pertes par diffusion et
Rmen l€s pertes ohmiques principalement dues a la membrane.

En faisant I’hypothese que le point de fonctionnement nominal de la pile a combustible est
dans la zone linéaire de la courbe de polarisation, la tension aux bornes de la pile peut étre
modélisée par :

R-T I
Upac = Nstack * Veettute = Nstack * (Eth "o nF “In (I_) — Rinen * I)
0

Avec ngack Nombre de cellule élémentaire en série du stack, R constante des gaz parfaits, T
température, o coefficient de transfert global, n nombre d’électrons échangés, F constante de
Faraday et I le courant d’activation.

La Figure 1.6 montre les courbes théoriques de polarisation et de puissance de la pile a
combustible en début et fin de vie utilisées tout au long de la présente these. La pile est
composée de 100 cellules élémentaires d’une surface active de 600cm? fonctionnant a une
pression de 2 bars et une température de 60°C. Les valeurs des paramétres utilisées sont
présentées au Tableau 1-1. En fin de vie, les performances de la pile a combustible se
détériorent - principalement pour des raisons de perte de catalyseur, dégradation de la
membrane et dégradation des couches de diffusion -. La pile a combustible en début de vie
délivre 50kW a 70V alors que la pile a combustible en fin de vie fournit 50kW a 59V.

Le caractére basse tension fort courant de la pile a combustible est bien marqué. Lorsque
la pile a combustible vieillit ce caractére est encore plus prononcé.
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PAC - début de vie PAC - fin de vie
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Figure 1.6 : Modele PAC PEM 50kW (a) début de vie (b) fin de vie
PAC -débutdevie |  PAC - fin de vie
R constante des gaz parfaits 8.314 J.mol-1.K-1
F constante de Faraday 96485 C.mol-1
n nombre d’électrons échangés 2
T température 333K
E:n le potentiel théorique 1.1V
a coefficient de transfert global 0.350
lp courant d’activation 240mA 420mA
Rmen les pertes ohmiques 0.1mQ 0.233mQ

Tableau 1-1 : PAC PEM 50kW - parametres

1.3 Chaines de conversion de puissance

Les éléments électrochimiques de la batterie hydrogéne sont reliés au réseau électrique
triphasé 400V 50Hz (caractéristiques du réseau européen) via des chaines de conversion de
puissance. Issu de la collaboration avec HELION, I’électrolyseur PEM considéré dans la these
posséde une puissance nominale de 50kW pour une tension variant de 120V (a vide) a 166V
au point de fonctionnement nominal (200V en fin de vie). La tension de la pile a combustible
PEM varie de 100V a vide a 70V au point de fonctionnement nominal (60V en fin de vie)
pour une puissance délivrée de 50kW. Avec une tension plus faible et un courant plus élevé,
la pile a combustible est plus défavorable pour la conversion de 1’énergie électrique. Pour
cette raison, 1’élément électrochimique considéré tout au long de la thése est la pile a
combustible. Les caractéristiques électriques théoriques de la pile a combustible sont
présentées au §1.2.2.

La Figure 1.7 et la Figure 1.8 montrent deux chaines de conversion envisageables. La
premiére chaine de conversion posséde un transformateur BF (Basse Fréquence) en amont. Le
réseau continu et le réseau alternatif sont interconnectés via un onduleur de tension (cas
PAC). Des éléments passifs présents sur la chaine de conversion assurent le filtrage des
tensions découpées. Le transformateur d’isolement galvanique offre un degré de liberté
supplémentaire dans la conception de la chaine de conversion en adaptant les niveaux de
tension primaire et secondaire. Il protége le réseau continu et le composant électrochimique
d’éventuelles surtensions et perturbations présentes sur le reseau alternatif. Le transformateur
peut aussi améliorer la disponibilité de fonctionnement du systeme avec la possibilité de
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I’adoption du schéma de liaison a la terre (SLT) de type IT (neutre isolé ou impédant;
continuité de service assuré aprés un premier défaut). De plus, la présence d’un
transformateur peut étre bénéfique suivant le type d’architecture électrique du composant
électrochimique. En effet, la pile & combustible peut étre isolée/flottante ou reliée a la terre.
Avec un circuit de refroidissement implanté dans les plagues bipolaires et avec de 1’eau
typiquement utilisée comme fluide de refroidissement, la conception du systeme peut s’avérer
difficile afin de respecter les normes en I’absence d’un transformateur assurant en amont une
isolation principale.

La contrepartie de la présence du transformateur est I’augmentation du colt d’achat et de
fonctionnement du systéme. L’augmentation des pertes de la chaine de conversion pénalise en
fonctionnement les performances du systeme. De plus, le volume et le poids du
transformateur de puissance sont loin d’étre négligeables dans des systemes qui ont pour
vocation & étre conteneurisés. Pour ces raisons, la chaine de conversion sans transformateur
BF présentée a la Figure 1.8 est proposeée.

=R \HZH O\ H

Transformateur Filtre AC/DC Filtre -

BF Elément
électrochimique

Figure 1.7 : Chaine de conversion de puissance
entre le réseau électrique et le composant électrochimique avec transformateur BF

En absence de transformateur, la tension continue aux bornes de 1’onduleur doit étre
supérieure a 700V afin que I’onduleur de tension puisse fournir une tension alternative 400V
triphasé. Au vu des caractéristiques basse tension de la pile a combustible, un convertisseur
DC-DC doit étre employé. Celui-ci doit posséder un fort ratio de conversion (au point de
fonctionnement nominal de la PAC : 60V-70V vers 700V) et un haut rendement.

==\

Filtre AC/DC Filtre DC/DC Filtre -
Elément
électrochimique

+

Figure 1.8 : Chaine de conversion de puissance
entre le réseau électrique et le composant électrochimique sans transformateur BF

1.4  Axes de recherches et plan de la these

Deux axes de recherches ont été développés durant la thése en vue d’améliorer le
rendement des chaines de conversion. Le premier axe de recherche a concerné un aspect
topologie avec la structure miroir. Le deuxieme axe de recherche est orienté technologie avec
la mise en ceuvre de composant au nitrure de gallium GaN.

La structure miroir apporte une réponse au besoin d’un convertisseur DC-DC possédant

un haut rendement a fort ratio de conversion. L’étude théorique montre 1’intérét de la structure
par rapport aux topologies classiques série et parallele dans le cas général multicellulaires.

14



Introduction

L’étude détaillée de la topologie miroir dans le cas de macro-cellule 2 niveaux fournit les
contraintes sur les composants de puissance et les éléments passifs. Deux expérimentations, la
premiére en mode abaisseur de tension (bus continus des futurs ‘avions plus électriques’) et la
seconde, en mode élévateur de tension (émulation de la pile & combustible précédemment
introduite) valident la partie théorique et montrent les meilleures performances de la topologie
miroir par rapport aux structures conventionnelles. La partie théorique est présentée au
Chapitre 2, les résultats expérimentaux le sont au Chapitre 3.

La nécessité de proposer des produits industriels compétitifs conduit a chercher des
technologies de rupture permettant de réduire le colt. S’inscrivant dans ce contexte, la mise
en ceuvre des premiers composants de puissance GaN (commercialement disponible) a pour
but d’évaluer et d’explorer le potentiel de cette technologie. Utilisés depuis de nombreuses
années en RF (radio fréquence) mais récemment apparu dans le domaine de la conversion
statique (2009), les premiers composants de puissance GaN présentent des caractéristiques
prometteuses. Les propriétés du matériau GaN et la structure des composants de puissance
laissent présager des composants aux performances inégalées et dont le col(t sera compétitif
par rapport aux composants Silicium. Plusieurs cartes de puissance ont été congues, réalisées
et testées au laboratoire LAPLACE et sur la plateforme 3DPHI durant cette these. Les
résultats expérimentaux obtenus ont permis d’illustrer les défis technologique et scientifique
nécessaires a la mise en ceuvre de ces composants et de démontrer le fort potentiel de cette
technologie. Le Chapitre 4 introduit la technologie GaN et présente les caractéristiques des
composants GaN mis en ceuvre dans le convertisseur DC-DC multicellulaires introduit au
Chapitre 5.

1.5 Conclusion

Rappelé dans ce chapitre d’introduction, le contexte énergétique actuel est favorable au
développement des énergies renouvelables. Afin de s’adapter au caractere intermittent de la
production d’énergie électrique des EnRs (solaire, éolien), un couplage avec un élément de
stockage est nécessaire. La solution batterie hydrogene semble une voie prometteuse. Le
principe de fonctionnement de la batterie hydrogene ainsi que celui des composants
électrochimiques a mis en évidence le caractére spécifique basse tension fort courant de ces
composants. Plus défavorable que celle de 1’¢électrolyseur, la caractéristique tension courant
de la pile a combustible est retenue dans la thése pour la partie topologie. Avec une tension
continue minimale de I’ordre de 700V, la chaine de conversion reliant la pile a combustible au
réseau electrique sans transformateur BF nécessite la présence d’un convertisseur DC-DC a
fort ratio de conversion. En vue d’améliorer le rendement des chaines de conversion, deux
axes de recherches sont présentés. Le premier axe de recherche est orienté topologie avec
I’étude d’un convertisseur DC-DC a haut rendement a fort ratio de conversion. Le deuxiéme
axe de recherche concerne un aspect plus exploratoire avec I’é¢tude de nouveaux composants
de puissance au nitrure de gallium.
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Apport topologique : convertisseurs
‘miroir’ et multicellulaires
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Chapitre 2

2.1  Introduction

e Rappel du contexte et enjeux

Ce chapitre se concentre sur la recherche d’une topologie de convertisseur DC-DC non
isolé adapté a la spécificité basse tension - fort courant des sources électrochimiques
introduites au chapitre précédent. Le convertisseur doit posséder un haut rendement a des
rapports de conversion élevés. Indispensable afin de réduire le colt de fonctionnement du

systeme de stockage, un haut rendement permet aussi d’augmenter son autonomie lorsque
celui-ci fournit|de 1’énergie|électrique.

Le convertisseur DC-DC réalise I’interface entre le bus continu DC et les sources
électrochimiques. Le réseau continu considéré ici est de ’ordre de 700V a 800V en fonction
des caractéristiques du réseau électrique auquel le systeme de stockage est connecté. Le
réseau européen 400V triphasé requiere une tension minimale continue d’environ 700V, pour
le réseau 480V triphasé américain, la tension continue minimale est plus élevée et atteint
typiquement 800V. La caractéristique basse tension des cellules électrochimiques
élémentaires (81.2.2) ainsi que les contraintes technico-économiques conduisent a la
réalisation de module de forte puissance de basse tension et de fort courant (Figure 2.1). De
maniere générale, I’aspect fort courant est traité par de la mise en parallele directe et/ou
indirecte de composants de puissance ou de convertisseurs. Le caractére basse tension impose
un convertisseur DC-DC a fort rapport de conversion. Indépendamment du sens de transfert
de I’énergie, le rapport de conversion du convertisseur est defini par le ratio de la tension la
plus élevée entre la tension d’entrée et la tension de sortie du convertisseur sur la plus basse
des deux tensions (le ratio est donc toujours supérieur a 1).

Caractérisques tension courant de la pile a Ratio de conversion du convertisseur DC-DC
combustible (PAC) en fonction de la tension du bus DC
120 14 ‘ ‘ ]
il
100 12 : i
> 80 510 e ‘ ‘ = ‘
' (2
(@) — o ‘ ‘
T — o —
o « Y=
g [ —— z e 00 50kW
- 60 T o
S o 6 ) . 1 1 N
& 50kW K PAC - findevie @800V
c
k3] 40 2 4 ===PAC - début de vie @800V |
©
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Figure 2.1 : Ratio de conversion du convertisseur DC-DC en fonction de la tension du bus DC (700V ou
800V) pour la pile a combustible de 50kW considérée dans la these

Avec une tension nominale d’environ 60V pour une puissance délivrée de SOkW, la pile a
combustible (PAC) en fin de vie considérée dans ce travail apparait comme le cas le plus
contraignant avec un rapport de conversion du convertisseur approchant 12 lorsque la tension

du bus DC est de 700V et un rapport de conversion d’environ 14 pour une tension de bus DC
de 800V (Figure 2.1).
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Apport topologique : convertisseurs ‘miroir’ et multicellulaires

Dans la pratique, avec des structures conventionnelles de conversion DC-DC, il est
difficile d’atteindre des rapports de conversion supérieurs & 6-8 avec un haut rendement.
L’emploi de convertisseurs en cascade assure un haut rapport de conversion mais au
détriment du rendement et avec un accroissement du co(t, de la masse/volume du systéme et
de sa complexite.

Haut rendement et fort rapport de conversion sont antagonistes a 1’échelle d’une cellule de
commutation. Ce point est développé par la suite.

e Ratio de conversion et rendement, cas du convertisseur boost

Le schéma électrique du convertisseur élévateur en tension, type boost, est représenté a la
Figure 2.2. Contrairement a ce que peut suggérer la courbe théorique en bleu, le rapport de
conversion du convertisseur n’est pas infini. La présence d’éléments parasites dans les
différents composants vient limiter le ratio de conversion maximal atteignable (courbe rouge)
[7], [8], [9]. Le rendement (courbe verte) se dégrade d’autant plus que le rapport de
conversion est élevé. Celui-ci est de 50% lorsque la valeur maximale du ratio de conversion
est atteinte.
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10 100
9 S 20
. 8 80 v 1 R
o ~ . ouT
a ! (\ 02 ( ) =—+ |— pourD=1-4R,/R
26 / \ 60 ¢ Vivn /yax - 2 (Re
< o
8 s 50 £
g 7 |\ S
T 4 — 40 2
g 4 3
T 3 30 K
@ |
2 L= | RIR, =200 20 ===Prise en compte de la résistance série de l'inductance
1= "/T/ 10 Courbe théori
que
0 0 ===Rendement
0o 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Rapport cyclique D
()

Figure 2.2 : Convertisseur boost (a) schéma électrique de principe (b) expression du ratio de conversion et du
rendement en fonction du rapport cyclique (c) ratio de conversion et rendement en fonction du rapport
cyclique

Cet exemple illustre I’influence des éléments parasites du circuit sur le ratio de conversion
et sur le rendement. De maniere générale, les convertisseurs de type boost (élévateur de
tension) voient leurs ratios de conversion limités par les resistances présentes dans les
éléments actifs et passifs du circuit. 1l est impossible d’obtenir des rapports de conversion
quelconques. De plus, le rendement se dégrade trés fortement et rapidement a fort rapport de
conversion. Par conséquent, la topologie boost ne semble pas adaptée a notre application.
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Remarque : contrairement a ce qui vient d’étre présenté, le rapport de conversion des
convertisseurs de type buck (abaisseur de tension) n’est pas limité par les éléments parasites
du circuit. Néanmoins, le rendement se dégrade tout autant a fort rapport de conversion. De
plus, dans le cas de convertisseur travaillant & haute fréquence de commutation (>250kHz)
avec des composants de puissance type silicium, il est difficile d’atteindre de trés hauts
rapports de conversion du fait d’une durée de commande des composants actifs trop faible
[10].

e Puissance commutée, puissance transférée et rendement

Une autre approche pour comprendre le lien entre ratio de conversion et rendement est de
s’intéresser aux puissances mises en jeux dans une cellule de commutation [11], [12]. Dans ce
but, nous considérons la structure classique buck ou boost fonctionnant en mode synchrone
(85.2) avec des interrupteurs de puissance de type MOSFET identiques (Figure 2.3).
L’ondulation du courant dans I’inductance est considérée comme négligeable devant le
courant de la source basse tension Ipy (Iy(t)= Ipv).
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Figure 2.3 : Convertisseur buck ou boost
(a) schéma électrique de principe (b) grandeurs électriques caractéristiques

Puissance commutée Poom = Vuyv " Ly

Pertes statiques Peona = Rascon) * I2v

Pertes dynamiques Pow = fow "k Vyy - Ly

Pertes totales Poss = Peona + Pow = Rasony * 1oy + fow * k" Vv " Iy

Puissance commutee image des | P.,,, @ P}y
pertes totales

Puissance transféree Py

Puissance consommeée Pour = Py — Pross

Rendement _ Pour _ Pin = Pioss 1— Ploss
P Py Py

Lien rendement et puissance Prom

Peom @ Pioss = ~1_77

commutée / puissance transférée »

Tableau 2-1 : Puissance commutée, puissance transférée et rendement - synthése des équations en jeux
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Les semi-conducteurs sont dimensionnés afin de supporter la tension la plus élevée Vyy et
le plus fort courant Iy présent dans le convertisseur. La puissance commutée par les
interrupteurs de puissance est égale au produit de la tension commutée Vyy par le courant
commuté I y. Les principales pertes des semi-conducteurs sont les pertes par conduction et
par commutation. Les pertes statiques ou pertes par conduction sont égales au produit de la
résistance passante des composants actifs avec le carré du courant efficace les traversant. De
maniere simplifiée, la résistance passante dépend du calibre en courant du composant
déterminé a partir de Iy et est inversement proportionnelle a la tension de claquage du
composant imposé par la tension d’utilisation Vyy. En premiére approximation, les pertes
dynamiques ou pertes par commutation sont proportionnelles a la fréquence de commutation
des interrupteurs et au produit tension-courant commuté. De ce fait, la puissance commutée
est une image des pertes dans les semi-conducteurs. La puissance consommee par la charge
est égale a la puissance transférée moins les pertes. A partir de ces éléments, il est possible de
déterminer 1’allure générale du rendement en fonction du rapport de conversion. Les
expressions des différentes puissances mises en jeux sont résumeées au Tableau 2-1.

La Figure 2.4 et la Figure 2.5 permettent de visualiser I’impact du rapport cyclique sur le
rendement. Dans un but didactique et bien qu’il s’agisse de la méme topologie de
convertisseur, le cas élévateur et le cas abaisseur en tension ont été traités séparément avec
leurs conventions usuelles sur le rapport cyclique : rapport cyclique appliqué sur I’interrupteur
actif et rapport cycliqgue complémentaire appliqué sur I’interrupteur fonctionnant en mode
diode. Dans le cas boost, le rapport cycligue D est appliqgué a linterrupteur S,. Et
inversement, le rapport cyclique D est appliqué a I’interrupteur S; dans le cas buck.

A P ¢ A
commutée 1-7 n
Ptransférée

10 === Nmax

>D > D > D
0 091 0 1 0 1
() (b) (©)
Figure 2.4 : Topologie buck ou boost - fonctionnement en boost. Evolutions en fonction du rapport cyclique
(a) du ratio de conversion (b) du ratio entre puissance commutée et transférée (c) du rendement selon modéle
simplifié

Ces courbes montrent que le rendement (en vert) est une fonction strictement décroissante
du rapport de conversion et chute brutalement lorsque le rapport de conversion (en rouge)
tend vers I’infini. Cela s’explique par le fait que la puissance transférée a la charge devient de
plus en plus petite devant la puissance commutée lorsque le rapport de conversion est éleve.
Autrement dit, plus le ratio de conversion est important, plus les pertes deviennent grandes
par rapport a la puissance fournie par la source. Ce faisant, le rendement tend a s’annuler.

Ce résultat est intéressant pour deux raisons. D’une part, il vient corroborer et généraliser
au cas buck les conclusions de I’item précédent : la topologie buck ou boost n’est pas adaptée
a de forts ratios de conversion avec une exigence de fort rendement. D’autre part, on constate
qu’a I’échelle d’une cellule de commutation, haut rendement et fort ratio puissance commutée
sur puissance transférée sont antagonistes. Cette remarque ouvre la voie a I’investigation de
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topologie multicellulaire permettant d’obtenir un convertisseur a haut rendement et a haut
rapport de transformation gréace a des cellules de commutation judicieusement utilisées.

/ A Pcammutée AN
O ~1—q

P transférée

10 1

(b)
Figure 2.5 : Topologie buck ou boost - fonctionnement en buck. Evolutions en fonction du rapport cyclique
(a) du ratio de conversion (b) du ratio puissance commutée sur puissance transférée (c) du rendement selon
modeéle simplifié

e Approche proposée

L’introduction de ce chapitre a présenté le contexte et les enjeux du dimensionnement du
convertisseur DC-DC : celui-ci doit posseder un haut rendement a haut rapport de conversion
ce qui nécessite 1’évaluation de topologie multicellulaire.

Le chapitre débute par le rappel des principales caractéristiques électriques et de
dimensionnement de la structure classique buck et boost dans sa version une phase et deux
phases paralléles entrelacées et de la topologie série double buck/double boost.

Avant que ne soit présenté les caractéristiques du convertisseur miroir buck/miroir boost
utilisé dans la partie expérimentale (Chapitre 3), une ‘généalogie’ et les principales propriétés
du convertisseur ‘miroir’ sont introduites.

2.2  Convertisseur DC-DC non isolé

Ce chapitre rappelle les principaux résultats et caractéristiques de la topologie buck ou
boost et de la topologie double buck/double boost.

2.2.1  Convertisseur de type buck ou boost
e Introduction

La topologie buck ou boost est bien connue et est tres utilisée dans le domaine de
I’¢électronique de puissance. De trés nombreux ouvrages traitent de son dimensionnement de
maniere exhaustive [7], [9], [13]. Son schéma électrique de principe a été rappelé a la figure
Figure 2.3. Son principal intérét réside dans sa simplicité de fonctionnement et de mise en
ceuvre. Inconvénient majeur vis-a-vis du rendement, les interrupteurs sont dimensionnés par
rapport aux contraintes en tension et en courant les plus élevees du convertisseur. La
topologie buck ou boost montre rapidement ses limites lorsqu’il s’agit de travailler a fort
rapport de conversion et a haut rendement comme cela a été rappelé dans 1’introduction du
Chapitre 2. Néanmoins, le convertisseur buck ou boost reste un convertisseur DC/DC non
isolé de référence, raison pour laquelle il est ici presenté.

Le fonctionnement et les principales caractéristiques de la structure buck ou boost vont

étre développés en utilisant le convertisseur en mode élévateur de tension. La version du
convertisseur boost & 1 phase et a 2 phases est illustrée a la Figure 2.6 et a la Figure 2.7. La
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version a 2 phases ou boost entrelacé est introduite afin de pouvoir comparer les topologies
buck ou boost, double buck/double boost et la topologie étudiée miroir buck/miroir boost dans
ce chapitre avec le méme nombre de cellules de commutation. La commande de rapport
cyclique D est appliquée sur les interrupteurs commandés a 1’amorgage et au blocage S, et S,.
Les semi-conducteurs sont considérés comme parfaits. L’étude se place dans le cas de la
conduction continue.

s1]1 s1]7s3]2
P b d=fd
- C:: H IVHV ' C:: H {VHV
L2 S2| 'S4
va [ R vwx ng} ] R
@ ®

Figure 2.6 : Schémas électriques de principe (a) convertisseur boost (b) convertisseur boost entrelacé
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Figure 2.7 : Grandeurs électriques caractéristique (a) convertisseur boost (b) convertisseur boost entrelacé

e Principe de fonctionnement

Chaqgue période de commutation Ty, des interrupteurs est composée de 2 séquences de
fonctionnement (Figure 2.8).

Séquence 1: D’interrupteur S; est passant et 1’interrupteur S; est bloqué. Il n’y a pas de
transfert d’énergie entre la source basse tension Siy et la charge R. L’ inductance emmagasine
de I’énergie, le condensateur alimente la charge.

Séquence 2 : D’interrupteur S; est passant et 1’interrupteur S, est bloque. La source basse

tension et la charge sont connectées de maniére directe, il y a restitution de I’énergie
emmagasinee dans 1’inductance vers la charge. Le condensateur se charge.
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Figure 2.8 : Convertisseur boost - séquences de fonctionnement

Fonction de transfert : la fonction de transfert est déduite a partir de 1’annulation de la
tension moyenne aux bornes de I’inductance : Vy, /V,, = 1/(1 — D).

Boost entrelacé : la mise en paralléle indirecte (83.3.2.2) des deux cellules de commutation
est réalisée via les deux inductances L; et L,. Afin de tirer parti de la présence des deux
cellules de commutation, leurs signaux de commande sont déphases de 180° (Figure 2.7). La
fréquence des courants de la source et de la charge est alors double de la fréquence de
commutation des interrupteurs. De plus, I’ondulation du courant dans la source basse tension
est réduite par rapport a I’ondulation du courant dans les inductances du fait de
I’entrelacement des courants de chacune des phases. Enfin, la valeur de la capacité de sortie
est réduite par rapport au cas boost 1 phase grace a 1’augmentation de la fréquence du courant
dans la charge (la fréquence effective du courant dans la source S,y est double de la fréquence
de commutation).

e Contraintes sur les composants de puissance

Les composants de puissance doivent étre dimensionnés afin de supporter les contraintes
maximales en tension et en courant du convertisseur boost. Les parameétres permettant de
calculer les pertes et de choisir les interrupteurs sont présentés au Tableau 2-2 et au Tableau
2-3. L’ondulation du courant dans les inductances est négligée dans les expressions des
courants efficaces. En effet, I’ondulation créte a créte du courant dans I’inductance est
habituellement choisie inférieure a 30-40% de la valeur du courant moyen traversant

I’inductance. De ce fait, le facteur \/1+ 1/12- (Al /I,)? représentant Dinfluence de
I’ondulation sur la valeur efficace du courant peut étre approximé a 1 A titre indicatif,
I’augmentation de la valeur du courant efficace dans I’inductance (par rapport au cas continu :
A, = 0A) est négligeable et inférieure a 1% tant que ’ondulation relative du courant est
inférieure a 50% (I, s (AL /I, < 50%) < 1.01-1,).

Interrupteur $ Interrupteur 5
Lave Irms Imax Umax Lave Irms Imax Umax
Al Al
1-D)'Ly | y(A—=D) Iy ILV+7 Vav | DIy | VD -1y ILV+7 Vay

Tableau 2-2 : Convertisseur boost - synthése des contraintes sur les semi-conducteurs
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Interrupteurs $: et $3 Interrupteurs 5 et S1
]ave 117115 IMAX UMAX Iave ]rms ]MAX UMAX
ILV ILV ILV AIL ILV ILV ILV AIL
1-D) — 1-D)-— | —+— | W D -— D— | —+— |V
( ) 2 ( ) 5 5 + > HV > VD > > > HV

Tableau 2-3 : Convertisseur boost entrelacé - synthése des contraintes sur les semi-conducteurs

En absence de déséquilibre, le courant Iy de la source basse tension est partagé de
maniere égale entre les deux phases dans le cas du convertisseur boost entrelacé.

A puissance constante, il peut étre avantageux de répartir le courant sur plusieurs bras en
paralléle (83.3.2.2). Ici, le cas a deux cellules de commutation est uniqguement motive afin de
pouvoir réaliser des comparaisons & méme nombre de cellule de commutation.

e Dimensionnement des éléments passifs

Inductances : les parametres permettant le dimensionnement de 1’inductance sont présentés
au Tableau 2-4. L’expression du courant efficace dans 1’inductance fait apparaitre I’influence
de I’ondulation créte a créte du courant. Souligné dans I’item précédent, I’influence de
I’ondulation est habituellement négligeable. Le courant efficace dans 1’inductance est alors
défini comme égal au courant moyen de la source basse tension I yms=ILv.

AIL A[L’MAX L IL,rms [/L, MAX
D - VLV VLV VLV AL?
INAT 2 4 L Viy =V,
L fsw L- fow AlLyax * fsw Iiv + 12 Vi = Vi

Tableau 2-4 : Convertisseur boost - dimensionnement de l’inductance

Dans le cas du boost 2 phases, I’entrelacement des courants de phases conduit au
doublement de la fréquence du courant de la source basse tension Siy et a la réduction de son
ondulation par rapport a ceux observés dans les phases (Figure 2.7ICT et §3.3.2.2).
L’expression de I’ondulation du courant dans la source basse tension est donnée par (D >0.5) :

VLV
ALy, =—2—.(2D-1)
LV L 'fsw

Condensateur : le condensateur doit étre dimensionné afin de filtrer le courant carré découpé
par D’interrupteur du haut (S;, S3) de la cellule de commutation (Figure 2.7) et afin de
supporter la tension la plus élevée du convertisseur. Les paramétres permettant le
dimensionnement du condensateur de sortie sont donnes au Tableau 2-5.

AVay AVaymax c I rms Ve
D-lyy Iyy Iyy

—_— Viy
C- fow C - fsw AViuy max * fsw

Tableau 2-5 : Convertisseur buck/ boost - dimensionnement du condensateur
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Dans le cas du convertisseur boost entrelacé, la fréquence du courant est double dans le
condensateur de sortie. La valeur du condensateur de sortie est deux fois plus petite que dans
le cas du convertisseur boost & 1 phase.

e Conclusion

La topologie buck ou boost n’est pas adaptée a nos besoins de fort rapport de conversion
et de haut rendement. Néanmoins, elle reste une topologie de référence. Sa simplicité de
fonctionnement et ces caracteristiques électriques la rendent adéquate a de trés nombreuses
applications. Son dimensionnement par rapport aux contraintes maximales en courant et en
tension est sans doute son principal inconvénient.

Remarque : les résultats précédents s’appliquent au convertisseur buck puisqu’il s’agit de la
méme topologie, seul change le sens du transfert de 1’énergie. Le condensateur de sortie est
situé dans le cas buck du coté basse tension en parallele de la charge. L’expression du

. D-(1-D)-V 7
condensateur de sortie dans le cas buck est C = (—)’j" dans le cas buck entrelacé
8-L-AVLy fiw
(1-D)-(2:D-1)-Vyy
16-L-AV Ly fay

C =

Ces expressions different de celle du cas boost. Dans les deux cas, la capacité de sortie
située en parallele de la charge assure un niveau d’ondulation de la tension de sortie aux
bornes de la charge (par exemple une valeur typique est AVyyr = 1% - Voyr). Mais en terme
de contrainte et donc de dimensionnement il y a une grande différence. Du fait des spécificités
du type de source de chaque c6té de la cellule de commutation, le filtre cbté basse tension voit
une tension découpée et un courant quasi-constant, le filtre c6té haute tension voit un courant
découpé et une tension quasi-constante. De ce fait, le filtre c6té basse tension et le filtre coté
haute tension ne doivent pas étre considérés comme équivalents en termes d’approche de
conception.

2.2.2  Convertisseur de type double buck/double boost
e Introduction

La topologie double buck/double boost dans sa configuration bidirectionnelle en courant
est présentée a la Figure 2.9. La structure sous sa forme élévatrice en tension a été décrite par
Schneider Electric [14] en 1994 pour des applications de type alimentation sans interruption.
Le convertisseur est composé de deux cellules de commutation (cellules 1 et 2). Chacune de
ces cellules réalisent un hacheur soit de tension positive (cellule 1) soit de tension négative
(cellule 2) par rapport au point neutre N. Le convertisseur double buck/double boost possede
la méme fonction de transfert que le convertisseur buck ou boost. L’intérét principal de ce
convertisseur par rapport au convertisseur buck ou boost est la réduction par 2 des contraintes
en tension sur les interrupteurs de puissance. Cette caractéristique répond a I'un des
inconvénients majeurs de la structure buck ou boost (82.2.1) : les semi-conducteurs sont
maintenant dimensionnés pour la moitié de la plus élevée des tensions du convertisseur. Ceci
permet d’utiliser des composants de plus petit calibre en tension qui correspondent
généralement a un meilleur compromis entre pertes par conduction et par commutation.

Le fonctionnement et les principales caractéristiques du convertisseur double buck/double
boost vont étre développés en utilisant le convertisseur en mode élévateur de tension. La
commande de rapport cyclique D est appliquée sur les interrupteurs commandé a I’amorgage
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et au blocage S; et S3. Les interrupteurs sont considérés comme parfaits. L’étude se place dans
le cas de la conduction continue et avec un rapport cyclique supérieur a 0,5. Les inductances
et les condensateurs sont de méme valeur.
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* Ondulation du courant négligée
(@) (b)

Figure 2.9 : Convertisseur double boost (a) schéma électrique de principe (b) grandeurs électriques
caractéristiques

e Principe de fonctionnement

La commande des deux cellules de commutation est déphasée de 180 degrés. Chaque
période de commutation T, des interrupteurs est composée de 4 séquences de fonctionnement
correspondant a 3 états différents du convertisseur (Figure 2.10). Les allures des grandeurs
électriques caractéristiques sont données a la Figure 2.11.

Séquences 1 et 3 : les interrupteurs S, et S; sont passants et les interrupteurs S; et Sy sont
bloqués. Il n’y a pas de transfert d’énergie entre la source et la charge. Les inductances sont
connectées en série avec la source basse tension et emmagasinent de 1’énergie. Les
condensateurs fournissent de 1’énergie a la charge.

Séquence 2 : les interrupteurs S, et S, sont passants et les interrupteurs S; et Sz sont bloqués.
La source basse tension et la charge sont connectées de maniere directe, il y a restitution de
I’énergie emmagasiné dans les inductances vers la charge. Le condensateur C, se charge, le
condensateur C; se décharge.
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Figure 2.10 : Convertisseur double boost - séquences de fonctionnement

Séquence 4 : les interrupteurs S; et Sz sont passants et les interrupteurs S, et S, sont bloqués.
La source basse tension et la charge sont connectées de maniére directe, il y a restitution de
I’énergie emmagasiné dans les inductances vers charge. Le condensateur C; se charge, le
condensateur C, se décharge.

Fonction de transfert : la fonction de transfert est déduite a partir de 1’annulation de la

tension moyenne aux bornes d’une des inductances (Figure 2.10). Celle-ci est égale a celle du
convertisseur buck ou boost : V., /V,y = 1/(1 — D).
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Figure 2.11 : Convertisseur double boost - grandeurs électriques caractéristiques

e Contraintes sur les composants de puissance

Le Tableau 2-6 synthétise les contraintes en tension et en courant sur les interrupteurs de
puissance. Le pont diviseur capacitif formé par les condensateurs C; et C; réduit d’un facteur
2 la tension maximale Vyy appliquée sur les interrupteurs. Cette propriété peut étre mise a
profit afin d’utiliser des composants plus performants de plus faible calibre en tension que
ceux utilisés avec un convertisseur buck ou boost. Sans connaitre les caractéristiques de
I’application et les composants de puissance disponibles, il est difficile de donner une
conclusion genérale quant a la structure ayant le meilleur rendement entre le boost et le
double boost. Néanmoins, pour des applications de fort courant et avec des composants de
puissance de calibre inférieur en tension a ceux du convertisseur boost, le convertisseur
double boost a un réel intérét et mérite d’étre étudié.

Interrupteurs S et S1 Interrupteurs $; et 53
Lave Irms Imax Umax | Iave Irms Imax Umax
(1-=D) Iy NA=D) Iy ILV"'% % D-Iy | VDI, ILV+% %

Tableau 2-6 : Convertisseur double boost - synthése des contraintes sur les semi-conducteurs

e Dimensionnement des éléments passifs

Inductances : les deux inductances L; et L, sont parcourues par le méme courant de
fréquence apparente double par rapport a la fréquence de decoupage fs, des semi-conducteurs
(Figure 2.11). Les éléments permettant le dimensionnement de ces inductances sont présentés
au Tableau 2-7 en utilisant la variable Z=Li+Z,. Noter que ces inductances peuvent étre
remplacées par une seule inductance de valeur L [9].
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Al Al max L 11, rms Vi,max
Viv Viv Viv AJ?
_ W __.2p-1) 2 B 05V, — 0.5 Vil
Z'L'fsw Z'L'fsw Z'AIL'f:qw ILV+12 LV HV

Tableau 2-7 : Convertisseur double boost - dimensionnement des inductances

Condensateurs : la tension Vyy du c6té haute tension du convertisseur est égale a la somme
des tensions partielles aux bornes des condensateurs C; et C, (Figure 2.11). La fréquence de
I’ondulation créte a créte AVyy est double par rapport a la fréquence de commutation fy, des
interrupteurs. En effet, le déphasage de 180° des ordres de commandes entre S, et Sz crée des
tensions partielles entrelacées. L’ondulation de la source haute tension est donc réduite par
rapport a ’ondulation des tensions partielles. En 1’absence de déséquilibre, la tension
moyenne aux bornes des condensateurs est égale a la moitié de la tension Vyy. Les éléments
dimensionnant les capacités sont reportés au Tableau 2-8.

AVay AVraymax c Icrms Ve
1 I I
. (2D —1) il T Vv
C - fow C* fow AVhy max " fsw 2

Tableau 2-8 : Convertisseur double boost - dimensionnement des condensateurs

2.2.3  Comparaison des énergies entre les deux topologies classiques

A puissance commutée identique (Pyoost entretace = 2 Vmax * Unpax/2) = Iyax -
Vitax> Paoubte boost = 2 * Viax/2) * Iyax = Ivax * Vmax), ’énergie emmagasinée totale des
éléments inductifs est la méme dans la topologie paralléle et dans la structure série pour une
méme ondulation du courant dans la source basse tension. Cela signifie que, pour une
technologie donnée et a faible ondulation du courant dans les éléments inductifs, le volume et
la masse totale des éléments inductifs dans le convertisseur double buck/double boost et buck
ou boost entrelacé sont sensiblement égaux.

En ce qui concerne les condensateurs de sortie cOté haute tension du convertisseur,
I’énergie stockée a haut ratio de conversion est sensiblement plus faible dans le convertisseur
double boost que dans le convertisseur boost entrelacé. Par exemple, pour un ratio de
conversion de 10 (D=0.9), I’énergie totale stockée dans les condensateurs de sortie du boost
entrelacé est supérieure de 12.5% par rapport a 1’énergie stockée des condensateurs du
convertisseur double boost. L aspect discret et dépendant de la technologie rend difficile toute
estimation générale d’un éventuel gain en termes de volume et de masse. Pour ne citer que
I’exemple des condensateurs de type film polypropyléne employé en électronique de
puissance, le volume et la masse totales des condensateurs sont proportionnelles a 1’énergie
stockée. Dans ce cas, le gain en volume sera d’environ 33% a 6% pour un ratio de conversion
de 5a 20.

Un outil de comparaison des énergies stockées entre les différentes structures est présenté
au paragraphe 82.4.6.
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224 Conclusion

La topologie buck ou boost et la topologie double buck/double boost posséde la méme
fonction de transfert. Autrement dit, les deux structures atteignent les mémes ratios de
conversion théorique. Tout comme pour la topologie buck ou boost, la topologie double
buck/double boost doit travailler avec des rapports cycliques réduisant fortement son
rendement pour les points de fonctionnement a haut ratio de conversion. L’emploi du double
buck/double boost est principalement motivé par la réduction de la contrainte en tension sur
les interrupteurs de puissance. Cette réduction d’un facteur 2 par rapport au cas buck ou boost
permet, suivant la valeur de la tension maximale du convertisseur, d’employer des
composants plus performants de plus faible calibre en tension. Inconvénient de cette topologie
série, le dimensionnement des inductances et des interrupteurs reste assujetti a la valeur
maximale du courant dans le convertisseur.

2.3  Convertisseur ‘miroir’

231 Introduction

Cette partie présente une ‘généalogie’ des convertisseurs avec pour objectif de situer le
convertisseur miroir par rapport aux convertisseurs usuels. La démarche, non exhaustive,
essaie de positionner le convertisseur miroir par rapport au convertisseur de référence buck ou
boost, au convertisseur de type paralléle buck ou boost entrelacé et au convertisseur de type
série double buck/double boost.

D’abord introduit sous la forme miroir buck/miroir boost, le convertisseur miroir est
ensuite présenté de maniere plus générale avec ’introduction de la macro-cellule. Enfin, la
topologie miroir est étendue au cas multi-source.

2.3.2 Du convertisseur buck ou boost au convertisseur miroir

Le convertisseur buck ou boost sert de convertisseur de référence. A partir de celui-ci,
plusieurs variantes sont développées. Les variantes visent a pallier les principaux défauts du
convertisseur buck ou boost et a répondre a nos besoins de haut rendement a fort rapport de
conversion. Notre attention se porte sur des topologies réduisant les contraintes sur les
interrupteurs de puissance et sur les éléments inductifs afin de minimiser les pertes. Les
variantes couvrent les topologies série, paralléle et pour finir série-paralléle. L’aspect série
permet de répartir la plus élevée des tensions sur plusieurs cellules de commutation. La
réduction de contraintes qui s’en suit sur les interrupteurs de puissance permet 1’emploi de
composants de plus petit calibre en tension, composants qui sont généralement plus
performants. L’aspect paralléle (mise en parall¢éle indirecte plus précisément) permet de
partager dans plusieurs phases le courant le plus élevé du convertisseur ce qui réduit les
contraintes en courant sur les composants de puissance et aussi sur les inductances.

Les variations proposées sont réalisees a partir de deux cellules de commutations
élémentaires, nombre minimal de cellules de commutation permettant la conception de
convertisseurs de type série, parallele ou série-paralléle. Avant d’étre synthétisées, les
caractéristiques principales des convertisseurs sont énoncées.

Convertisseur buck ou boost : le convertisseur buck ou boost est le convertisseur DC-DC de
réference (Figure 2.12). Son intérét et ses limites ont été présentes dans les paragraphes
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précédents §2.1 et §2.2.1. Il est a retenir que le convertisseur buck ou boost est intéressant car
de conception et d’utilisation simple mais son rendement est tributaire du ratio de conversion.
Celui-ci se dégrade rapidement a fort rapport de conversion. Au niveau du dimensionnement,
les interrupteurs de puissance sont dimensionnés par rapport aux contraintes courant-tension
les plus élevées dans le convertisseur. Le calibre en tension des semi-conducteurs doit pouvoir
supporter la tension Vyy. L’inductance et les composants de puissance sont dimensionnés par
rapport au courant Ipy.

1
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(@) (b)

Figure 2.12 : Convertisseur boost (a) schéma électrique de principe (b) modéle moyen

1°*" génération - variante 1 - convertisseur buck ou boost entrelacé : le convertisseur buck
ou boost entrelacé a deux phases (Figure 2.13) est une variante du convertisseur buck ou
boost. La mise en paralléle des deux cellules de commutation permet d’augmenter la
puissance du convertisseur ou de réduire les pertes par conduction a puissance constante
(83.3.2.2). La contrainte en courant dans les interrupteurs de puissance et dans les inductances
est réduite par deux par rapport au cas buck ou boost grace au partage du courant dans les
deux phases. L’entrelacement des courants est bénéfique sur le dimensionnement des filtres
du convertisseur : ondulation réduite du courant dans la source basse tension par rapport a
I’ondulation du courant de phases, augmentation de la fréquence apparente des courants
d’entrée et de sortie. L’augmentation du nombre de phases peut aussi étre mise a profit avec le
couplage des deux inductances (83.3.2.2). Les interrupteurs de puissance restent
dimensionnés par rapport a la plus élevée des tensions du convertisseur.
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Figure 2.13 : Convertisseur boost entrelacé (a) schéma électrique de principe (b) modéle moyen

1°" génération - variante 2 : le schéma électrique de principe de la variante 2 est présenté a
la Figure 2.14 et son modele moyen a la Figure 2.15. Cette variante répond au besoin de
I’alimentation de deux charges indépendantes a partir d’une source de tension basse tension
commune. La source basse tension et les inductances bénéficient des mémes avantages que
ceux présenté dans le convertisseur buck ou boost entrelacé. Les filtres de sortie ne profitent
plus de I’effet de I’entrelacement. Les interrupteurs sont dimensionnés par rapport a leurs
tensions maximales respectives.
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Figure 2.14 : Variante 2 - schéma électrique de principe
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Figure 2.15 : Modéle moyen (a) variante 2 (b) variante 3

1°" génération - variante 3 : le schéma électrique de principe de la variante 3 est présenté a la
Figure 2.16 et son modéle moyen a la Figure 2.15. Cette variante présente les mémes
caractéristiques que la variante précédente a ceci pres que la tension Vyy, est flottante.
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Figure 2.16 : Variation 3- schéma électrique de principe

1°" génération - variante 4 - convertisseur double buck/double boost : le schéma électrique
de principe est représenté a la Figure 2.9 avec une seule source basse tension et a la Figure
2.17 avec deux sources basse tension. Le grand intérét de cette topologie par rapport au
convertisseur buck ou boost est la réduction de la contrainte maximale en tension sur les
interrupteurs permettant I’emploi de composants de puissance plus performants. Le déphasage
des ordres de commande entre les deux cellules de commutation permet de doubler la
fréquence apparente des courants d’entrée/sortie du convertisseur et cela permet
I’entrelacement des deux tensions flottantes des cellules de commutation ce qui réduit
I’ondulation de la tension aux bornes de la charge. L’inconvénient de cette structure est le
dimensionnement de I’inductance et des composants de puissance par rapport au courant le
plus élevé du convertisseur Iy.
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Figure 2.17 : Convertisseur double boost (a) schéma électrique de principe (b) modéle moyen

2°™ génération - variante 2-1: le schéma électrique de principe de la variante 2-1 est
présenté sous deux formes a la Figure 2.18. Cette variante découle de la variante 2. La source
basse tension alimente une charge haute tension. Son intérét est en pratique limité du point de
vue du rendement et du ratio de conversion. Neanmoins, il est intéressant de remarquer que la
tension de sortie est répartie sur les deux cellules de commutation. Cette topologie est non
sans rappeler le convertisseur double boost.

2
i
Viv L2 1p2 __I
f = }1 | C2
— —
g |- V
I:;-DZ S L ] L1 ~ " it
c2 C1 / 1 "
2 w|@ ;
D2 D1 L1 ..
Y Y ::l
ci
|_
1-D1

Figure 2.18 : Variation 2-1 - schéma électrique de principe

2°™ génération - variante 3-1 - convertisseur miroir buck/miroir boost: le schéma
électrique de principe est représenté a la Figure 2.19. La structure est de type série-parallele.
Elle combine les avantages de la structure double buck/double boost et de la topologie buck
ou boost entrelacé : les contraintes maximales en tension et en courant ne sont pas appliquées
sur les interrupteurs de puissance et sur les inductances. Cette caractéristique est d’autant plus
prononcee que le rapport de conversion est élevé (82.4.4). La réduction des contraintes sur les
semi-conducteurs et le haut potentiel de ratio de conversion font de cette structure un parfait
candidat pour répondre a nos besoins.

A notre connaissance, la structure miroir est présente dans la littérature seulement sous la
forme de ce que nous désignons ici comme la topologie miroir boost (convertisseur elévateur
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en tension, tension 2 niveaux). Il semble que la topologie miroir boost ait été introduite en
2006 sous le nom de IDD boost pour Interleaved Double Dual boost [7], [15].
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Figure 2.19 : Convertisseur miroir boost (a) schéma électrique de principe (b) modéle moyen

2°™ génération - variante 3-1 - convertisseur HSP : cette variante est la méme que la
version précédente mais appliquée au cas multi-source. Elle est représentée a la Figure 2.20
dans une configuration abaisseur de tension avec une source haute tension Syy et deux sources
basse tension Spy; et Spyvz en lieu et place d’une source unique basse tension.

Cette topologie est employée par Alstom [16] dans les locomotives BB36000. Les
tensions flottantes aux bornes des deux cellules de commutation sont utilisées comme deux
sources de tension réglables de maniere indépendante.
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Figure 2.20 : Convertisseur HSP - schéma électrique de principe

La locomotive BB36000 a été concue afin de pouvoir fonctionner pour 3 types de réseaux
électriques (multi-tension) : 25kV a 50Hz, 3kV et 1.5kV et alimenter 4 moteurs de traction de
1 500kW via des onduleurs de tension. Sous caténaire 3kVDC, les cellules de commutation a
base de thyristor GTO (Gate Turn-Off Thyristor) sont configurées sous la forme d’un
convertisseur désigné par Alstom sous le terme de HSP pour Hacheur Série-Parallele. Les
deux bus indépendants sont régulés a 2.8k\VDC (Figure 2.21).
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Figure 2.21 : Convertisseur HSP Alstom - Locomotive BB 36000 - schéma du circuit de puissance
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2.3.3  Principales caractéristiques de la topologie miroir

La topologie miroir tire son nom de la symétrie observée autour de la source basse tension
(ou des inductances dans le cas de sa déclinaison multi-source) (Figure 2.22).

- Nlacro_fvl‘lﬁ
C1 [ cellule

| W@

~~v—_l|Macro]] _L_
cellulefl &3]

Figure 2.22 : Convertisseur miroir avec macro-cellules - schéma électrique de principe

Une représentation de principe d’une macro-cellule est donnée a la Figure 2.23. Dans le
cas général, une macro-cellule est composée de cellules de commutations mise en série de
maniere indirecte (par exemple : NPC [17], FC [18], ANPC [19], etc.) et de phases mise en
paralléle de maniére indirecte via des inductances indépendantes ou magnétiquement couplées
[20], [21], [22]. Les interrupteurs de puissance représentés au niveau de la macro-cellule sont
une association directe série et/ou paralléle de composants de puissance discrets.

Macro
cellule

Figure 2.23 : Macro-cellule - schéma de principe

La Figure 2.24 compare les contraintes tension-courant maximales subies par les
interrupteurs de puissance dans le cas du convertisseur miroir buck/miroir boost avec le
convertisseur de référence buck ou boost, le convertisseur buck ou boost entrelacé et le
convertisseur double buck/double boost. Cette comparaison met en évidence I’intérét de la
structure miroir buck/miroir boost a fort rapport de conversion par rapport aux autres
topologies.

L’aire du produit tension-courant commuté est une image des pertes dans les semi-
conducteurs (82.1). Caractéristique propre de la topologie miroir, les contraintes tension-
courant varient en fonction du rapport de conversion (82.4.4). Lorsque celui-ci est unitaire, la
puissance commutée pour chaque cellule de commutation du convertisseur miroir est égale a
la puissance commutée du cas buck ou boost, puissance deux fois supérieure au convertisseur
double buck/double boost ou au convertisseur buck ou boost entrelacé. Le rapport de
conversion unitaire est le cas le plus défavorable au convertisseur miroir buck ou boost. A
ratio de conversion infini, la puissance commutée par les cellules de commutation du
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convertisseur miroir buck/miroir boost est deux fois plus faible que le cas double buck/double
boost ou buck ou boost entrelacé. L’égalité entre les puissances commutées de ces
convertisseurs est atteinte pour un ratio de conversion de 2.41 (Figure 2.24).

Double buck/
ImAX
A double boost Buck/boost

ILv
Puissance commutée :

Double buck/double boost

/2 Buck/boost Buck/boost entrelacé
entrelacé
Miroir buck/miroir boost
(ratio de conversion unitaire)
Miroir buck/miroir boost
(ratio de conversion infinie)
0 » Umax
Vhv/2 Vhv
Point Ratio D -%-
1 241 41.4
2 5 66.7
3 10 81.8
4 15 87.5

*rapport cyclique en convention boost

Figure 2.24 : Comparaison des contraintes tension-courant sur les semi-conducteurs - convertisseur miroir
buck/miroir boost, convertisseur buck ou boost, convertisseur buck ou boost entrelacé et convertisseur
double buck/double boost.

En gardant a I’esprit que la puissance commutée est une image des pertes dans les
composants de puissance, il apparait clairement que la topologie miroir buck/miroir boost
aura un meilleur rendement a haut rapport de conversion par rapport aux autres topologies
présentées car elle nécessite moins de puissance commutée générant moins de pertes dans les
semi-conducteurs. La réduction de la puissance commutée conduit a 1’utilisation de
composants de puissance de calibres inférieurs réduisant le colt de la partie semi-conducteur.

Remarque : la puissance commutée de la cellule de commutation des structures
multicellulaires double buck/double boost et buck ou boost entrelacés est deux fois plus faible
que la puissance commutée de la cellule de commutation du convertisseur buck ou boost.
Comportant deux cellules de commutation, la puissance commutée totale est équivalente entre
ces 3 convertisseurs. Pourtant, il y a un intérét a utiliser ces structures. Dans le cas du
convertisseur double buck/double boost I’emploi de composants de puissance de plus petit
calibre en tension, composants plus performants, permet d’améliorer le rendement. Dans le
cas du convertisseur buck ou boost entrelacé, le calibre en tension est le méme que ceux du
convertisseur buck ou boost. Une réduction des pertes est réalisée grace au partage du courant
ILv dans les deux phases. En effet, les pertes par conduction dans les semi-conducteurs sont
proportionnelles au carré du courant les traversant, elles sont donc réduites par 2 lors du
passage vers la structure multicellulaire. Enfin, coupler les phases peut permettre de réduire
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les pertes magnétiques. Les bénéfices de ces deux topologies se retrouvent dans la topologie
miroir buck/miroir boost lorsqu’elle est utilisée a fort rapport de conversion.

La Figure 2.25 présente les contraintes tension-courant de la structure miroir dans un cas
général. En absence de déséquilibre entre phases, le courant de chaque phase est égal a
ILv/(Npar(1+D)), avec npar €gal @ npar=n/2 et n nombre de phases total du convertisseur, D
rapport cyclique en convention élévateur de tension (82.4.2). Pour une tension également
répartie entre les cellules de commutation, la tension maximale aux bornes des semi-
conducteurs est égale a Vuv/(Nsgrie'(1+D)), ngrie st égal au nombre de cellules de
commutation en série dans les macro-cellules, D rapport cyclique en convention élévateur de
tension.

Les contraintes tension-courant dans le cas des convertisseurs miroir boost 8 phases et
double boost 8 phases utilisées dans la partie expérimentale sont représentées a la Figure 2.25.

Structure série

IMAX Nombre de niveaux
A 765 4
<109
he : : : : . Double buck/Double boost
L % (8 phases)
[ T
L o @
1l ° =
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O I Z 0
A el e e e o &
[ 5 < o - o
L 8o L’ Miroir buck/miroir boost
(I I I 2o .o’ (2 phases, macro-cellules 2 niveaux)
0 o
RN I e j
\\/\"O [ <
\5\% :::::::::i 2 It Miroir buck/miroir boost
N P .’ (8 phases, macro-cellules 2 niveaux)
0 [ l > Uniax
LL L L L %,
e e v

Figure 2.25 : Comparaison des contraintes tension-courant - convertisseur multicellulaire série,
convertisseur paralléle et convertisseur série-parallele

Pour conclure cette partie, les structures miroirs sont généralisables au cas de n sources
indépendantes (Figure 2.26 genéralisation structure miroir et variante HSP Figure 2.27).
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wl D

Figure 2.26 : Convertisseur miroir buck ou boost avec n sources indépendantes - schéma électrique de
principe
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Figure 2.27 : Convertisseur HSP avec n sources indépendantes - schéma électrique de principe

2.4 Convertisseur miroir buck/miroir boost etudié dans
la these

2.4.1  Présentation de la topologie miroir buck/miroir boost

La topologie miroir buck/miroir boost [23] est illustrée a la Figure 2.28. Dans sa forme
élémentaire, la topologie est composée de deux cellules de commutation flottantes (1 et 2) et
de deux inductances L; et L,. Chaque cellule de commutation forme avec son inductance
associée un convertisseur flottant de type buck ou boost référencé soit par rapport au potentiel
V, soit par rapport au potentiel Vg dont la source basse tension est la source S,y et dont la
source haute tension est flottante et de tension Vi . La bidirectionnalité en courant des
cellules de commutation permet au convertisseur de travailler en mode élévateur (mode boost,
SLv . générateur et Syy: charge) ou en mode abaisseur (mode buck, S,y : charge, Spy:
générateur).
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<+ Mode élévateur de tension 1
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Figure 2.28 : Convertisseur miroir buck/miroir boost - schéma électrique de principe

La structure série-paralléle miroir palie aux principaux inconvénients du convertisseur de
référence buck ou boost et des convertisseurs parallele buck ou boost entrelacé et série double
buck/double boost (82.3.3). En effet, les éléments actifs et passifs qui composent le
convertisseur ne subissent pas les contraintes maximales du convertisseur. L’agencement non
standard des cellules de commutation permet a la topologie miroir d’atteindre des ratios de
conversion éleve et cela, sans détériorer le rendement. Le haut rendement a fort ratio de
conversion est rendu possible, d’une part, grace aux contraintes réduites sur les composants et
d’autre part, grace au rapport cyclique des cellules de commutation qui reste moins pénalisant
qu’avec les convertisseurs de référence. L’entrelacement des commandes des cellules de
commutation permet d’augmenter la fréquence apparente de la tension Vyy et du courant Iy
des sources du convertisseur et de reduire leurs ondulations respectives. Le convertisseur
miroir peut aussi bénéficier du remplacement des inductances indépendantes par des
inductances magnétiquement couplés afin d’augmenter sa densité de puissance et d’améliorer
son rendement (ICT3.3.2.2). Il est & remarquer qu’une des sources Sy OU Spy doit étre
flottante (Figure 2.19) comme cela est le cas avec le convertisseur double buck/double boost.
Enfin, autre spécificité du convertisseur miroir, les sources d’entrée et de sortie du
convertisseur ainsi que les condensateurs flottants sont toujours en série quel que soit 1’état du
convertisseur (Figure 2.31).

24.2 Fonctionnement

Le fonctionnement et les principales caractéristiques de la topologie miroir buck/miroir
boost vont étre développés en utilisant le convertisseur en mode élévateur de tension (Figure
2.29). Le rapport cyclique D est appliqué aux interrupteurs commandés a 1’amorcage et au
blocage S et S3. Les interrupteurs S; et S, actifs lors d’un transfert direct d’énergie entre les
deux sources sont commandés avec un rapport cyclique égal a 1-D. Les interrupteurs sont
considérés comme parfait. L’étude se place dans le cas de la conduction continue et avec un
rapport cyclique supeérieur a 0,5. Les inductances L; et L, et les condensateurs C; et C, sont
respectivement identiques.
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Figure 2.29 : Convertisseur miroir boost - schéma électrique de principe

Avec une commande adaptée et des paramétres du circuit symétrique, les tensions aux
bornes des deux cellules de commutation sont égales entre elles et valent : V.o;;— = Vieeys =
(Vv + V) /2. La commande des deux cellules de commutation est déphasée de 180 degrés.
Chaque période de commutation T, des interrupteurs est composée de 4 seéquences de
fonctionnement correspondant a 3 états différents du convertisseur (Figure 2.31). Les allures
des grandeurs électriques caractéristiques sont données a la Figure 2.30.
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Figure 2.30 : Convertisseur miroir boost - grandeurs électriques caractéristiques

Séquences 1 et 3 : les interrupteurs S, et Sz sont passants et les interrupteurs S; et S, sont
bloqués. Les inductances L; et L, emmagasinent de 1’énergie. Les condensateurs C; et C,
restituent leur énergie a la charge.

Séquence 2 : les interrupteurs S; et S, sont passants et les interrupteurs S; et Sz sont blogués.
L’inductance L; et le condensateur C, emmagasinent de 1’énergie. L’inductance L, et le
condensateur C; délivrent de 1’énergie a la charge et au condensateur Co.

Séquence 4 : les interrupteurs S; et Sz sont passants et les interrupteurs S, et S, sont bloqués.

L’inductance L, et le condensateur C; emmagasine de 1’énergie. L’inductance L; et le
condensateur C, délivrent de 1’énergie a la charge et au condensateur C..
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Figure 2.31 : Convertisseur double boost - séquences de fonctionnement

2.4.3 Fonction de transfert - ratio de conversion

La fonction de transfert de la topologie miroir peut étre calculée a partir de I’annulation de
la tension moyenne aux bornes d’une des inductances (Figure 2.31) ou a partir du modele

moyen du convertisseur (Figure 2.32). La fonction de transfert tension de sortie sur tension

5 , 714 . y 5 . . Vav 1+D

d’entrée correspondant au cas élévateur de tension est donnée par 1’expression : o= T
LV -

La Figure 2.33 représente le ratio de conversion Viuy/Vyy et le ratio Vi v/Vyy en fonction du

rapport cyclique D du convertisseur miroir buck/miroir boost et des convertisseurs buck ou

boost, buck ou boost entrelacé et double buck/double boost qui possédent une méme fonction

de transfert (82.2).
Vs

D T(vw V)2 C)va C)T(vw w2 () IVHV

Va

Figure 2.32 : Convertisseur miroir buck/miroir boost - modéle moyen

Le ratio de conversion du convertisseur miroir tend a étre deux fois plus élevé lorsque le
rapport cyclique tend a étre unitaire que le ratio de conversion obtenu avec le convertisseur
buck ou boost. Cette propriété permet au convertisseur miroir de fonctionner avec des
rapports cycliques plus faible pour un méme ratio de conversion ce qui réduit les contraintes
sur les semi-conducteurs et donc réduit les pertes. La partie expérimentale 83.2 illustre
parfaitement ce dernier point. L’interconnexion entre deux réseaux continus 28VDC et
540VDC nécessite un ratio de conversion d’environ 19.3. Le rapport cyclique théorique est
égal a 94.8% (1-D=5.2%) dans le cas du convertisseur buck ou boost et il est égal a 90.1% (1-
D=9.9%) dans le cas du convertisseur miroir (Figure 2.33). A ce niveau de ratio de
conversion, la tension aux bornes des semi-conducteurs est quasiment égale a la tension du
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cas série 3 niveaux, le courant commuté est quant a lui quasiment égal au courant du cas
paralléle 2 phases (Tableau 2-10, Figure 2.24 et Figure 2.34).

Ratio V/V,, en fonction du rapport Ratio V/Vy, en fonction du rapport
cyclique D cyclique D
30 — — 1 \ \
Miroir buck/Miroir boost Miroir buck/Miroir boost
e===Buck/Boost D=94,8% 0,8 e===Buck/Boost —]
20 ~
Y 0,6
0,4
10
02 D:9<‘8%7
\ \ =
0 * * * 0 -
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Rapport cyclique D Rapport cyclique D
(a) (b)
Figure 2.33 : Convertisseur miroir buck/miroir boost et convertisseurs de référence (a) ratio Vi /Vyy (b) ratio
ViV

La topologie miroir buck/boost peut aussi étre employée afin d’atteindre des ratios de
conversion ‘inatteignable’ avec la structure classique buck ou boost du fait de sa capacité a
atteindre de trés haut rapport de conversion. Par exemple, un ratio de conversion théorique de
39 est atteignable pour un rapport cyclique D de 95%.

2.4.4  Contraintes sur les composants de puissance

Le Tableau 2-10 synthétise les contraintes en tension et en courant sur les interrupteurs de
puissance. Les contraintes dépendent du rapport cyclique D et sont d’autant plus réduites que
le rapport cyclique et donc le ratio de conversion est important. Le paragraphe §2.3.3 a
montré qu’a fort ratio de conversion, le produit tension-courant commuté image des pertes
dans les semi-conducteurs est plus faible dans le cas du convertisseur miroir que dans le cas
de structure série ou paralléle possedant le méme nombre de cellule de commutation.

Le Tableau 2-10 résume les contraintes en courant et en tension des convertisseurs
paralléle boost entrelacé a 2 phases, du convertisseur série double boost et du convertisseur
série-paralléle miroir boost. Les contraintes sont exprimées pour un méme ratio de conversion
Viv/VLy des convertisseurs. Le calcul des pertes dans les semi-conducteurs est détaillé au
83.2.4.1.

Interrupteurs 5 et Ss Interrupteurs $; et $3

Iave [Ims [IIMX UM‘IX [ave Ilms IMAX UAMX

A-D)-Iy | JA=-D)-Iy | I % Vav | DLy | ND-Iy | I Al | Vuy

+
1+D 1+D 1+D+2 1+D | 1+D 1+D 1+D 2 1+D

Tableau 2-9 : Convertisseur miroir boost - synthése des contraintes tension-courant sur les semi-conducteurs

Le comportement serie-parallele de la topologie miroir se retrouve dans 1’expression des
contraintes maximales relatives : pour un rapport de conversion infini, la topologie miroir a
les mémes contraintes en tension que la structure serie et les mémes contraintes en courant
que la structure paralléle.
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La comparaison entre les courants moyens et efficace des différentes structures fait
apparaitre ’aspect paralléle de la topologie miroir ainsi que I’effet de la différence de
cyclique @ méme ratio de conversion (Figure 2.34) :

interrupteurs 1-D : alors que le courant moyen de la structure miroir boost est égal a
celui de la structure double boost (Iave,mimir boost = lave,double boost = 2
Iave,boostentrelacé), le courant efficace est quant a lui plus faible que celui du
. \ A . L1 %4 |4 N f
convertisseur double boost et tend a étre égal a —- fvﬁ =0.707 - /Vﬂ a ratio de
HV

HV
conversion infini.
interrupteurs D : le courant moyen du convertisseur miroir est égal au courant moyen

de la topologie para”éle (Iave,miroir boost = Iave,boost entrelace = 1/2*
Luve,doubie boost )- L€ courant efficace de la structure miroir est Iégérement supérieur &
celui de la topologie paralléle et ils tendent a étre égaux a fort ratio de conversion.
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Interrupteurs
% Courant moyen et courant efficace Contraintes maximales
[72]
B 1-D D 1-Det D
g
=
8 Iave Irms Iave Irms IMAX - AIL/Z UMAX
Iy Iy Iy Iy Iy Vv
ks
g% 1V 1|V 1 <1_ﬁ) (1 VLV) 1 1
8 JE 2 VHV 2 VHV 2 VHV 2 VHV 2
(]
Q
S8 W Viy (-0 | o=t 1 X
2 8| Vav Vv Viy Vay 2
L]
é 'g VLV VLV VLV 1 VLV 1 VLV 2 1 VLV 1 VLV
£ 8| — (1+2) s (=) 2 (1= (22 {1+ [ (1+—
S a9 Vv 2-Vyy Viy/ | 2 Vav/ | 2 Vav 2 Vv 2 Vv

Tableau 2-10 : Synthese des contraintes sur les semi-conducteurs en fonction du ratio de conversion -
convertisseur paralléle boost entrelacé a 2 phases, convertisseur série double boost et convertisseur série-

paralléle miroir boost

Les interrupteurs les plus sollicités de la structure miroir, c'est-a-dire les interrupteurs
actifs lorsque les inductances stockent de 1’énergie (interrupteurs D), ont des contraintes quasi
similaires de celles du cas boost entrelacé ce qui est favorable pour le rendement et montrent
de nouveau le caractére paralléle de la topologie miroir.
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Contraintes sur les interrupteurs 1-D Contraintes sur les interrupteurs D
en fonction du ratio de conversion en fonction du ratio de conversion
11m I ) S B B B B 1 T I Ay —
. == |ave - Boost entrelacé | ‘ |
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(a) (b)
Figure 2.34 : Contraintes sur les semi-conducteurs en fonction du ratio de conversion - convertisseur
paralléle boost entrelacé a 2 phases, convertisseur série double boost et convertisseur série-paralléle miroir
boost (a) contraintes en courant sur les interrupteurs 1-D (b) contraintes en courant sur les interrupteurs D

2.45  Dimensionnement des éléments passifs

Inductances : le courant Iy fourni par la source basse tension est égale a la somme des
courants traversant les inductances L; et L et du courant de la charge lay: ILv(t)=I1(t) - Tny +
I2(t) (Figure 2.31). L’ondulation du courant dans la charge Alyy est considérée négligeable
devant sa valeur moyenne Iy ce qui conduit a considérer lyy constant. L’ondulation du
courant de la source Al y dépend de 1’ondulation du courant dans les deux inductances L; et
L,. Le dimensionnement des inductances est similaire a celui réalisé dans le cas du
convertisseur boost paralléle a deux phases entrelacés (§2.2.1). L’ondulation du courant dans
la source Al est réduite par rapport a I’ondulation du courant dans les inductances
Al Al =D Vi) /(L - fsw) (83.3.2.2). Autre conséquence du déphasage des ordres de
commandes, 1’ondulation du courant dans la source Al,y est de fréquence double par rapport a
la fréquence de commutation fy, des interrupteurs (Figure 2.30). Les inductances sont
identiques et valent L=L;=L,. En I’absence de déséquilibre, le courant moyen dans
I’inductance est égale a I; = I;;/(1 + D). Les éléments dimensionnant les inductances sont
reportés au Tableau 2-11.

Aly Alymax L I, rms Vi max
V, V, V, 2 Viy =V,
LV (2D —1) LV LV 24 ﬂ LV HV
L fow L fow AlL - fow Lv 12 2

Tableau 2-11 : Convertisseur miroir boost - dimensionnement des inductances

Le dimensionnement des inductances (non couplées ou couplées) dans le cas multi-phase
2 niveaux est introduit au §3.3.2.2.

Condensateurs : la tension Viy du c6té haute tension du convertisseur est égale a la somme
des tensions flottantes Vcen+ et Ve aux bornes des condensateurs C; et C, et de la tension de
la source Siv: Vuv(t)= Veen+(t) - Vov + Veari(t) (Figure 2.31). En supposant la source de
tension Sy parfaite, I’ondulation de la tension AVyy dépend uniquement de 1’ondulation des
tensions flottantes Vee+ €t Veer.. De ce fait, le dimensionnement des condensateurs C; et C,
est équivalent a celui de la topologie série double boost (82.2.2). Illustré a la Figure 2.30, le
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déphasage de 180° des ordres de commandes des interrupteurs S, et Sz conduit a une
fréquence de I’ondulation créte a créte AVyy double de la fréquence de commutation fy, des
interrupteurs et a une ondulation AVyy réduite par rapport a 1’ondulation des tensions
flottantes Veei+ €t Veell-: AVpeyy = (D * Iyy)/(C - fsu). En I’absence de déséquilibre, la tension
moyenne aux bornes des condensateurs C; et C, est égale a (Vv +Vuy)/2. Les condensateurs
sont identiques et valent C=C;=C,. Le calcul de I’ondulation AVyy est réalisé en considérant
que I’ondulation du courant dans les inductances Al est négligeable devant la valeur
moyenne du courant I les traversant (I (t)= 1.). Les éléments dimensionnant les capacités
sont reportés au Tableau 2-12.

AVay AVeaymax c Icrms Ve
I I I
HY . (op — 1) HY HV Viy+Vyy
C - fow C* fow AVhy max " fsw 2

Tableau 2-12 : Convertisseur miroir boost - dimensionnement des condensateurs

L’augmentation du nombre de phase en parallele permet de réduire la valeur des
condensateurs flottants d’un facteur n/2, n nombre de phases totales du convertisseur. La
fréquence des ondulations de la tension AVyy est égale a nfy,.

2.4.6  Comparaison des énergies avec les topologies classiques

Le ratio ‘énergie totale des éléments inductif du convertisseur miroir E L'TOTmiroir’ sur
‘I’énergie totale des éléments inductif du convertisseur boost entrelacé ou double boost
Evror f’ est représenté a la Figure 2.35. Les équations sont données au Tableau 2-13.

L’énergie des éléments inductifs du convertisseur série et du convertisseur parallele est égale
(82.2.2). Intéressé par 1’évaluation du convertisseur miroir 8 haut ratio de conversion, les
structures ont été étudiées en conduction continue et pour des rapports cycliques supérieur a
0.5, ce qui correspond a un ratio de conversion de 2 dans le cas des convertisseurs de
références et a un ratio de 3 dans le cas de la structure miroir. Pour une méme ondulation du
courant Aly, 1’énergie stockée par les inductances de la topologie miroir boost est plus faible
ou quasi égale (& fort ratio de conversion) a I’énergie stockée dans les inductances des
topologies de références. Cela signifie, que pour une technologie donnée et a ondulation
réduite, le volume et la masse des inductances de la structure miroir sont plus faibles ou quasi
similaires aux volumes et a la masse des éléments magnétiques des topologies de référence.

Le ratio ‘énergie totale des €¢léments capacitif du convertisseur miroir EC'TOTmiroir’ sur

‘I’énergie totale des éléments capacitifs du convertisseur boost entrelacé E; ror .
’ boost entrelacé
ou double boost E¢ ror double boose TONtTENt quE I’énergie stockée dans la topologie miroir

est inférieure a celle des deux autres topologies. A fort ratio de conversion ces énergies
tendent a étre équivalentes. Par exemple, pour un ratio de conversion de 10, 1’énergie des
condensateurs de la structure miroir est égale a 86% de 1’énergie stockée du convertisseur
boost entrelacé et a 96% de 1’énergie stockée du convertisseur double boost. Avec un ratio de
conversion de 20, I’énergie des condensateurs de la structure miroir est égale a 94% de
I’énergie stockée du convertisseur boost entrelacé et est équivalente a I’énergie stockée du
convertisseur double boost. En faisant, 1’hypothése que le volume et la masse des
condensateurs sont proportionnelles a 1’énergie stockée (§2.2.2), il apparait que la réduction
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du volume des condensateurs de la structure miroir boost par rapport aux autres structures de
références est faible voire nulle a fort ratio de conversion.

Comparaison des énérgies Comparaison des énérgies
emmagazinées - inductances emmagazinées - condensateurs
2 I I O B 2 T T T T T T T T T 11
18 Emiroir/Eboost entrelacé 18 | Emiroir/Eboost entrelacé 1
1,6 1,6 | e===Emiroir/Edouble boost -]
1,4 1,4 N Eboost entrelacé/Edouble boost ]
A
1 1 1 EEE————
08 0,8
0,6 1+ 0,6
04 1 0,4
0.2 ] 0,2
0 0
3 45 6 7 8 9 1011 12 13 14 15 16 17 18 19 20 3 45 6 7 8 9 101112 13141516 17 18 19 20
Ratio de conversion V., /V,y Ratio de conversion V,/V,y
(a) (b)

Figure 2.35 : Energie totale dans les éléments passifs - convertisseur parallele boost entrelacé a 2 phases,
convertisseur série double boost et convertisseur série-paralléle miroir boost (a) inductances (b)
condensateurs

Dpoost entrelacé,double boost = 0.5; Dmiroir boost = 0.5; R = VHV/VLV

EL,TOTmiroir/EL,TOTTéf = ((R + 1) ’ (R - 3))/(R ' (R - 2))
EC'TOTboost entrelacé/EC'TOTdouble boost = (R . 1)/(R . 2)

EC'TOTmiroir/EC'TOTboost entrelacé = (R + 1) . (R h 3)/(R ' (R - 1))

Ecror /EC,TOTdouble boost — R+1)-(R- 3)/(R ‘(R — 2))

miroir

Tableau 2-13 : Energie totale dans les éléments passifs - convertisseur paralléle boost entrelacé a 2 phases,
convertisseur série double boost et convertisseur série-paralléle miroir boost - équations

24.7 Conclusion

Cette partie S’est attachée a montrer 1’intérét de la structure miroir face au convertisseur
paralléle boost entrelacé et au convertisseur série double boost. La topologie série-paralléle
miroir buck/miroir boost benéficie a la fois des avantages de la topologie paralléle et de la
topologie série et cela d’autant plus que le ratio de conversion est élevé. La réduction des
contraintes sur les composants de puissance fait de la topologie miroir un excellent candidat
pour atteindre de haut rendement a fort ratio de conversion.

2.5 Conclusion du chapitre

L’introduction de ce chapitre a rappelé les enjeux et les contraintes du convertisseur DC-
DC a étudier. Permettant de connecter la pile a combustible au réseau électrique de
distribution, la chaine de conversion doit posseder un haut ratio de conversion et un fort
rendement. Le fort ratio de conversion est nécessaire afin de connecter 1’élément
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électrochimique basse tension (tension nominale en fin de vie Vpac=60V @50kW) au bus
continu (Upc=700-800V). Lié au codt de fonctionnement du systéme de stockage et a son
autonomie, le rendement du convertisseur doit étre élevé.

Face a la limitation du ratio de conversion (cas boost) et a la dégradation importante du
rendement dans une cellule de commutation élémentaire fonctionnant a fort ratio de
conversion, une solution alternative aux convertisseurs conventionnelles a été étudiée.

L’étude de topologies multicellulaires a conduit a la structure ‘miroir’ de type série-
paralléle. L agencement non standard des cellules de commutation permet de répondre aux
principales faiblesses des structures conventionnelles. A fort ratio de conversion, le rapport
cyclique est moins contraignant dans le cas du convertisseur miroir que dans le cas des
convertisseurs classiques. De plus, les contraintes maximales tension-courant sur les
interrupteurs de puissance de la topologie miroir dépendent du point de fonctionnement du
convertisseur, celles-ci tendent a étre égales aux contraintes en tension des structures séries et
aux contraintes en courant des structures paralléles et cela d’autant plus que le ratio de
conversion est élevé.

L’introduction de la macro-cellule a permis 1’étude des contraintes maximales courant-
tension sur les composants de puissance dans un cas général. 1l en ressort que la puissance
commutée est plus faible dans le cas de la structure miroir par rapport aux structures
multiniveaux classiques @ méme nombre de cellules de commutation. Ce résultat est
important car la puissance commutée est une image des pertes. Pour une méme puissance de
sortie, la puissance commutée par les composants de puissance de la topologie miroir est
réduite par rapport aux autres topologies ce qui conduit a un meilleur rendement, a un co(t
des interrupteurs de puissance potentiellement plus faible et a I’utilisation de composants plus
performants car de plus petit calibre.

Le dimensionnement détaillé de la structure miroir dans le cas de macro-cellule 2 niveaux
a montré 1’intérét de la topologie miroir vis-a-vis de la structure buck ou boost entrelacé a 2
phases et de la structures double buck/double boost. Les contraintes maximales sur les
composants sont réduites, le rapport cyclique est moins défavorable a un haut rendement et
I’énergie dans les éléments passifs est l1égérement plus faible que dans le cas des autres
convertisseurs.

La topologie miroir semble étre un bon candidat pour répondre aux besoins de

I’application de stockage d’énergie électrique. Le chapitre expérimental suivant explore le
potentiel de cette topologie.
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Convertisseur miroir - Partie expérimentale
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3.1 Introduction

Ce chapitre illustre les qualités du convertisseur miroir avec deux expérimentations. La
premiere expérimentation implémente le convertisseur miroir dans sa configuration buck pour
une application 3.6kW 270V-540V vers 28V. La seconde expérimentation met en ceuvre le
convertisseur miroir dans la configuration boost avec une source de tension émulant la pile a
combustible de 50kW présenté dans le chapitre d’introduction. Les résultats expérimentaux
permettent de comparer et de démontrer 1’intérét de la topologie miroir face aux structures
buck ou boost a 1 ou 2 phases et face au convertisseur double buck/double boost.

3.2 Comparaison expérimentale entre un convertisseur
buck et un convertisseur miroir buck pour une
application 3.6kW 270V-540V/28V

3.2.1  Objectifs

L’objectif principal de cette partie expérimentale est de comparer les pertes dans les
interrupteurs de puissance entre le convertisseur miroir buck et le convertisseur buck dans le
cas d’une application exigeant un fort ratio de conversion. Dans ce but, et afin de comparer
les convertisseurs a méme puissance installée, le convertisseur buck est utilisé dans sa version
entrelacée a deux phases, version qui possede deux cellules de commutation tout comme la
structure miroir buck testée (Figure 3.1). En fonction du convertisseur a tester, les cellules de
commutations sont reconfigurées. Les essais ont été réalisés a partir des niveaux de tensions
des bus continus probablement utilisés dans les avions du futur [24]. Les systemes avioniques
des aéronefs sont alimentés en 28V continu (bus LVDC). Les standards des réseaux moyenne
et haute tension semblent respectivement s’orienter vers des réseau 0-270V (bus MVDC) et
+270V (bus HVDC). Les deux essais sont effectués pour une conversion 270V/28V et pour
une conversion 540V/28V ce qui représente des ratios de conversion approximativement de
I’ordre de 10 et de 19. La puissance maximale de la charge est de 3.6kW.

Le rendement des convertisseurs n’est pas optimis€, ce qui nous intéresse ici c’est bel est
bien la comparaison du comportement des deux convertisseurs vis-a-vis d’une application
exigeante en terme de ratio de conversion.

—l 1
x__ 1-D 5 .- i .
T 2
VHV[ () |-3I Cﬂ l:f:'\iY'\ —Ei)%}
- L2 T ‘
{
1-D
(a) (b)

Figure 3.1 : Convertisseur (a) miroir buck et (b) buck entrelacé - schéma électrique de principe
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3.2.2  Prototype
3.2.2.1 Réalisation

Les essais ont été réalisés a partir d’onduleurs ARCEL mettant en ceuvre des cellules de
commutation a base de modules IGBT 600V de Fuji Electric 2MBI300U2B-060 et de driver
Concept 2SD106Al. L’aspect flottant d’une des deux cellules de commutation dans le cas du
convertisseur miroir buck a conduit a I’emploi de deux onduleurs identiques : un bras sur
chacun des deux onduleurs étant utilisé. Les inductances indépendantes CEFEM valent
250uH et supportent 80A. L’alimentation continue est fournie par une source Electro-
Automatik EA 9750-25 d’une puissance de 9kW qui délivre un courant maximal de 25A et
une tension maximale de 750V. La charge qui n’est pas présente sur la figure est réalisée a
I’aide de bancs résistifs ou d’une charge résistive refroidie a eau pour les tres faibles valeurs
de résistances. Le montage expérimental est représenté ci-dessous (Figure 3.2).

-“ 3
\

ol :
Figure 3.2 : Convertisseur miroir buck 4kW 270V-540V/28V - montage expérimental

L’équilibre des tensions flottantes de cellules et 1’équilibre des courants de phases (via des
résistances de shunt) sont vérifiés pendant les essais par des multimetres FLUKE 175. La
tension de sortie est quant a elle mesurée par un multimétre Agilent 1241A.

3.2.2.2 Commande

Les deux cellules de commutation sont commandées a partir d’'une carte de contrdle
composée d’un DSP (Digital Signal Processor) Texas Instrument TMS320C6713 et d’une
carte FPGA (Field Programmable Gate Array) ALTERA ACEX EP1K100QC208-2. Des
fibres optiques assurent la liaison et un isolement galvanique entre la carte de contréle (partie
commande) et les drivers (partie puissance). La fréquence de commutation des interrupteurs
est de 15.63kHz. Les commandes des deux cellules de commutation sont déphasees de 180°.
Les interrupteurs sont commandés en boucle ouverte.

3.2.3 Mesures

Les mesures ont été realisees avec un oscilloscope Lecroy WaveSurfer 424 et avec des
sondes de courant Hioki 3274. Les formes d’ondes principales ont été sauvegardées
numériquement et sont représentées a la Figure 3.3. Le courant I ; n’a pas été sauvegardé
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numériquement, raison pour laquelle il est reconstruit a partir de la forme d’onde du courant
ILo. La puissance lors des relevés expérimentaux du convertisseur miroir est de 1390W pour la
conversion 270V vers 28V et de 1182W pour la conversion 540 vers 28V. L’effet de
I’entrelacement des courants dans les inductances est visible sur les courants d’entrée et de
sortie avec une fréquence double de I’ondulation de ces courants par rapport a la fréquence de
commutation des interrupteurs.

e .o P ..

AR @ i I VANVLN AV AVANY
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7
[/1
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IRV} |1 reconstruit I
@ (b)

Figure 3.3 : Courants - convertisseur miroir buck (a) conversion 270V vers 28V (P ,=1390W) (b) 540V vers

3.24  Rendements
3.24.1 Rendement théorique

Le calcul des pertes théoriques dans les composants de puissance est réalisé a partir des
contraintes tension courant subies par les composants et des informations disponibles dans les
notices du constructeur. L’expression des contraintes a été développée dans les paragraphes
82.2.1 pour le convertisseur buck et dans le paragraphe §2.4.4 pour le convertisseur miroir
buck. Le détail du calcul des pertes est explicité ci-dessous.

o IGBT:

Les pertes dans les IGBTs [25] sont de trois types [26]: pertes statiques, pertes
dynamiques et pertes associées a la commande du composant. Les pertes statiques sont
composées des pertes par conduction produites lorsque le composant est passant et des pertes
dues aux fuites lorsque le composant est bloqué. Les pertes dues aux fuites et a la commande
du composant sont négligées car elles sont trés faibles par rapport aux autres pertes. Enfin, les
pertes dynamiques ou pertes par commutation sont produites lors des phases de transition de
I’état passant a 1’état bloqué (pertes au blocage) et lors du passage de 1’état bloqué a 1’état
passant (pertes a I’amorcage). Ces pertes sont proportionnelles a la fréquence de commutation
fsw. La Figure 3.4 synthétise ces différentes pertes.
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Pertes semi-conducteur totales
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Figure 3.4 : IGBT - type de pertes

Les formes d’ondes

dessous (Figure 3.5).
A
ton toff
Vce(t) M
w IMAX
\\}
lc(t) 1\
“«—> '« il > —>
Pon Pcond Poff

Figure 3.5 : IGBT - forme d’ondes idéalisées en commutation dure

L’expression des pertes totales dans I’IGBT est la suivante :

Ptot = Pcond + Pleakage + Psw + Pdrive = Pcond + Psw

avec
— 2
Peona = Vro * Ipc + Ry~ Igys
et
Poy = fow (Eon + Eoff) = fow " Esw
Allure caractéristique du courant I
en fonction de la tension Vg
y 3
Rt
i AU |C¢ VCE
= RT: —
Al
Vo
VCEO
0 {4
0 Vg -V-
(@)

(b)

Figure 3.6 : IGBT (a) allure typique Ic(Vce) (b) modéle équivalent en conduction

1 Tsw
IDC = _T ' f lc(t) dt
sw 0

1 Tsw
Iims = T f i2(t)dt
0

idéalisées des courants et tensions dans I’IGBT sont données Ci-

ton(toff) ]
Eon(off) = J;) veg(t) i (t) dt
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La résistance Rt et la tension de seuil V1o de I'IGBT se déduisent a partir de la courbe
Ic(Vce) fournie par le fabricant du composant (Figure 3.6) [27]. Les énergies de
commutation dépendent du courant I¢, de la tension Vg, des caractéristiques du driver (Vee,
ls, Rs, avec Ve tension grille-emetteur de commande du composant, I : courant de grille,
Rg: résistance de grille), des caractéristiques du circuit (sensibilité par rapport a la valeur de
I’inductance de la maille de commutation) et de la température du composant. Dans les
datasheets, les fabricants fournissent les énergies soit a un point de fonctionnement donné
Eon(off) nom, soit sous forme d’une courbe en fonction du courant commuté. Dans ce cas, les
énergies peuvent étre décrites comme une fonction polynomiale du second ordre fonction du
courant commuté. Enfin, en premiere approximation, les énergies sont considérées comme
dépendant linéairement de la tension collecteur-émetteur [28]. C’est la raison pour laquelle les
équations des énergies comportent un facteur correctif tenant compte du rapport entre tension
commutée et tension utilisée par le constructeur lors la détermination des énergies de
commutation. Les pertes par commutation sont données par :

UMAX . IMAX

Pow = fow " ) (Eon nom t Eoff nom)
VCE test IC nom
ou par
U
Psw = fsw X ((Aon + Aoff) + (Bon + Boff) “Iyax + (Con + Coff) ' IIEIAX)
VCE test

Remarque (valable pour la diode) : les mémes notations sont employées dans les expressions
ci-dessus et dans les paragraphes exprimant les contraintes exercées sur les composants.

e Diode:

L’unidirectionnalité en courant de I’IGBT rend obligatoire son association avec une diode
en anti-paralléle afin que le module soit bidirectionnel en courant. Par analogie avec I'IGBT,
les pertes dans la diode sont de plusieurs types (Figure 3.4). Les pertes a I’amorgage sont
considérées nulles, les pertes par commutation dépendent de I’énergie de recouvrement de la
diode E,. L’expression des pertes totales est donnée par :

Ptot = Pcond + Pleakeage + st = cond + PSW
avec
Peona = Vpo *Ipc + Rp 'II%MS
et
UMAX IMAX UMAX
P =fow o Errnom = fow" (Ayr + B - Iygax + Cpre - II%/IAX)

VD test

Tout comme pour ’IGBT, les valeurs de la résistance dynamique Rp, de la tension de
seuil de la diode Upo (Figure 3.7) et de I’énergie de recouvrement E,, sont données dans la
notice du fabricant.
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Allure caractéristique du courant I
en fonction de la tension Vg

Ip -A-

(b)

Figure 3.7 : Diode (a) allure typique Ip(Vp) (b) modéle équivalent en conduction

e Synthése des paramétres du module IGBT utilisé

Les caractéristiqgues du module 2MBI300U2B-060 sont résumées dans le Tableau 3-1
pour ’IGBT et dans le Tableau 3-2 pour la diode. Les rendements théoriques en fonction du
courant dans la charge se trouvent dans la partie résultats.

Vro Rr VeE test Aon Bon Con Aoﬁ Borr Co]f
-V- | -mQ- -V- -mJ/sw- | -mJ/A- | -m]J/A%- | -m]/sw- | -m]/A- | -m]/Az-

3E-5 ‘ 4E-8

0.95 ‘ 3.70‘ 300 ‘ 2E-5 ‘ 3E-5 ‘ 4E-8 0

Tableau 3-1 : Module 2MBI1300U2B-060 (600V, 300A) - paramétres intrinséques de ’IGBT

VTO R T VCE test Aon Bon Con
-V- | -mQ- -V- -mJ/sw- | -mJ/A- | -m]/A2-

0.92 ‘ 2.10 ‘ 300 ‘ 2E-8 ‘ 2E-5 ‘ 0
Tableau 3-2 : Module 2MBI1300U2B-060 (600V, 300A) - parametres intrinseques de la diode
3.24.2 Résultats

La Figure 3.8 compare les rendements théoriques et mesurés des convertisseurs miroir
buck et buck entrelacé pour une conversion 270V vers 28V et 540V vers 28V. La puissance
maximale de la charge est de 3.6kW soit environ 130A sous 28V. Les courbes des rendements
théoriques tiennent compte uniquement des pertes dans les composants de puissance. Le
rendement mesurée est le ratio entre la puissance dissipée par la charge sur la puissance
d’entrée fournie par la source. Les tensions et les courants (via des résistances shunts 100m€2)
permettant de calculer ces puissances sont mesurées avec un multimétre de précision
KEITHLEY integra series 2700.
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Rendements - conversion 270V vers 28V Rendements - conversion 540V vers 28V
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Figure 3.8 : Comparaison miroir buck et buck entrelacé - rendements théoriques (prenant en compte seulement
les pertes dans les semi-conducteurs) et rendement mesurés - conversion 270V vers 28V et 540V vers 28V -
puissance maximale 3.6kW

La différence entre le rendement théorique et le rendement mesuré s’explique par le fait
que le rendement théorique tient compte uniquement des pertes dans les semi-conducteurs, les
pertes des éléments passifs (inductances, condensateurs, cables) ne sont pas prises en compte.
A cela s’ajoute les incertitudes liées aux mesures.

e Conversion 270V vers 28V

Le rendement mesuré dans le cas du convertisseur miroir buck est plus élevé que celui du
convertisseur buck entrelacé. Le gain théorique est d’environ 1.2%. Avec une conversion
270V vers 28V, ce qui correspond a un ratio de conversion de 9.6, le rapport cyclique
théorique est de 1-Dp,ck=10.4% pour le convertisseur buck entrelacé et de 1-Dpiroir buck=18.8%
pour le convertisseur miroir buck. La tension maximale théorique aux bornes des semi-
conducteurs du convertisseur buck est de 270V, elle est de 149V pour le convertisseur miroir
buck. L’aspect série de la topologie miroir permet de réduire considérablement les contraintes
en tension sur les composants de puissance. Le Tableau 3-3 synthétise les valeurs théoriques
des contraintes tension-courant sur les interrupteurs pour une charge de 3.6kW. Le rendement
est considéré comme unitaire. Les notations employées reprennent celles utilisées dans les
chapitres consacrés aux contraintes sur les composants.

Interrupteurs commandés 7-D Interrupteurs commandés D
Convertisseur | /ave Trms Iyax Unax Lave Lrms Inax Unmax
-A- -A- -A- -V- -A- -A- -A- -V-
Buck entrelacé | 6.7 20.7 64.3 270 57.6 60.9 64.3 270
Miroir buck 13.3 30.8 71.0 149 57.6 63.9 71.0 149

Tableau 3-3 : Comparaison miroir buck et buck entrelacé - synthése des contraintes courants tensions sur les
composants de puissance - conversion 270V vers 28V - puissance maximale 3.6kW

A puissance maximale, le courant délivre par la source est de 13,3A et le courant dans la
charge est de 129A. Le bilan des pertes dans chaque convertisseur est présenté a la Figure 3.9.
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Miroir buck - pertes dans 1 module IGBT Buck - pertes dans 1 module IGBT
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Figure 3.9 : Comparaison miroir buck et buck entrelacé - bilan des pertes dans les interrupteurs de puissance -
conversion 270V vers 28V- puissance maximale 3.6kW

e Conversion 540V vers 28V

La conversion 540V vers 28V est trés exigeante en termes de ratio de conversion car
celui-ci est égal a 19.3. Cela se traduit par un rapport cyclique théorique de 1-Dpyck=5.2%
pour le convertisseur buck entrelacé et par un rapport cyclique de 1-Duiroir buck=9.9% pour le
convertisseur miroir buck (Figure 2.33). La tension maximale théorique aux bornes des
interrupteurs de puissance est de 540V pour le convertisseur buck et de 284V pour le
convertisseur miroir buck. La tension aux bornes des interrupteurs de puissance dans le cas du
convertisseur buck laisse trop peu de marge en tension pour faire des essais. En effet, les
composants de calibre en tension 600V sont habituellement utilisés avec une tension
maximale avoisinant les 400V. Cette marge de securité est prise afin de prévenir la
destruction en tension des composants causée par les surtensions présentes lors des
commutations des interrupteurs. Pour cette raison, seule la courbe de rendement théorique du
convertisseur buck entrelacé avec les courbes inhérentes au convertisseur miroir est
représentée a la Figure 3.10. Le rendement théorique du buck entrelacé est environ 4% plus
faible que celui de la structure miroir avec le composant 600V utilisé dans la partie
expérimentale. Un prototype du convertisseur buck mettrait en ccuvre des composants de
calibre en tension 1200V. Le passage a de tels composants conduit a une chute de rendement
liée aux caractéristiques des composants utilisées et non liées aux contraintes qu’ils subissent
car les performances des composants de puissance décroissent avec le calibre en tension.

Le Tableau 3-4 synthétise les valeurs des contraintes tension-courant sur les interrupteurs
pour une charge de 3.6kW dans le cadre d’une hypothése de rendement unitaire. Les notations
employées reprennent celles utilisées dans les chapitres consacrés aux contraintes sur les
composants.

Interrupteurs commandés 1-D Interrupteurs commandés D
Convertisseur | /e Trms Ivax Unmax Lave Lrms Inax Unmax
-A- -A- -A- -V- -A- -A- -A- -V-
Buck entrelacé | 3.3 14.6 64.3 540 60.9 62.6 64.3 540
Miroir buck 6.7 21.2 67.6 284 60.9 64.2 67.6 284

Tableau 3-4 : Comparaison miroir buck et buck entrelacé - synthése des contraintes courants tensions sur les
composants de puissance - conversion 540V vers 28V - puissance maximale 3.6kW
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A puissance maximale, le courant délivré par la source est de 6.67A et le courant dans la
charge est de 129A. Le bilan des pertes des convertisseurs est présenté a la Figure 3.10.

Miroir buck - pertes dans 1 module IGBT Buck - pertes dans 1 module IGBT
80 80
®|GBT - Pon ®IGBT - Pon
70 | 70 +
®IGBT - Pcond = |GBT - Pcond
60 | 60
=IGBT - Poff ®IGBT - Poff
2 50 1" wDiode - Pcond 2 50 " sDiode - Pcond
g 40| =Diode - Poff » 40 T~ mDiode - Poff
g8 ]
g 30 5 30
20 | 20
10 | 10

4 18 36 54 71 89 107 125 143 4 18 36 54 71 89 107 125 143
Courant de sortie -A- Courant de sortie -A-

Figure 3.10 : Comparaison miroir buck et buck entrelacé - bilan des pertes dans les interrupteurs de puissance -
conversion 540V vers 28V- puissance maximale 3.6kW

e Conversion 270V vers 28V et 540V vers 28V

Ces deux essais illustrent les résultats de la comparaison des contraintes sur les
interrupteurs de puissance entre la topologie miroir buck et la topologie buck entrelacé
présentés au Tableau 2-10 et a la Figure 2.34. Les courants moyens sur les interrupteurs actifs
lorsque les inductances emmagasinent de 1’énergie sont égaux. La valeur de leurs courants
efficaces respectifs tend a étre égale lorsque le ratio de conversion augmente. Les
interrupteurs les plus sollicités en courant de la structure miroir ont des contraintes quasi
similaires a celle de la structure parallele. La contrainte maximale en tension sur les
interrupteurs tend a se rapprocher du cas série (Vuy/2) avec 1’augmentation du ratio de

conversion.

Avec le module IGBT employé dans ces essais, le rendement mesuré du convertisseur
miroir a 540V est plus ou moins équivalent au rendement du convertisseur buck fonctionnant
a 270V. Avec des composants 600V, la topologie miroir peut fonctionner avec un bus 270V
ou avec un bus 540V. De maniere générale, cette propriété du convertisseur miroir buck
pourrait étre utilisée afin de suppléer ou de remplacer des convertisseurs défaillant dans des
systemes multi-sources.

3.25 Conclusion

Ces essais mettent en valeur les meilleures performances du convertisseur miroir buck au
détriment du convertisseur buck entrelacé. A fort rapport de conversion, le rendement du
convertisseur miroir buck est supérieur au rendement du convertisseur buck entrelacé. Bien
que les essais n’aient pas été réalisés avec la structure de référence buck, il ne fait aucun doute
que son rendement aurait été encore moins bon avec des composants équivalents. Ces
résultats peuvent étre étendus a la structure miroir boost, boost et boost entrelacé car il s’agit
des mémes topologies, seul change le sens de transfert de I’énergie.

La réduction des contraintes en tension et ces bénéfices ont été mise en valeur lors de la

conversion 540V vers 28V. D’une part, I’aspect série de la topologie miroir permet de réduire
de maniére conséquente les contraintes en tension sur les interrupteurs ce qui réduit les pertes
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par commutation par rapport aux structures buck et buck entrelacé. D’autre part, et c’est une
conséquence de la réduction des contraintes en tension sur les composants de puissance, le
calibre en tension des composants utilises avec la structure miroir peut, dans certain cas, étre
plus faible que ceux employés avec la structure buck améliorant le rendement. L’aspect
discret des tensions standards de claquage conduit dans le cas de la conversion 540V vers 28V
du buck entrelacé a sous-utiliser des composants de tres fort calibre (1200V) ce qui pénalise le
rendement.

Pour finir, la structure miroir pourrait étre un bon candidat pour la réalisation de
convertisseur multi-sources.

3.3  Convertisseur miroir boost 8 phases avec ICT pour
une application pile a combustible 50kW

3.3.1  Objectifs

Le but principal de cette partie expérimentale est la mise en ceuvre de la topologie miroir
étudiée dans la thése avec la pile a combustible 50kW définie dans I’introduction. Le
convertisseur miroir est de type miroir boost 8 phases. Les phases sont connectées entres elles
via un Transformateur Inter-Cellules monolithique (ICT : InterCell Transformer). Le schéma
électrique de principe du convertisseur est présenté a la Figure 3.11.

Le rendement du convertisseur est étudié en régime permanent. Les aspects relatifs a la
dynamique du systéme ne sont pas traités. Dans un premier temps, le rendement théorique et
mesuré du convertisseur miroir boost est comparé. Dans un deuxieme temps, les
performances du convertisseur miroir boost sont comparées aux performances du
convertisseur double-boost utilisant les mémes cellules de commutation et le méme ICT. Le
schéma électrique de principe du convertisseur double-boost est donné a la Figure 3.12.

_ TvceH

I {vw

5 6 7 ggl8
4%}4(1}4 4KI}
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BOOST -
Figure 3.11 : Convertisseur boost 8 phases avec ICT monolithique - schéma électrique de principe
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Figure 3.12 : Convertisseur double-boost 8 phases avec ICT monolithique - schéma électrique de principe

3.3.2  Prototype
3.3.2.1 Réalisation
e Présentation :

Les essais du convertisseur miroir boost ont été réalisés en reconfigurant un prototype de
convertisseur multicellulaire réalisé par APC/ Schneider Electric. Destiné a la charge et la
décharge de batteries d’une Alimentation Sans Interruption (ASI) fonctionnant en ligne, le
convertisseur DC/DC multicellulaire d’une puissance de 137kW utilise un coupleur
magnétique monolithique 8 phases [29]. Le convertisseur cablé en mode miroir boost est
présenté a la Figure 3.13.

Afin d’avoir acces a chacune des phases pour mesurer des courants ou des tensions, le
coupleur magnétique est monté¢ a I’extérieur du convertisseur. Le refroidissement en
convection forcée des semi-conducteurs montés sur des dissipateurs et de I’'ICT est assuré par
2 ventilateurs.

Figure 3.13 : Convertisseur miroir boost 8 phases avec ICT - montage expérimental
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La pile a combustible est émulée par une alimentation a découpage ACORE d’une
puissance maximale de 45kW. La mesure de la tension de la source Vv et de son courant
associe Iy permet au systeme dSPACE, non présent sur la figure, de contrbler la source
d’alimentation afin que celle-ci reproduise la caractéristique tension-courant de la pile a
combustible souhaitée. La charge, non visible sur la photo, est réalisé a partir d’un banc de
charge 0-100kVA.

e Cellule de commutation :

Les cellules de commutation sont composées de semi-conducteurs 600V. Comme indiqué
a la Figure 3.14, les interrupteurs commandés sont composés de 3 modules IGBTs et d’un
composant MOSFET avec mise en paralléle directe. Cette combinaison permet de bénéficier
des bonnes caractéristiques de conduction des IGBTs et de contrdler la vitesse de
commutation via les MOSFETS. Les interrupteurs non commandés sont réalisés par la mise en
paralléle directe de 3 modules de diodes SiC. Les pertes au blocage de ces diodes sont
négligeables car leur courant de recouvrement est quasi nul.

5e5ep
KKK R ]

Figure 3.14 : Cellule de commutation - détails
3322 ICT

Cette partie vise a présenter ’ICT utilisé dans les essais expérimentaux. Au préalable,
I’intérét des structures multicellulaires parallele est rappelé, puis les principales
caractéristiques des inductances non couplées et couplées sont présentées. Le convertisseur
buck ou boost en mode abaisseur de tension (hacheur série) avec inductances indépendantes
représenté a la Figure 3.15 est utilisé tout au long de cette partie dans un but didactique.

e Convertisseur multicellulaire paralléle :

La mise en parallele indirecte de composants de puissance se traduit par la mise en
parallele de cellules de commutation dont les phases sont connectées via des inductances
(Figure 3.15). Le courant Iy cOté basse tension du convertisseur est égal a la somme des
courants des phases. Les inductances de liaison sont identiques (Li=L,=L,=L). Dans un
contexte équilibré, le courant Iy est réparti équitablement entre les différentes phases et vaut
ILv/n, n étant le nombre de phases. Dans un cas idéal, un rapport cyclique D identique est
applique a chaque cellule de commutation. Les n cellules de commutation délivrent une
tension carrée 2 niveaux (0 et +Vyy) déphasé de 2z/n entre chaque cellule adjacente. Le
déphasage des signaux de commande des cellules de commutation permet d’augmenter la
fréquence apparente des courants d’entrée et de sortie du convertisseur et de réduire
I’ondulation du courant Iy.
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Figure 3.15 : Convertisseur multicellulaire paralléle de type buck ou boost a n phases entrelacées avec

inductances non-couplées

Différentes raisons poussent a I’utilisation de convertisseur multicellulaire paralléle :

Paugmentation du nombre de phase paralléle augmente la valeur du courant I, y.
Ce choix peut étre motivé par 1’absence de composant de calibre en courant suffisant
pour I’application considérée ou par la volonté d’utiliser des composants de plus faible
calibre principalement pour des raisons de codt, de performance, de standardisation ou
d’approvisionnement ;

Paugmentation de la fréquence apparente des courants d’entrée et de sortie peut
augmenter la densité de puissance du convertisseur. Les éléments de filtrage
occupent un volume/masse/empreinte important dans un convertisseur. Un volume de
30%-40% occupé par les éléments passifs n’est pas rare dans un convertisseur
statique. Une stratégie répandue afin de réduire cette proportion est d’augmenter la
fréquence de découpage pour réduire la valeur des éléments de filtrage.
L’augmentation de la fréquence de commutation conduit a 1’accroissement des pertes
associées a la commutation dans les semi-conducteurs. Pour pallier a cet inconvénient,
la mise en paralléle avec des commandes entrelacées apparait comme une solution a
évaluer : la fréquence apparente des courants d’entrée et de sortie du convertisseur
multi-phases est n fois supérieure a la fréquence de commutation des interrupteurs. La
fréquence réduite de commutation des interrupteurs évite de détériorer le rendement
des semi-conducteurs. La fréquence élevée des courants a 1’entrée et a la sortie du
convertisseur réduit 1’énergie stockée dans les éléments passifs et donc leur
encombrement. Ce principe est fréquemment appliqué pour les convertisseurs de type
‘Point-0f-Load’” (POL) [30], [31], [32], [33]. Ces propos ne sont pas a généraliser a
tous les cas de figure : la prise en compte des normes peut amener a des conclusions
différentes [34], [35].

Paugmentation du nombre de phase peut améliorer le rendement des semi-
conducteurs a méme puissance de sortie. Appliquées au cas convertisseur multi-
phase, les équations du modeéle de pertes dans les composants de puissance présentées
au paragraphe 3.2.4.1 deviennent :

= . . ]2
Peona,ror,, = Vro*Ipc + o Ry - Igus

U 1
MAX (n ' (Aon + Aoff) + (Bon + Boff) “Iyax + ; (Con + Coff) ’ 11%1,4}()

Psw,TOTn = fow" %
CE test

Augmenter le nombre de phases réduit les pertes par conduction totales des semi-
conducteurs. Pour les pertes par commutation totales, le terme constant ne permet pas
de donner une réponse systématique. Il y a compétition entre les différents termes qui
se traduit par un nombre optimal de phases au-dela duquel rajouter des bras augmente
les pertes. L’augmentation du nombre de phases est favorable pour la gestion
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thermique des composants: la surface d’échange thermique totale des
semiconducteurs augmente, la chaleur produite par les composants de puissance est
mieux distribuée sur la carte de puissance.

Une partie - voire ’ensemble - de ces aspects est exploitée lors de I’utilisation de
convertisseur multicellulaire parallele.

Encore trop peu fréquemment rencontré, la solution inductances couplées présente de
nombreux avantage en termes de masse/volume/pertes par rapport a la solution inductances
indépendantes. Les points suivants présentent les principales caractéristiques des deux
solutions.

e Inductances non couplées

En conduction continu (lpn >0A), le courant dans chaque inductance indépendante est de
forme triangulaire (Figure 3.16) et de période Ts,=1/fy. L’ondulation du courant dans chaque
phase est identique et est égale a [13] :

Vv *D-(1—D)
L- fow

Cette ondulation est maximale pour un rapport cyclique D=50% :

Alph =

Viv
Al =—
ph,MAX 4 . L . f;w

L’ondulation du courant de sortie Al,y est déterminée a partir d’un rapport cyclique relatif
D’ [36] :
D"-(1-D") Viy

ALy, =
v n? 4- LLV,equ ’ fsw

La fréquence apparente du courant Iy est égale a n-fy,. L’inductance de sortie équivalente
est noté Liyeq est vaut L/n. Le rapport Al /AL, max permet de montrer les bénéfices de
I’entrelacement des commandes et de I’augmentation du nombre de phase. L’évolution du
rapport Al /AL, max €n fonction du rapport cyclique et du nombre de phase [20], [22]
montre qu’il existe n-1 valeurs multiple de 1/n (en plus des cas D=0% et D=100%) du rapport
cyclique pour lesquelles le rapport Al /AL, max s’annule et n valeurs pour lesquelles le
rapport Al /AL, max €St maximal est vaut 1/n. Cela signifie que quel que soit la valeur du
rapport cyclique D, I’ondulation du courant I_y est au moins réduite d’un facteur n par rapport
a ’ondulation maximale obtenue dans le cas 1 phase a rapport cyclique D=50%.

L’augmentation du nombre de phase conduit & I’augmentation de la fréquence apparente
du courant Iy ainsi qu’a la réduction de son ondulation (réduction du courant efficace dans le
condensateur Cy). Ce faisant, la valeur du condensateur C,y diminue d’un facteur n avec
I’augmentation du nombre de phase ce qui réduit le volume et I’empreinte occupée par
I’¢élément de filtrage capacitif.

Pour une ondulation du courant Al fixée et un nombre quelconque de phase n, 1’énergie
stockée dans les éléments inductifs est n? plus faible que 1’énergie stockée dans le cas d’un
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convertisseur & 1 phase [22]. Moins d’énergie stockée, c’est une densité de puissance plus
élevée et un temps de réponse plus rapide du convertisseur.

A A

D-Tsw D-Tsw
Vi(t) [V e o ) Vi(t) [V e o )
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> 1 >t
A A
e —
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Figure 3.16 : Convertisseur multicellulaire parallele de type buck ou boost a 3 phases - allure de principe des
principaux courants (a) inductances non couplées (b) inductances couplées

La mise en paralléele de nombreuses phases a inductances indépendantes n’est pas
favorable en termes de densité de puissance [20] et [22]. La fréquence de 1’ondulation du
courant dans les phases ne bénéficie pas de I’augmentation du nombre de phase comme cela
est le cas avec le courant I.y. De plus, la mise en paralléle de phases avec des inductances non
couplées est problématique avec I’accroissement du nombre de phase. L’ondulation relative
dans les phases (Alph/lph) =n?- (Al /I,,) devient rapidement trés importante et
génératrice de perte supplémentaire dans les éléments passifs et dans les semi-conducteurs.
D’une part, I’augmentation des pertes cuivre dans les bobinages et des pertes fer dans les
circuits magnétiques réduisent le rendement ; d’autre part, 1’élévation de température des
éléments magnétique conduit & les surdimensionner pénalisant la densité de puissance du
convertisseur. Un accroissement significatif de 1’ondulation du courant de phase augmente les
pertes par conduction dans les composants de puissance. L’augmentation de 1’ondulation peut
modifier négativement ou positivement le bilan des pertes par commutation en fonction du
type de composants de puissance employe (85.4.3).

Pour pallier a ces inconvénients, il est possible de coupler les phases. Les gains qui en
découlent dans le cadre d’un design optimisé sont nombreux et sont présentés dans le point
suivant.

e Inductances couplées

La Figure 3.16 illustre les similitudes et les différences entre le cas inductances non
couplées et le cas inductances couplées. Le passage inductances indépendantes a inductances
couplées ne modifie pas les caractéristiques des courants d’entrée et de sortie du convertisseur
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multi-phase. Le bénéfice apparait sur les courants de phases dont la fréquence de I’ondulation
est égale a n-fy, et dont I’ondulation relative est égale a I’ondulation relative du courant de
sortie : AL,,/I,, = Al /1. Autrement dit, contrairement au cas non couplées, pour une
ondulation relative du courant I.y constante, I’augmentation du nombre de phases n’entraine
pas une augmentation de I’ondulation relative du courant de phases. Par rapport au cas non
couplées et pour méme ondulation relative du courant Iy, 1’ondulation relative du courant
dans les phases est réduite d’un facteur n.

Le rapport inductance magnétisante sur inductance de fuite impact le couplage entre les
phases : un rapport élevé conduit a un couplage fort des phases et inversement. Dans un ICT
standard, ce rapport est élevé ce qui est caractérisé par un courant de phase a la fréquence
n-fs. Le coupleur magnétique monolithique 8 phases de cette partie expérimentale est dans ce
cas de figure. Le coupleur monolithique 5 phases en échelle du Chapitre 5 est représentatif
d’un faible couplage entre les phases. L’inductance de mode commun (inductance
magnétisante) agit sur les courants de haute fréquence a n-fg,. L’inductance de mode
difféerentielle (inductance de fuite) agit sur la composante fondamentale a fs, du courant de
phase. Cette inductance joue un role similaire a I’inductance de filtrage du cas non couplées.
Differents type de structures de convertisseurs multicellulaires paralléles existent, leurs
caractéristiques sont présentées dans [20], [21], [22].

De maniere équivalente au cas non couplées, les signaux de commande sont déphasés de
2n/n entre chaque cellule adjacente. Néanmoins, une subtilité apparait avec 1’optimisation de
I’ordre des phases afin d’empécher toute concentration de flux excessive dans les jambes
transversales du circuit magnétique afin ne pas surdimensionner le coupleur [37], [38]. Les
détails des régles de permutation des phases ont été introduits dans [39], [40].

La difficulté de la mise en ceuvre d’un coupleur magnétique réside principalement dans la
commande des phases. En effet, dans la pratique, il subsiste toujours des imperfections dans le
convertisseur conduisant aux déséquilibres des courants de phases (85.4.2). Ces déséquilibres
peuvent conduire a la saturation du coupleur si aucune commande adaptée n’est mise en
ceuvre. De nombreux articles traitent de cet aspect [41], [42], [43]. Des travaux sur les
commandes modulaires ont été réalisés au laboratoire LAPLACE : M. Le Bolloch [44] traite
d’une commande modulaire générant les porteuses entrelacées de maniere analogique et
régulant la boucle de mode différentiel ; Z. Xiao [45] se consacre a une commande modulaire
générant les porteuses déphasées de maniére numérique et régulant les boucles de mode
commun (tension ou courant sur la charge régulé) et de mode différentiel (égalisation des
courants moyen des phases). Enfin, la réduction du nombre de phases suite a un défaut de
fonctionnement est problématique et peut conduire a la saturation du coupleur. Face a cette
problématique, [46] propose le surdimensionnement du coupleur monolithique considéré dans
son étude et I’ajout d’entrefers afin d’assurer le fonctionnement en mode dégradé du circuit
magnétique.
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Les bénéfices du coupleur se font ressentir sur 1’élément magnétique et sur les semi-

conducteurs :

- coupleur magnétique : le volume du circuit magnétique est proportionnel au produit
du coefficient de forme Ks avec le produit des aires A, a la puissance ¥ (K, Apz) [47].
Cette relation est transposable a la masse du circuit magnétique (volume et masse sont
donc proportionnelle). En considérant les pertes du circuit magnétique proportionnelle
a son volume, il apparait clairement que le design du circuit magnétique doit s’attacher
a optimiser le volume du composant magnétique afin d’augmenter la densité de
puissance du convertisseur. La Figure 3.17 montre les courbes de tendance du volume
totale des inductances dans le cas couplées et non couplées [48]. La solution
inductances couplées est plus intéressante que la solution non couplées et cela d’autant
plus que le nombre de phase en paralléle est important.

Image du volume - Indutances non couplées Image du volume - Indutances couplées
Rac/Rdc = 10 ; Bsat/Bacmax = 3 Rac/Rdc = 10 ; Bsat/Bacmax = 3
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Figure 3.17 : Courbe de tendance - image du volume en fonction du nombre de phase en paralléele (a)
inductances non couplées (b) inductances couplées (c) équations

La réduction de I’ondulation du courant de phase dans le cas couplés réduit les pertes
Joule dans les bobinages. Le flux diminue aussi dans certaines parties du composant
magnétique ce qui réduit les pertes fer ;

- interrupteurs de puissance : la réduction de 1’ondulation du courant dans les phases
réduit la valeur du courant efficace ce qui diminue les pertes par conduction. Les
contraintes en courant a I’amorgage et au blocage sont quasiment les mémes, les pertes

1 K, : coefficient traduisant la dépendance du volume & la forme du composant magnétique
2 A,=Ac-A, avec A : section du noyau magnétique, A,, : surface de la fenétre de bobinage
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par commutation peuvent étre réduite dans le cas de composants ayant des pertes aux
blocages plus importantes que les pertes a I’amorgage (85.4.3).

e Principales caractéristiques de I’ICT utilisé :

Le détail des caractéristiques et de la conception du coupleur magnétique utilisé sont
disponible dans [29]. L’ICT (Figure 3.18) a été dimensionné pour une ASI de 137kW. L’ICT
supporte un courant maximal de 90A par phase, une tension de 400V et une fréquence de
commutation de 20kHz. Les signaux de commande des phases sont déphasés de 45° (360°/8)
et I’ordre des phases est déterminé afin de minimiser le flux dans I’ICT (Figure 3.19).

! B1- 0° ”\) (/“ Al- 225°
2 Pha}se 1 L N Phase 5

4 Oy o — o

o% B2- 135 < > < A2- 90
5« P(ga}se 2\ __V Phase 6
B3-'270°<"\> <"\ A3- 315°
3 e Phase 3\ __V/ Phase 7
7@ B4-45° ([ "]\ Ad- 180°
Phase 4 (\_/) (\) Phase 8

(@) (b)
Figure 3.19 : ICT (a) détermination de I’ordre des phases des composants actifs (b) correspondance
bobine/cellule de commutation/déphasage des signaux de commande

Le coupleur est constitué de 8 morceaux de ferrite de type U réalisés sur mesure.
L’inductance magnétisante a ét¢ mesurée égale a S00uH et I’inductance de fuite est égale a
16,6pH. Une comparaison avec une solution a inductances non couplées a été réalisé par les
concepteurs du coupleur [29] : le volume de I’ICT est d’environ 2 litres (2 fois moins
encombrant que la solution non couplée), le poids de I’ICT est de 6Kg (soit environ 1,5 fois
plus leger que la solution & inductances indépendantes), les pertes sont estimés a 340W
(approximativement 2 fois moins de perte que le cas non couplé), pour un cott d’environ 30%
inférieur au codt de la solution inductance non couplée.
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3.3.2.3 Commande
e Présentation :

Une photo de la partie commande est présenté a la Figure 3.20. Les signaux de commande
des cellules de commutation sont générés a partir d’'une carte FPGA DE2-115. Plusieurs
cartes ¢lectroniques assurent le filtrage, ’amplification et la conversion analogique digitale
des différents signaux nécessaire a la commande du convertisseur. Enfin, des fibres optiques
assurent la liaison et un isolement galvanique entre la partie commande et la partie puissance.

Figure 3.20 : Partie commande

e Réqulations :

Le convertisseur miroir boost est commandé en boucle fermé. Les régulations doivent
assurer 3 fonctions :

- équilibrage des courants de phase : les courants des 8 phases doivent étre équilibrés
afin que le circuit magnétique ne sature pas. Pour cela, les déséquilibres interphases ne
doivent pas excéder 1A (lpnmax = 90A) ;

- équilibrage des tensions flottantes : les tensions aux bornes des condensateurs
flottants Veen+ €t Veen- doivent étre équilibrées pour que les contraintes en tension
soient également reparties. En I’absence de déséquilibre Veejj+- = (Vv + Viv)/2 ;

- régulation de tension de sortie : la tension de sortie Vyy doit étre régulée et est fixé a
700V lors des essais.

Les rapports cycliques des interrupteurs sont composés d’un rapport cyclique commun et
identique D¢y issu de la boucle de contrdle de la tension de mode commun Vyy, d’un rapport
cyclique différentiel Dpy provenant du contréle de la tension de mode différentiel A4V et de
rapports cycliques de compensation dd générés par le contrble des courants en mode
différentiel. Les séquences des interrupteurs et le calcul des rapports cycliques sont donnés a
la Figure 3.21.
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Figure 3.21 : (a) rapports cycliques sur les composants actifs (b) séquences de commande des
composants actifs

Le schéma de principe de la régulation de la boucle externe contrdlant la tension de mode
commun Vyy et la tension de mode différentiel 47V est présenté a la Figure 3.22. La mesure
de la tension de sortie est assurée par un capteur de tension LEM supportant 1000V. La
grandeur différentielle AV est déduite a partir d’un circuit électronique a base d’un
amplificateur d’instrumentation et de la mesure des deux tensions de cellules flottantes Veei+
et Veeii- par des capteurs de tensions LEM de calibre 600V. Cette solution a été adoptée afin de
réduire le nombre de grandeurs a traiter par la carte de conversion analogique digitale.

VHV
Vin* Pl - Viv = mesure(Vhv)
Vuvy = consigne(Viv)
AVcer = mesure(Veels - Veell)
AVeen I = consigne(ls)
Pl ls = consigne(ls)

Figure 3.22 : Boucle externe - schéma de principe

Le schéma de principe de la boucle interne des 4 phases du BoosT + est représenté a la
Figure 3.23. Le courant de la phase I; est mesuré a I’aide d’un capteur LEM a effet hall d’un
calibre de 100A. Trois capteurs LEM a effet hall de calibre 25A sont utilisés pour la mesure
differentielle des courants des phases 2, 3 et 4 respectivement avec le courant de la phase 1
(Figure 3.18). Cette solution a été mise en ceuvre car elle améliore la précision de la mesure et
qu’elle permet d’employer des capteurs moins onéreux de plus faible calibre en courant. Un
principe similaire est appliqué pour les phases du BOOST +. Le courant de la phase 5 est
reconstruit a partir de la mesure du courant I, et de la mesure différentielle entre les deux
courants de mode commun Iy et Is.
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Figure 3.23 : Boucle interne - schéma de principe

Le calcul des coefficients des régulateurs a été réalisé avec la toolbox SISO de

MATLAB®. L’implémentation des régulateurs sous forme discrete suit la méthode proposée
dans [49].

3.3.3 Mesures

Les relevés temporels ont été réalisés pour une puissance de sortie d’environ 11kW en
I’absence de I’émulation de la pile a combustible. C’est la raison pour laquelle la tension a
I’entrée du convertisseur V,y est plus faible que la tension théorique de la pile a combustible
définie dans le chapitre d’introduction a ce niveau de courant Vpy wéorique(139A)=82.45V. Le
point de fonctionnement de la source de tension par rapport a la caractéristique courant-
tension theorique de la pile & combustible, les valeurs théoriques du convertisseur et les
principales grandeurs électriques mesurées du convertisseur sont présentées a la Figure 3.24.
Les valeurs théoriques sont déduites en faisant I’hypothése d’un rendement unitaire et d’une
ondulation des courants négligeable devant les courants mis en jeu.

Caractéri tensi t de la pile 3
T Combustible (PAC) Pour 11.2kW
120 Viuv 701V
lhy 16A
. 10 11kwW R 8.7
< 80 e ——— 1D 50,69
O — .070
tw T IL 19.4A
é 40 Ucell+/- 391V
i I 4.0A
1 C - début de vie D ave
° —E:c-fin detvie lrms 8.8A
| | |
° 0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 S lave 15.4A
Courant PAC -A- IrmS 173A
n 95.5%
(a) (b)
Ly Viv Vihy lhy Veell+ Vcell- 1-D
139A 80.6V 701V 15.6V 393V 392V 20.4%

(©)
Figure 3.24 : Point de fonctionnement a 11kW (a) PAC courbe théorique - convertisseur (b) valeurs
théoriques (c) valeurs mesurées
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Les mesures temporelles sont effectuées avec un oscilloscope LeCroy Wave Runner HRO
64Zi. La mesure des courants est réalisée avec des sondes de courant HIOKI 3274 de calibre
150A, les tensions sont mesurées avec une sonde différentielle Testec SI19110 de calibre
1000V. Des multimétres FLUKE 175 assurent la mesure des tensions moyennes.

La Figure 3.25 et la Figure 3.26 montrent, a différentes échelles de temps, le courant dans
la charge Iy (rouge), le courant de la phase 2 I, (bleu), la tension aux bornes des interrupteurs
actifs du bras 1 Vg (vert) et le courant de la source de tension I y (jaune).

La Figure 3.25 met en évidence les performances de la source de tension employée.
L’alimentation de puissance 45kW ACORE est composée d’un pont redresseur triphasé a son
entrée et on retrouve en sortie une forte composante a 6-freseau (Traseau /6= 3.3Ms) du fait de
I’absence d’un filtrage adéquat. La variation du courant de la source entraine la variation des
courants de phase. La régulation de la boucle externe assure une tension constante aux bornes
du banc de charge ; ce faisant, le courant de sortie est constant.

P! Iy Vph1
30A/div 5A/div 5A/div 100Vv/div

Figure 3.25 : Puissance de sortie 11kW - courant d’entrée I, \, de sortie |,y et de la phase 2 I, et tension aux
bornes des interrupteurs actifs de la cellule 1 Vyp,; - observation de la composante 6-fsa, de la source de
tension

Ims/div

L’effet bénéfique de I’entrelacement des phases est visible sur le courant d’entrée (Figure
3.26). La fréquence du courant dans la source basse tension est de 160kHz soit 8 fois la
fréquence de commutation des interrupteurs de puissance. L’ondulation du courant Iy est de
16.5A, soit une ondulation relative de 12% (Al.\/1.yv=16.5A/139A) a 11kW. Ce point de
fonctionnement simulé donne une ondulation relative de 15.6%. La différence peut
s’expliquer en partie par la non prise en compte des nombreuses inductances de cablage dans
la simulation. L’ondulation relative au point de fonctionnement maximal du convertisseur
(Iohmax=90A et Ppacnew=46kW) dans le cas d’une pile a combustible en début de vie est
d’environ 2.5% (résultat simulation). Les commutations des interrupteurs créent des
perturbations sur les tensions flottantes, perturbations se retrouvant sur la tension de sortie.
L’oscillation relative du courant de sortie est de 7% ((Iqv,max - Thv,min)/lnv =1.05A/15.6A).

Le caractére paralléle de la topologie miroir boost est favorable a la pile a combustible
dont la durée de vie est supposée assujettie au contenu spectral de son courant [50], [6].
Multiplier le nombre de phases entrelacées assure une ondulation relative faible du courant
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coté basse tension évitant de détériorer précipitamment les membranes des cellules de la pile a
combustible.

Les deux tensions flottantes sont quasi-égales et valent en valeur moyenne 392V et 393V.
Les 1-2V de différence avec la théorie s’expliquent principalement par le rapport cyclique qui
est tres Iégerement plus élevé dans la pratique 1-Dmesure =20.4% que le rapport cyclique
théorique 1-Dineorique =20.6% afin de compenser les pertes. Des essais sans la boucle interne
de mode différentiel en tension ont montré que les deux tensions flottantes sont naturellement
équilibrées (A Ve <5V) en régime permanent lorsque celles-ci avoisinent 400V. L’équilibrage
naturel des tensions flottantes réduit le rapport cyclique de mode différentiel. La tension
maximale mesurée sur les semi-conducteurs est de 430V, loin des limites en tension des semi-
conducteurs.

. |2 IHV Vphl
10ps/div 30A/div 5A/div 5A/div__| 100V/div

Figure 3.26 : Puissance de sortie 11kW - courant d’entrée I, \, de sortie I,y et de la phase 2 I, et tension aux
bornes des interrupteurs actifs de la cellule 1 Vpy,;

0 0

20us/div
|2 |3 |4 |6 Il |2
5A/div | 5A/div | 5A/div | 5A/div 5A/div | S5A/div 5A/div | 5A/div

(@) (b)

Figure 3.27 : Puissance de sortie 11kW - courant de phases (a) 11, I, I3, 14 (b) 14, 15, Is, Ig
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Les courants des phases sont équilibrés : les courants de mode différentiel sont inférieurs a
150mA (Figure 3.27 et Figure 3.28). Les courants de phases suivent la composante 6-frgseay de
la source de tension (Figure 3.28).

Ol
50s/div | 0.05A/div 1ms/div
|12 |13 ls Iy 2
log ls les 5A/div | 5A/div | 5A/div | 5A/div
(a) (b)
Figure 3.28 : Puissance de sortie 11kW - (a) mesure des déséquilibres en courant (b) courants des phases I,
|27 |51 |6

La Figure 3.29 montre le courant d’entrée Iy et la tension d’entrée V| y du convertisseur.

D’une fréquence de 160kHz, I’ondulation de la tension d’entrée du convertisseur est de 32%
(26Vv/80.6V).

; | ! | ; | -
i i l | A haony : | | I' |
SISy e
E 1’ . N | . -
| | T | | o i
Y W \;W " Eﬁw o lguw “{N koY {
AUV NNANRAYIANYNSNAYN
0

. Viv P) |1

Tous/div | 5\/diy 30A/div 5A/div 5A/div

Figure 3.29 : Puissance de sortie 11kW - tension aux bornes de la source V,y, courant de la source Iy,
courants des phases I, et I,

La Figure 3.30 montre 1’état de la cellule 1 (bleu clair), la durée de 1’algorithme (bleu
foncé) implanté dans le FPGA et la tension Vpny aux bornes des interrupteurs actifs de la
cellule 1. Le temps de calcul est de 25us soit la moitié de la période de commutation
(Tsw=50us). Le calcul commence 1.6us aprés 1’ordre de la conversion analogique digitale des
courants de phase. Ce résultat a été rendu possible par ’utilisation de nombres entiers au
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détriment de nombres flottants lors de I’implémentation des régulateurs et de 1’augmentation

de la fréquence de I’horloge du FPGA a 150MHz.

Vph1 Etat cellule 1 | Durée algorithme
200V/div 2V/div 2V/div

Figure 3.30 : Puissance de sortie 11kW - tension aux bornes des interrupteurs actifs de la cellule 1 Vy,;, état
de la cellule master et durée de I’algorithme

Rendements

10us/div

3.34

3.3.4.1 Rendement théorique

Le calcul des pertes dans les composants de puissance est realisé en suivant la démarche
utilisée au paragraphe §3.2.4. L’expression des contraintes sur les semi-conducteurs a été
développée dans le paragraphe 8§2.4.4 traitant du dimensionnement de la structure miroir
boost/miroir buck.

Les pertes dans I’ICT sont estimées a partir de la relation suivante : Pict = Ky Vce"2 + ko
lohase”. Les coefficients k; et k, sont déterminés a partir de résultats obtenus par un outil de
dimensionnement d’ICT du laboratoire LAPLACE. On trouve k; =0.424mW/V? et
k,=47.2mWI/AZ.
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Figure 3.31 : Capture d’écran de I’outil de dimensionnement d’ICT du laboratoire LAPLACE
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Les paramétres des composants sont issus des notices des fabricants ou d’essais
préalablement réalisé par APC/Schneider Electric. Les pertes des composants actifs sont
réparties entre les 4 boitiers: les trois IGBTs IKW75N60H3 assurent la conduction et
I’amorcage, le MOSFET IPW65R041CFD assure le blocage (Figure 3.14). Les parametres
des composants actifs sont synthétisés au Tableau 3-5. Les composants non commandés sont
réalisés par la mise en paralléle de trois modules de diodes SiC SCS140AE2 dont les pertes
par recouvrement peuvent étre négligées. La tension de seuil Vpo et la résistance dynamique
Rp de chaque diode sont déduites a partir des datasheets constructeurs et valent 0.98V et
32mQ.

Les courbes de rendement théorique sont présentées dans le paragraphe suivant.

Vro Rr Ve test Aon Bon Con Aotr Bog Cotr
-V- | -mQ- -V- -mJ/sw- | -mJ/A- | -mJ/A% | -m]/sw- | -m]J/A- | -m]/ Az-

1,018‘ 14 ‘ 400 ‘ 0 ‘ 3E-2° ‘ 0 ‘ 0 ‘1.3E-2* 0
* énergie mesuré

Tableau 3-5 : Cellule de commutation - paramétres des composants commandés
3.3.4.2 Résultats

e Méthode de mesure

La détermination du rendement du convertisseur a partir de la mesure des puissances
d’entrée (Pn=VLvXILy) et de sortie (Pout=VuvX*lhy) n’est pas une méthode satisfaisante pour
cette application. En effet, une estimation réalisée au laboratoire de la précision du calcul du
rendement a partir des mesures implémentées sur le convertisseur miroir boost est de +2.4%.
Cette marge d’erreur n’est pas compatible avec la mesure d’un rendement pouvant avoisiner
98%. Pour pallier ce manque de précision, la méthode d’opposition a été mise en ceuvre.

La Figure 3.32 montre le schéma de principe électrique de la méthode d’opposition
permettant de déterminer les pertes dans une cellule de commutation. Le principe est
généralisable a tout type de convertisseur respectant les régles présentées dans [51]. La
méthode d’opposition est une technique permettant de mesurer les pertes globales d’un
convertisseur ou les pertes des composants de puissance par une méthode non invasive. [52],
[53] et [54] décrivent la méthode permettant de déterminer séparément les énergies a
I’amorcage, au blocage et en conduction. La méthode d’opposition utilise deux convertisseurs
connectés sur un méme bus & courant continu. Le premier convertisseur fonctionne en
générateur, le second en récepteur. Les pertes des convertisseurs sont directement mesurées et
sont égale au produit tension Vpc courant Ipc d’entrée. Ces variables continues peuvent étre
mesurées aisément avec une grande précision assurant une erreur relative faible de la mesure
des pertes. Un autre point intéressant de la méthode d’opposition est que la source utilisée lors
des essais fournit une puissance égale aux pertes, puissance trés faible au regard de la
puissance du convertisseur. Enfin, il n’est pas nécessaire d’utiliser une charge lors des essais
réduisant I’impact énergétique des mesures.
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loc
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Figure 3.32 : Méthode d’opposition - schéma électrique de principe - mesure des pertes dans les composants

Pour la détermination des pertes dans les semi-conducteurs illustré ci-dessus, deux
dégrées de libertés sont utilisés. Le rapport cyclique de mode commun D est identique et est
égale a D=0.5 afin de repartir également les pertes par conduction sur les deux interrupteurs
de chaque cellule de commutation. Le courant I, commuté par les semi-conducteurs est
contrdlé a I’aide d’un rapport cyclique différentielle dd entre les deux commandes de cellules.
La tension commutée par les interrupteurs est réglée a partir de la tension de la source
continue Vpc. Typiquement, la cellule de commutation 1 est commandée en boucle ouverte,
la cellule de commutation 2 est commandée en boucle fermé.

Dans le but de réaliser les mesures du convertisseur miroir dans les conditions les plus
proches de son fonctionnement, le rapport cyclique D de mode commun appliquée aux deux
cellules de commutation est aussi utilisé comme degré de liberté afin de régler le point de
fonctionnement en tension du convertisseur.

e Courbes

La Figure 3.33 compare le rendement théorique et le rendement mesuré du convertisseur
en fonction de la puissance ou du courant de la pile a combustible. Les mesures ont été
réalisées jusqu’a 89% du courant maximal par phase (I,nmax=90A). Le rendement mesuré est
tres proche du rendement théorique. Le rendement maximal mesuré atteint environ 96,5%
pour un ratio de conversion proche de 8.8 et une puissance égale a 17kW. Dans le cas de la
pile a combustible en début de vie, le rendement mesuré vaut 95.3% pour une puissance
d’environ 42kW et un ratio de conversion de 9.7. Le rendement avoisine les 95% dans le cas
de la pile a combustible en fin de vie mais avec un ratio de conversion plus élevé égale a 10,5
et une puissance d’environ 39kW.

Rendement théorique et mesuré en fonction Rendement théorique et mesuré en fonction
de la puissance du courant de la pile & combustible
) | =
96 >/ = o 96 - ; ~
R By
N4 7N/ 7t
g 94 1,n=80A 1., =90A | c % Ip=80A —
g ‘ g I,n=90A
g 93 i g 93
é I PAC - début de vie @700V - théorique é PAC - début de vie @700V - théorique
92 17 | «==PAC - fin de vie @700V - théorique | 92 1] T e==PAC - fin de vie @700V - théorique
91 =4=PAC - début de vie @700V - mesuré | 91 =4=PAC - début de vie @700V - mesuré ~ _|
PAC - fin de vie @700V - mesuré PAC - fin de vie @700V - mesuré
90 ‘ ‘ ‘ 90 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
0 10 20 30 40 50 0 100 200 300 400 500 600 700
Puissance de la pile a combustible -kW- Courant de la pile a combustible -A-
() (b)

Figure 3.33 : Rendements théorique et mesuré en fonction (a) de la puissance de la pile a combustible (b) du
courant de la pile a combustible
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A forte puissance, le rendement du convertisseur est plus élevé lorsque la pile a
combustible est en début de vie. En fin de vie, la tension aux bornes de la pile & combustible
se réduit (principalement : perte de catalyseur, dégradation de la membrane, dégradation des
couches de diffusion) conduisant a I’augmentation du ratio de conversion et du courant ce qui
pénalise le rendement (Figure 3.34).

Rendement théorique et ratio de conversion Rendement théorique et tension de la PAC
en fonction de la puissance en fonction de la puissance
97 ‘ 12 97 ‘ 140
96 11 96 120
. o ~ |
s 95 { N 10 5 s 95 4 ~ 100 ©
L / // g = \/\ g
£ o4 — = 9 2[5 o — 80 o
g 03 | } ‘ 8 3 g 93 ‘ ‘ ; 60 ¢
é Rendement - PAC - début de vie @700V h=] &:a Rendement - PAC - début de vie @700V @
- w i B . . iR c
92 ===Rendement - PAC - fin de vie @700V 7 § 92 ===Rendement - PAC - fin de vie @700V 40 @
o1 ===Ratio - PAC - début de vie @700V 5 91 1= ===Tension - PAC - début de vie @700V 120
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90 I I I I 5 90 I I I I 0
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Figure 3.34 : En fonction de la puissance de la pile a combustible (a) ratio de conversion (b) tension de la pile
a combustible

Le courant est limité a 90A par phase, la puissance maximale théorique atteint environ
46kW et 42kW pour la pile a combustible, respectivement, en début et en fin de vie. La
variation de la tension de la pile & combustible entraine la variation des tensions flottantes
(82.4.1). La tension maximale commutée par les semi-conducteurs est inférieure & 400V une
fois la zone d’activation de la pile a combustible passée (Figure 3.35).

Rendement théorique et courant de phase en Rendement théorique et tension flottante en
fonction de la puissance fonction de la puissance
97 ‘ 100 97 420
- 90 ‘
96 f 96 — 410 <
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& 95 / ‘/ 70 2 & 95 \I\ 400 $
1 I ]
€ o4 (60 S| Eoa ' 30 £
t ] / (%0 2[5 | | g
S 93 ‘ 40 E $ o3 ‘ ‘ } 380 o
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Figure 3.35 : En fonction de la puissance de la pile a combustible (a) courant de phase (b) tension flottante

La répartition des pertes dans une cellule de commutation et dans le convertisseur (Cvs)
est illustrée a la Figure 3.36. Les pertes liées au refroidissement par air forcé sont constantes
et sont égales a 76W. A faible puissance de la pile a combustible, la composante des pertes
proportionnelle au carré de la tension de cellule dans I’ICT est déja maximale. Pour cette
raison, on retrouve le rendement avec 1’allure caractéristique des convertisseurs possédant un
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élément magnétique (en 1’absence d’élément magnétique le rendement serait de type linéaire
et décroissant en fonction du courant de la source).

Pertes théoriques dans une cellule de Pertes théoriques convertisseur - PAC en
commutation - PAC en début de vie début de vie
120 2500
Interrupteurs - Pon Semiconducteurs ®ICT mCvs = Air forcé
100 1 g Interrupteurs - Pcond 2000
80 | MInterrupteurs - Poff 2
= Diodes - Pcond - 1500
" 60 §
8 | 5 1000
5 40 — o
o
20 A 500 -
0 - 0 -
50 ‘100‘150‘200‘250‘300‘350‘400‘450‘500‘550‘600‘650 50 ‘100‘150‘200‘250‘300‘350‘400‘450‘500‘550‘600‘650
Puissance de la pile a combustible -kW- Puissance de la pile a combustible -kW-
Courant de la pile a combustible -A- Courant de la pile a combustible -A-
(@) (b)

Figure 3.36 : Répartitions des pertes en fonction du courant de sortie et de la puissance de la pile &
combustible en début de vie (a) dans une cellule de commutation (b) dans le convertisseur

3.3.4.3 Comparaison avec la topologie double boost

Le rendement maximal mesuré de la pile a combustible en fin de vie atteint 94.3% a
environ 7 KW pour un ratio de conversion de 8.1 (Figure 3.37). Cela représente environ 2.2%
de moins que le rendement maximal atteint par le convertisseur miroir boost. La puissance
maximale mesurée (1,n=80A) est approximativement 41% plus faible que la puissance
maximale atteinte par le convertisseur miroir (pile a combustible en début de vie). On
retrouve ainsi une des propriétés de la topologie miroir: la puissance commutée de la
topologie miroir est réduite par rapport a celle des topologies série ou parallele a nombre de
cellule de commutation équivalent et haut ratio de conversion (82.3.3). Avec des cellules de
commutation et un coupleur magnétique identique, la topologie miroir boost permet d’une
part, d’atteindre de meilleur rendement et d’autre part, de fonctionner a de plus haute
puissance améliorant la densité de puissance du convertisseur.

La topologie double boost qui possede la méme fonction de transfert que la topologie
boost, fonctionne avec un rapport cyclique plus élevé et donc plus défavorable vis-a-vis du
rendement que le cas du convertisseur miroir boost (Figure 3.38).

Rendements théorique et mesuré en fonction de la puissance de la
PAC - convertisseur miroir boost et convertisseur double boost
97

‘ N Miroir boost - début de vie
e 700V - théorique

o @

96 a7 Miroir boost - fin de vie

05 4 - @700V - théorique

$ === Miroir boost - début de vie
) @700V - mesuré
£ 94 1 i . ! )
) Miroir boost - fin de vie
GE) 93 ﬁ @700V - mesuré
e Doubleboost - début de vie
& 92 I @700V - théorique
Doubleboost - fin de vie
91 |- @700V - théorique
Doubleboost - début de vie
90 @700V - mesuré
0 10 20 30 40 50 e=m=Doubleboost - fin de vie
Puissance de la pile & combustible -kW- @700V - mesuré

Figure 3.37 : Comparaison du rendements théorique et mesuré en fonction de la puissance de la pile a
combustible - convertisseur miroir boost et convertisseur double boost
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Rendements théorique_et mesuré en fonction Rapport cyclique - Convertisseur miroir
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Figure 3.38 : En fonction de la puissance de la PAC (a) rendement (b) rapport cyclique

La Figure 3.39 donne la répartition des pertes dans les semi-conducteurs et dans I’'ICT.
Des niveaux de pertes maximales quasi-identiques sont atteintes.
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Figure 3.39 : En fonction de la puissance de la PAC (a) pertes dans les semi-conducteurs (b) pertes dans I’ICT

Enoncé dans I’introduction du Chapitre 2, la puissance commutée est une image des pertes
dans les semi-conducteurs (Figure 3.40). Le courant maximal commuté est de 90A. La tension
aux bornes des cellules de commutation est constante et égale a 350V dans le cas du
convertisseur double boost (Figure 3.41).
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Figure 3.40 : Puissance commutée en fonction (a) de la puissance de la PAC (b) des pertes des semi-
conducteurs
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Figure 3.41 : En fonction de la puissance de la PAC (a) courant commuté (b) tension commutée

3.35 Conclusion

La topologie miroir boost posséde un meilleur rendement et une plus grande plage de
fonctionnement que la topologie double boost a haut ratio de conversion. Ces résultats
viennent consolider les conclusions de la partie expérimentale précédente, a plus forte
puissance et en mode élévateur de tension avec la pile a combustible définie dans le chapitre
d’introduction.

Cette seconde partie expérimentale a également permis de rappeler I’intérét de I’'ICT en
termes de pertes, de volume et de masse par rapport a une solution inductances indépendantes
ainsi que les principales spécificités de sa mise en ceuvre.

La commande en boucle fermée a été réalisée a 1’aide d’un FPGA assurant 1’équilibrage
des courants de phase et des tensions flottantes et la régulation de la tension de sortie.

La méthode d’opposition a été utilisée afin de mesurer les pertes des convertisseurs dans
le but d’obtenir une évaluation plus fiable des pertes.

3.4  Conclusion du chapitre

Les deux expérimentations ont permis de comparer les performances de la topologie
miroir face aux topologies conventionnelles. A fort ratio de conversion, le rendement mesuré
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de la topologie miroir est supérieur aux rendements obtenus avec les convertisseurs de
références.

La mise en ceuvre du convertisseur miroir en mode abaisseur de tension a été réalisée pour
une conversion 270V vers 28V et pour une conversion 540V vers 28V. L’objectif principal de
ces mesures est de comparer le rendement de la topologie miroir et de la topologie buck
entrelacé a 2 phases en utilisant des interrupteurs de puissance 600V identiques. Avec un ratio
de conversion d’environ 10, les mesures du rendement du convertisseur miroir buck sont plus
élevées que les mesures du rendement du convertisseur buck entrelacé. Dans le cas de la
conversion 540V vers 28V seul le rendement du convertisseur miroir a pu étre mesure
atteignant 90% pour un ratio de conversion de 19 (rendement quasi-similaire au rendement du
convertisseur buck dans le cas de la conversion 270V vers 28V). Ces mesures n’ont pas éte
réalisées avec le convertisseur buck entrelacé du fait de la forte contrainte en tension exercée
sur les composants de puissance, contrainte incompatible avec le calibre en tension des
composants utilisés. Avec des contraintes élevées et des composants de puissance de calibre
en tension supérieure a ceux utilisés, le rendement de la topologie buck entrelacé sera
fortement pénalisé. Le calcul des pertes dans les semi-conducteurs a été réalisé a partir d’un
modele de pertes présenté et basé sur les énergies de commutation des composants.

La seconde expérimentation a validé 1’utilisation du convertisseur miroir boost pour
connecter la pile a combustible au réseau continu. Compareé a la topologie série double boost,
la topologie miroir boost possede un meilleur rendement et peut atteindre une puissance de
conversion bien plus élevée (pile en début de vie, la puissance maximale du convertisseur
miroir est égale a 168% de la puissance maximale atteinte avec le convertisseur double boost).
Le rendement atteint plus de 96% et reste constant sur une grande plage de fonctionnement.

La faisabilité du convertisseur a été démontrée avec un convertisseur 8 phases utilisant un
ICT monolithique. La régulation de la tension de sortie, des tensions flottantes et 1’équilibrage

des courants de phase a été réalisé a I’aide d’un FPGA.

Enfin, la mesure du rendement a été effectu¢e a I’aide de la méthode d’opposition pour
garantir ’exactitude des mesures.
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4.1 Introduction

e Contexte

La technologie des composants de puissance Silicium (Si) est une technologie mature.
L’exemple des transistors Power MOSFETs [25] silicium est représentatif : apparus a la fin
des années 1970 (1979 : International Rectifier propose les premiers MOSFETS de puissance
sous la dénomination de HEXFET® [55]), les améliorations se font dorénavant de plus en
plus rares et de moins en moins conséquentes [56]. L’évolution des performances des
interrupteurs de puissance MOSFET a suivi I’évolution de la technologie CMOS des circuits
intégrés introduite dans les années 70. Les semi-conducteurs de puissance benéficient de la
technologie de pointe des fonderies CMOS (1um, 0.8um, 0.5um, 0.35um, 0.25um, 0.18um,
etc.) dans un délai de I’ordre de 3 a 5 ans [57]. La réduction des améliorations s’observe aussi
avec les autres types de composants de puissance a base de silicium (diode, IGBTS, etc.).
Illustré a la Figure 4.1, la limite théorique de la résistance a 1’état passant en fonction de la
tension de blocage du matériau silicium est en passe d’étre atteinte par les composants
silicium actuels [56], [58], [59] (la courbe est commentée par la suite).
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Figure 4.1 : Comparaison des résistances passante a I’état passant - composants Si et GaN

Les composants de puissance a large bande interdite semblent étre de bons candidats pour
remplacer dans les années a venir, les composants silicium dans les applications exigeantes :
principalement dans des applications basse tension a haute fréquence de commutation ou pour
des applications de forte puissance a haute tension. Le domaine spatial et militaire est lui aussi
intéressé a 1’émergence de nouveaux composants car les semi-conducteurs silicium
actuellement disponibles présentent peu de perspectives d’améliorations et sont insatisfaisants
au niveau de la thermique (management thermique limité), du rendement (caractéristiques des
composants insuffisantes) et du faible niveau de tension des meilleurs composants ‘high
reliability’ (Hi-Rel) disponibles (<400V) [60]. A cela s’ajoute des contraintes en termes
d’immunité¢ face aux radiations (‘Rad-hard’) qui font des interrupteurs a large bande une
technologie a fort potentiel dans le domaine spatial [61]. Marché de niche plus anecdotique,
les composants de puissance a large bande semblent trés prometteurs pour les convertisseurs
statiques presents dans des environnements a haut niveau de radiation comme cela est le cas,
par exemple, dans les détecteurs a particule du CERN [62], [63]. Pour les applications moins
contraignantes et lorsque le colt des composants de puissance est critique, il faudra attendre
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que la gamme des composants de puissance & large bande interdite disponible s’étoffe et que
les codts deviennent plus compétitifs.

Devant la nécessité¢ d’utiliser des composants plus performants, les composants a large
bande interdite offrent de nouvelles perspectives et possedent un grand potentiel : les
transistors a base de matériaux SiC (Carbure de Silicium), GaN (Nitrure de Gallium) et
diamant sont les plus prometteurs car ils possedent de meilleures propriétés physique que le
matériau silicium (Tableau 4-2). Actuellement, seuls quelques composants SiC et GaN sont
commercialisés avec des composants SiC de tenue en tension 1200V et 1700V et des
composants GaN de tenue en tension inferieure a 200V. Les recherches sur les composants a
base de diamant [64], [65], [66] sont nombreuses mais de multiples verrous technologiques
sont a résoudre avant I’apparition d’interrupteurs de puissance.

e Emergence de composants GaN : vers une rupture technologique ?

Récemment apparus (juin 2009 [67]), les composants de puissance GaN sont d’ores et
déja compétitifs par rapport a la technologie silicium en termes de performances et de co(t et
semblent préfigurer une amélioration de la densité de puissance des convertisseurs statiques :

- performances : les premiers transistors GaN commercialement disponibles sont loin
d’avoir atteint leur limite théorique de résistance a 1’état passant en fonction de la
tension de blocage (composants GaN de EPC, Figure 4.1), mais ils offrent d’ores et
déja de bonnes caractéristiques électriques (Figure 4.4 et Figure 4.5) et préfigurent
I’arrivée de composants de puissance aux performances bien Supérieures aux
composants silicium actuels. De plus, la structure latérale des HEMTs GaN permet
I’utilisation de boitiers performants ne dégradant pas les caractéristiques du composant
a haute fréguence de commutation.

L’évaluation de la technologie GaN est effectuée avec des composants de calibre
en tension inférieure a 200V afin de réaliser une comparaison avec des composants
GaN et Si actuellement disponibles. Dans cette gamme de tension, ce sont les
interrupteurs Power MOSFET Silicium qui se sont imposés au fil des années.
Principalement quatre technologies de MOSFET cohabitent : VDMOS, TrenchMOS,
LDMOS et récemment apparu la technologie NexFET (Figure 4.2 et Figure 4.3) [57],
[30].

Source

N- epi

N+ substrate

(@ (b)

Figure 4.2 : Structures des composants de type (a) VDMOS (b) LDMOS
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La technologie VDMOS (MOS a Diffusion Verticale) a été introduite a la fin des
annees 70 par International Rectifier (IRF). Un composant VDMOS a une grille de
type ‘planar’ et tire avantage du courant vertical qui circule entre les électrodes de
source et de drain qui sont placées au-dessus et au-dessous de la puce silicium (Figure
4.2). La structure verticale permet d’atteindre de hautes densités de courant ce qui
s’oppose au cas des MOSFETs a Diffusion Latérale (LDMOS) (Figure 4.2). La
structure verticale supporte facilement de hautes tensions.

Proposé par Siliconix la technologie TrenchFET est devenue populaire dans les
années 90 (Figure 4.3). Cette technologie apporte une amélioration de la résistance
passante des composants. Dans un TrenchFET, les canaux sont congus le long de la
tranche verticale. La technologie TrenchFET posséde une faible capacité de grille et
une plus basse résistance a 1’état passant pour des composants de calibre en tension
100-200V, raisons pour laquelle cette technologie s’est imposée dans cette gamme de
tension aupreés des fabricants de semi-conducteurs. L’inconvénient de cette structure
est la capacité Cgp (capacité de Miller) qui est importante du fait du recouvrement
direct de la grille par le drain (Cgp, Figure 4.3) ralentissant la vitesse de commutation
du composant et conduisant a I’augmentation des pertes. Les MOSFETSs Trench et de
type latéral sont communément employés pour des tensions inferieures a 30V (les
composants latéraux sont les plus rapides en vitesse de commutation).

Source

(b)
Figure 4.3 : Structures des composants de type (a) TrenchFET (b) NexFET
figures extraite a partir de [68]

Propriétaire de Texas Instruments (TI), la technologie NexFET [68], [69] a vu le
jour a la fin des années 2000 (Figure 4.3). Cette technologie répond au besoin de plus
d’intégration pour les applications de type POL (85.1). Afin de réduire le colt, la
masse, 1’encombrement et le temps de réponse des convertisseurs, la frequence de
commutation est augmentée ce qui conduit a 1’augmentation des pertes par
commutation en commutation dure. La technologie NexFET met une ceuvre des
composants de type latéral possédant une résistance passante compétitive par rapport a
la technologie Trench mais avec une capacité d’entrée Qg et de Miller plus faible ce
qui permet de réduire les pertes par commutation et de travailler a plus haute
fréquence. La capacité de Miller Cgp est réduite grace a un recouvrement minimal de
la grille par le drain et par I’effet bénéfique de la source qui enveloppe la grille créant
un écran électrostatique entre la grille et le drain. D’aprés TI, cette technologie est la
plus avantageuse pour des tensions inferieures a 30V.
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Pour résumer, les composants VDMOS et Trench sont plus appropriés pour des
applications basse fréquence et fort courant. Les MOSFET LDMOS et NexFET sont
appropriés pour des applications haute fréquence a faible courant [30].

La Figure 4.1 compare les résistances passantes en fonction de la tension de
blocage des meilleurs composants silicium et les valeurs déclarées de celles-ci par
quelques fabricants de composants GaN [55], [70], [71], [72] (composants Si [59],
limites théoriques des matériaux [73]). Les courbes théoriques des limites des
résistances a 1’état passant en fonction de la tension de blocage montrent la supériorité
du matériau GaN par rapport au Si. Les composants GaN supportent de trés hautes
tensions de claquage, environ deux deécades plus élevées de ce qui est observé avec des
composants Si a résistance passante équivalente. Bien que la technologie GaN n’en
soit qu’a ses débuts, les résistances spécifiques annoncées sont bien plus faibles que
celles obtenues avec la technologie Si a tension équivalente ce qui préfigure de
meilleures performances.

La Figure 4.4 et la Figure 4.5 comparent les performances des meilleurs
composants silicium par fabricant avec les premiers composants GaN
commercialement disponibles (Vps<200V). Ces figures de mérite sont typiquement
utilisés afin d’évaluer les performances des semi-conducteurs. La figure de mérite
Roson)*Qg et la figure de mérite Rpson)*Qqop donne une image des performances des
composants. Plus petit est le produit Rpson*(Qop 0u Qg), meilleures seront les
performances. Les performances statiques dépendent de la résistance passante Rps(on),
les performances dynamiques dépendent principalement de Qg et de Qqp.
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Figure 4.4 : Figure de mérite QgXRps(on) - transistors Si et GaN

La liste des composants comparés est présentée au Tableau 4-1. Les valeurs
typiques des resistances passantes et les valeurs typiques des charges sont utilisées.
Pour les composants de la série EPC80xx, ce sont les valeurs préliminaires de
résistance passante maximale Rgsonymax qui sont employees. Les valeurs de résistances
et de charges sont déduites pour une tension de commande Vgs de 5V pour les
composants EPC (Efficient Power Conversion). La série EPC20xx est la deuxieme
génération de composants de puissance de EPC. La série EPC80xx, récemment
apparue, est dédiée a des applications de puissance haute fréquence (>MHz). Les
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valeurs typique des composants Si sont données pour des tensions de commande Vgs
de 10V, 5V ou 4,5V en fonction des informations fournies par les fabricants.
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Figure 4.5 : Figure de mérite Qgp*Rps(on) - transistors Si et GaN

Les figures de mérites montrent les tres bonnes caractéristiques des composants
GaN alors que la technologie est encore peu mature. Les bénéfices de la technologie
HEMT GaN sont d’autant plus présents que la tension de claquage est importante. A
200V, les composants GaN possédent une figure de mérite QgXRps(n) environ 7 fois
plus petite et une figure de mérite Qsp*Rpsen) environ 3 fois plus petite que le
meilleur composant Si 200V. A 100V, le bénéfice de la technologie GaN reste
indiscutable. Les composants GaN possedent un QgsXRps(ny €nviron 3 fois plus petit et
un Qep*Rps(on) environ 8.7 fois plus petit que celui du meilleur composant Si 100V. A
40V, les composants GaN restent compétitifs avec un produit QzXRps(on) €nviron 1.6
fois plus petit et QepXRps(n) environ 4.6 fois plus petit que le meilleur composant Si
100V. La figure de merite QeXRpsen) des 2 composants GaN 40V est quasi égale a
celle des meilleurs composants Si 30V. Ces résultats laissent présager des composants
GaN avec d’excellentes caractéristiques lorsque la technologie GaN sera mature.

30V 40V 60V 100V 200V
EPC20xx EPC2014 / EPC2016 EPC2010
EPC80xx EPC8004 / EPC8010 /
Vishay SiRA04 SiR640 / SiR870 Si7462
Infineon BSC052N03 BSC014N04 / BSC046N10 BSC320N20
Fairchild FDMC8321 / FDMS86150 FDB2614
TI CSD17527 CSD18504 CSD18532 / /
IRF IRFH8330 IRF7739 / IRL4030 IRFP4668

Tableau 4-1 : Liste des composants comparés Si et GaN

Un autre aspect a prendre en considération est le type de boitier utilisé car celui-ci
impacte les performances des composants de puissance [30]. Les différentes technique
permettant la connexion entre le puce de puissance et les connecteurs du boitier (‘wire
bonding’, connexion directe sur des pistes de cuivre, etc.) introduisent des éléments
parasites pénalisant les performances des composants (85.2). La structure verticale des
MOS Trench rend difficile la minimisation simultanée des inductances de drain Lp et
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de source Ls. Les composants de type latéral utilisent des boitiers de type LGA (Linear
Grid Array) possédant le moins d’éléments parasites [74]. De type LGA les boitiers
des composants GaN de EPC ont leurs connecteurs situés sous le composant avec des
connecteurs drains et sources interdigités ce qui réduit la valeur des éléments parasites
(détail au 84.3.4).

- codt: le colt des premiers composants GaN commercialement disponible est
competitif au regard des composants silicium (EPC2001 : composant 100V, 25A,
125°C, 7mQ, environ $4 pour 500 piéces). En effet, les composants GaN ont
I’avantage de pouvoir étre réalisés par hétéroépitaxie sur des substrats en silicium de
grande surface (150-200mm) [75]. Contrairement aux composants de puissance SiC
qui doivent obligatoirement étre réalisés sur un substrat de méme composition,
I’utilisation de la technologie substrat Si permet aux composants de puissance GaN de
bénéficier de la maturité des installations de production et de I’expertise de la filaire Si
ce qui réduit les colts de production ;

- densité de puissance : outre de meilleures performances et donc moins de pertes dans
les semi-conducteurs, un enjeu important de 1’arrivée de composants a large bande
interdite est I’amélioration de la densité de puissance des convertisseurs [30]. En effet,
la plus haute température de fonctionnent annoncée des composants a large bande
interdite laisse envisager une réduction de I’encombrement des éléments de
refroidissement et la haute fréquence de commutation des interrupteurs permet
d’espérer pour certaines applications une réduction du volume et de la masse des
éléments passifs (85.1) tout en maintenant un rendement éleve.

e Approche proposée

L’apparition récente des premiers composants de puissance GaN suscite un intérét certain
des acteurs académiques et industriels. Annoncé comme une technologie de rupture, la
technologie GaN en est a son balbutiement. Dans ce contexte, ce chapitre vise a présenter les
principales spécificités de la technologie GaN et a situer les composants de puissance GaN
actuellement disponibles par rapport aux composants de puissance de la technologie
dominante silicium. Pour ce faire, les remarquables caractéristiques du matériau GaN sont
d’abord rappelées. Le fonctionnement et la structure des composants GaN est ensuite introduit
avec un accent particulier porté sur les problématiques liées a la réalisation de ces composants
a partir d’un substrat silicium, substrat qui assure un codt compétitif par rapport a la
technologie silicium mais dont la mise en ceuvre est délicate.

La comparaison des performances des premiers composants commercialement disponibles
ou des composants dont la spécification technique préliminaire est accessible, montrent que
les caracteéristiques de ces composants sont particuliérement encourageantes et préfigurent des
composants aux performances inégalés.

La présentation détaillée des composants EPC a pour but de se familiariser avec les
premiers composants GaN disponible sur le marche. Inferieure a 200V, avec des composants
sans bottier, etc. les composants GaN de EPC possédent quelques singularités sur lesquelles il
est bon de s’attarder afin de les exploiter au mieux et en toute sécurité.

Ce chapitre d’introduction sur la technologie GaN permet ensuite d’explorer 1’utilisation
des composants GaN au Chapitre 5.
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4.2  Introduction a la technologie HEMT GaN

Cette partie a pour but de donner un apercu de la technologie GaN. Les propriétés du
matériau a large bande interdite GaN en font un candidat idéal pour les interrupteurs de
puissance de demain : compatible avec les substrats silicium, les composants GaN possedent
de remarquables propriétés électriques et ne sont pas pénalisés par un substrat onéreux comme
cela est le cas avec le carbure de silicium SiC. Depuis de nombreuses années, des composants
GaN sont utilisés dans les applications de type radio-fréquences. Les premiers composants de
puissance GaN sont quant a eux apparus sur le marché plus récemment et ils sont loin des
limites théoriques du matériau mais ils sont cependant déja plus performants que les meilleurs
composants silicium commercialement disponibles. Comme c’est souvent le cas pour une
technologie a peine émergente, les choix technologiques des principaux acteurs du marché des
composants GaN sont trés nombreux et différents. Sans étre exhaustif, cette partie s’attache a
montrer les difficultés auxquels doivent faire face les fabricants de composant GaN et fait un
bref état de I’art des transistors GaN disponibles ou en passe de 1’étre prochainement.

e Matériaux a large bande interdite :

Les matériaux a large bande interdite permettent de s’approcher un peu plus de
I’interrupteur idéal : tension de blocage infinie, courant infini, durée des commutations nulle,
température de fonctionnement élevée, normalement ouvert (‘normally off’) et pertes nulles
du circuit de commande. En effet, les semi-conducteurs a large bande interdite offrent de
nouvelles perspectives : fréquence de commutation et température de fonctionnement plus
élevée et résistance a I’état passante réduite par rapport aux composants de puissance silicium.
Le compromis entre fréquence d’utilisation et rendement qui impacte la densité de puissance
du convertisseur est repoussé, ce qui peut conduire a des convertisseurs plus intégrés a haut
rendement.

Le Tableau 4-2 donne les principales propriétés électriques du silicium et des semi-
conducteurs a large bande interdite [58], [76], [77]. A noter que le carbure de silicium est
présenté sous deux types de substrats tous deux pressentis pour la réalisation de composants
de puissance qui different de mobilité des électrons et de structure cristalline [75].

Les composants grands gaps ou a large bande interdite possédent une température de
fonctionnement élevée, une tenue en tension exceptionnelles et une fréquence de découpage
importante :

- tension de claquage élevée : le champ de rupture critique des matériaux semi-
conducteurs (tension maximale que peut supporter le composant) dépend de 1’énergie
de bande interdite : le champ de rupture critique est d’autant plus important que la
hauteur de la bande interdite est grande [78], [79]. Cette propriété permet d’envisager
des composants de puissance de forte tenue en tension et avec une résistance a 1’état
passant réduite ;

- température de fonctionnement élevée : la large bande permet aux composants de
fonctionner a haute température et de posséder un faible courant de fuite. Du fait de
’agitation thermique dans le réseau cristallin, la hauteur de la bande interdite diminue
lorsque la tempeérature augmente [75]. La bande interdite fixe donc la tension de
claquage, la température d’utilisation des composants et aussi le niveau d’immunité
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vis-a-vis des radiations. Avec une bande interdite élevée et une variation trés faible de
la hauteur de la bande interdite en fonction de la température, les composants GaN
peuvent fonctionnent & haute température. De plus, les matériaux a large bande
interdite possedent une faible densité de porteurs intrinseques conduisant a de faibles
courants de fuite a haute température [78] ;

- fréquence de commutation élevée : la grande mobilité des électrons et la vitesse de
saturation ¢électronique élevée du GaN permettent d’envisager des composants de
puissance fonctionnant a haute fréquence de commutation.

La faible conductivité thermique du GaN (légerement plus faible que celle du silicium)
rend la conception des composants a forte densité de puissance délicate [80].

Si 6H-SIC 4H-SiC GaN Diamant
Largeur de bande Eg (eV) 1.12 3.03 3.26 3.45 5.45
Mobilité des électrons pp,
o1 1 1500 80 1000 1250 2200
(cm™-V=.s7)
Mobilité des trous p,
o1 1 600 101 115 850 850
(cm™-V=.s7)
Champ critique de 03 25 29 9 10

claquage E. (MV-cm™)

Concentration intrinséque

A 1.1x10%° | 2.3x10° | 8.2x10° | 1x10™° 1.6x10°%7
des porteurs n; (cm™)

Conductivité thermique A

1 15 49 49 1.3 22
(W-cm™-K™)

Permittivité relative g, 11.9 9.66 10.1 9 55

Vitesse de saturation des 1 9 2 99 57

électrons vyt (X 10’ Cm-S'l)

Tableau 4-2 : Comparaison des propriétés électriques des semi-conducteurs Si et a large bande interdite a
300K

Pour conclure, les composants GaN présentent de nombreux atouts justifiant 1’intérét qui
leur est porté : propriétés électriques des matériaux prometteuses, technologie compatible

avec celle du silicium et codt de réalisation qui tend a rapidement converger vers celle des
composants silicium.

e HEMT GaN :

Les HEMTs (High Electron Mobility Transistor) sont des interrupteurs de type FET (Field
Effect Transistor). Dans la littérature scientifique, les HEMTs sont aussi désignés par HFET
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(Heterojunction Field Effect Transistors) ou par MODFET (Modulation Field Effect
Transistors).

Le Nitrure de Gallium (GaN) est issu de 1’association de Gallium (Ga) découvert en 1875
en France par Lecoq de Boisbaudran et de 1’Azote (N) découvert en 1772 par Cavendish et
Rutherford en Angleterre. Dans la continuité des travaux réalisés au Bell Laboratories [81]
(Etats-Unis) sur le concept de ‘dopage modulé’, il faut attendre les années 1979-1980 pour
que le concept d’interrupteur HEMT soit formulé par Thomson CSF [82], [83] (France) et par
Fujitsu Limited [84], [85] (Japon). La structure AlIGaN/GaN HEMT a quant a elle été
démontrée en 1992 [86] et un premier transistor fonctionnement a été présenté en 1993 [87].

Les avantages du AlGaN/GaN HEMT sont nombreux par rapport aux autres semi-
conducteurs nitrure 111-V (AlGaAs/GaAs, InAlAs/InGaAs, etc.) [88] :

- la large bande interdite des GaNs induit une tension de claquage élevée ce qui permet
aux interrupteurs de fonctionner avec de hautes tensions ;

- la vitesse de saturation des électrons dans le GaN est plus de deux fois supérieure a
celle du Si, ce qui permet un fonctionnement en haute fréquence (Tableau 4-2) ;

- dans une structure HEMT, une haute concentration d’électrons est induite a 1’interface
AlGaN/GaN produisant un courant élevé (Figure 4.6).

Tous ces facteurs aboutissent a des composants avec de remarquables capacités
d’amplification a des fréquences trés élevées. Pour cette raison, les composants GaN HEMT
ont d’abord été développés pour des applications RF ou micro-ondes (radar, électronique
spatiale, radio digitale, etc.) civiles ou militaires [89], [90], [91]. Ce n’est que récemment que
des composants de puissance HEMT GaN sont commercialement disponibles [67].

e Structure des composants de puissance et principe de fonctionnement :

Le HEMT GaN est une hétérostructure semi-conductrice constituée de plusieurs couches
possédant différentes largeurs de bandes interdites [92]. A I’interface entre le GaN et I’AlGaN
se forme un gaz bidimensionnel (2DEG) présentant une haute concentration d’électrons a
haute mobilité (Figure 4.6) [93]. Cette propriété permet d’obtenir des composants latéraux
possédant une résistance a 1’état passant trés faible.

AlGaN

Gaz bidimensionel - 2DEG

Couche de nucléation - buffer
Substrat

Figure 4.6 : Structure élémentaire d’un HEMT GaN

L’absence de substrat GaN nécessite une hétéroépitaxie avec un substrat compatible. Les
deux méthodes de croissance les plus utilisées permettant de faire croitre une fine couche de
haute qualité de GaN (couche atomique par couche atomique) sont les méthodes par dépdt en
phase vapeur avec précurseurs organométalliqgues (Metallo-Organic Chemical Vapor
Deposition - MOCVD [94]) et la méthode de croissance par epitaxie par jets moléculaire
(Molecular Beam Epitaxy - MBE [95], [96]) [89], [97]. Les substrats les plus fréquemment
utilises sont le saphir (Al,O3) et le carbure de silicium (SiC) [89], [98]. Onéreux, ces
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matériaux ont été peu a peu abandonnés au profit du silicium pour la réalisation de
composants de puissance. En effet, le cott d’un substrat 6°” (152.4mm) SiC est environ 100
fois supérieur au prix d’un substrat de taille équivalente silicium (2011 : wafer Si 6>° = $25
[99]). Utiliser un substrat de type Si est plus compétitif mais plus difficile a mettre en ceuvre
du fait de la différence de structure cristalline et de la différence de coefficient de dilatation
thermique (dans la littérature : CTE pour ‘Coefficient of Thermal Expansion’) entre le
silicium et le GaN [100], [101].

L’hétéroépitaxie avec des matériaux possédant des paramétres cristallins différents rend la
réalisation de la couche de cristal GaN délicate: la qualité de 1’épitaxie dépend
principalement de la différence de maille entre le substrat et le cristal. L utilisation de couches
tampons permet de réduire cette différence et évite la propagation de défauts cristallins dans
la structure électronique [101]. Le désaccord de paramétre cristallin entre GaN et le Si est de
17% (SiC et GaN désaccord de maille de 3.5%) [97]. La Figure 4.7 donne les parametres de
mailles de matériaux semi-conducteurs, le GaN, I’AIN et I’InN sont représentés en phase
hexagonale appelée phase Wurtzite [98]. En effet, le GaN posséde deux formes cristallines
différentes : phase Wurtzite (structure hexagonale) et phase Zinc de Blend (structure cubique).
Possédant une bande interdite plus élevée que la structure cubique (3.2eV), la phase Wurtzite
est privilégiée pour la réalisation d’interrupteurs de puissance [101]. Le désaccord de maille
crée des contraintes dans la couche épitaxiée, contraintes qui engendrent des déformations de
la maille de la couche conduisant a des défauts néfaste a sa qualité (dislocations) lorsque la
couche va se relaxer (variation du parametre de maille et de la qualité structurale en fonction
de la profondeur) [97], [102]. La couche initiale d’aluminium nitride (AIN) (couche tampon
ou appelé couche ‘buffer’ dans la littérature) évite que le Ga dans le GaN réagisse avec le
substrat Si et relaxe les contraintes dues aux différences de parametres cristallin et de CTE
[103]. L’épaisseur de la couche épitaxiée totale de GaN est plus ou moins épaisse en fonction
de la tension de claquage de I’interrupteur car celle-ci dépend de I’épaisseur de 1’épitaxie
totale au-dessus du silicium (claquage vertical) [103]. La tenue en tension du composant
dépend aussi de la distance entre les connecteurs source et drain.
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Figure 4.7 : Bande interdite de divers composés semi-conducteurs en fonction de leur paramétre de maille
figure extraite de ’article [98]

La Figure 4.8 illustre le phénoméne de polarisation naturelle présent dans 1’hétérostructure
AlGaN/GaN. Le gaz d’électron bidimensionnel 2DEG (‘two-Dimensional Electron Gas’) a
I’interface de 1’hétérostructure AlGaN/GaN est la conséquence des charges présentes a
I’interface, charges induites par les effets de polarisation spontanée et de polarisation
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piézoélectrique (aucun dopage n’est nécessaire) [93]. Le gaz présente sur une fine couche une
haute concentration d’électrons a haute mobilité.

-N-N-N-N-N-N-N-N-N-N-N-
AlGaN

CO000000C00CC

2DEG
00000000000 old

-N-N-N-N-N-N-N-N-N-N-N-
GaN

00000000 CO00CC

(@ (b)

Figure 4.8 : Polarisation (a) spontanée et piézoélectrique (b) résultante

Le champ électrique interne résulte de la superposition de deux phénomenes de méme
nature physique : phénomene de polarisation spontanée (présent a 1’équilibre) et d’un
phénomeéne de polarisation piézoélectrique (résultat d’une contrainte extérieure) [93], [98],
[104]. Le champ électrique interne peut atteindre plusieurs MV/cm [93], [105]. La
polarisation spontanée de la structure cristalline apparait lors de la croissance des couches de
GaN et de AlGaN due au décalage entre le barycentre des charges positives et celui des
charges négatives (dans le cas de la phase Wurtzite ; pas de polarisation spontanée dans les
semi-conducteurs & phase cubique) [97], [98], [102]. L’apparition d’une polarisation
piézoélectrique est provoquée par les contraintes qui s’exercent sur la maille du cristal
(symétrie du cristal brisée) [97], [102]. La densité du gaz bidimensionnel 2DEG dépend de
tous les effets de polarisations appliquées a I’hétérostructure.

Le phénomeéne de polarisation naturelle de 1’hétérostructure rend le composant
normalement fermé (‘normally on’) de type ‘depletion mode’ (d-mode). Typiquement,
I’électrode de la grille est de type contact Schottky [56], [101], [106]. Appliquer une tension
négative a ce contact par rapport a 1’électrode de source module le gaz bidimensionnel
d’électron sous la grille. En I’absence d’une tension négative suffisante appliquée sur la grille,
le courant circule dans la couche 2DEG (Figure 4.9). Appliquer une tension Vgs négative
supérieure a la tension de seuil sur la grille ‘détruit’ localement la polarisation bloquant le
composant [56], [107].

Vbs
—

\+

Ves<VTH

CX-N-N-N-N-N-N-N-N-N-N-J
GaN

(b)

Figure 4.9 : Principe de fonctionnement d’un transistor HEMT GaN ‘depletion mode’
(a) composant passant (b) composant bloqué
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Pour des raisons de sécurité de fonctionnement et de facilité de mise en ceuvre, les
composants HEMTs normalement ouvert de type ‘enhancement mode ¢ (e-mode) sont
généralement préférés [108], [109]. Différentes techniques sont décrites dans la littérature afin
de rendre les composants HEMT GaN normalement ouverts. De maniere non exhaustive,
peuvent étre citées les approches par grille encastrée (‘Recessed-Gate Structure’ [110], [111],
[112]), grille avec un semi-conducteur de type p dopé ( [113], [114], [115], [116]),
implantation par plasma d’ions fluorure ( [109], [117], [118]) et grille de type jonction PN
[119].

e Composants GaN - tendances - choix technologiques :

Annonceés depuis 2011, les composants 600V GaN ne sont toujours pas commercialisés.
La Figure 4.10 montre la figure de merite RpsenxQc de composants GaN 600V-650V qui
devrait étre disponible dans les années a venir. Les valeurs des résistances typiques a 25°C et
des charges typiques sont prises dans les spécifications techniques préliminaires des
composants GaN fournies par les différents fabricants. La liste des composants compares est
détaillée au Tableau 4-3. Ces premiers composants GaN 600V possedent une figure de mérite
4 a 6 fois plus faible que les composants Si comparés. De plus, les charges Qgrgr par
recouvrement des diodes internes des composants MOSFETs sont de I’ordre de quelques
joules (5.04puJ<Qgr schantiion<15uJ), valeurs & mettre en perspective avec les quelques dizaines
de nano coulombs annoncés par Transphorm (54nC). Cette faible valeur permet d’envisager le
non-emploi de diode externe comme cela est typiquement le cas. Ces valeurs préliminaires, a
confirmer, ouvrent de belles perspectives pour les applications en moyenne tension.
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Figure 4.10 : Figure de mérite Rpson*Qg - transistors 600V-650V Si et GaN

Fabricants | GaNsystems GaN Systems Transphorm Fujitsu
Réf. GS30012D GS36530 TPH3006PD /
Fabricants Toshiba ST Infineon Fairchild
Réf. TK40J60U STY139N65M5 IPP60R099CP FCDIONG6ONTM

Tableau 4-3 : Liste des composants 600V comparés Si et GaN
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Comparativement avec les composants commandés SiC, la filiere de composants de
puissance GaN semble plus dynamique (nombre d’acteurs annoncé important, évolution et
apparition rapide de nouveau composants) et bénéficie d’un codt intrinsequement plus faible.
Néanmoins, il est difficile et prématuré de se prononcer sur la pertinence des choix
technologiques des différents fabricants.

Devant les réticences de 1’industrie a utiliser des composants de type d-mode, la plupart
des fabricants ont opté pour des composants discrets de type e-mode. Plutdt que de rendre le
composant normalement ouvert en modifiant localement le gaz 2DEG sous la grille (EPC,
etc.), certains constructeurs proposent des composants avec une structure de type cascode
(GaN Systems, Transphorm, IRF, etc.). La configuration cascode est représentée a la Figure
4.11. La structure associe en série un composant HEMT GaN haute tension normalement
fermé et un composant MOSFET basse tension normalement ouvert. Le composant MOSFET
est commandé par le circuit de commande, 1’état du composant GaN dépend de la tension
drain-source du MOSFET [120]. Ce choix permet de tirer avantage des deux technologies.
L’utilisation d’'un MOSFET trés basse tension, trés performant, permet de commander le
composant avec une tension de seuil positive et compatible avec les circuits de commande
conventionnelle et de tirer parti des tres bonnes caractéristiques des composants GaN. Cette
configuration est séduisante mais elle présente 1’inconvénient que les solutions classiques de
limitation de la vitesse de commutation a 1’amorcage et au blocage du composant GaN ne sont
plus effectives du fait de la connexion série entre le composant MOSFET et le composant
GaN [121]. En effet, certaines applications requiéerent le contrdle des dv/dt ou di/dt des
composants de puissance pour réduire les émissions électromagnétiques (dans la littérature
‘EMI/EMC’) [122], [123]. Face a ce probléme, des fabricants (GaN Systems, etc.) proposent
des composants normalement ouverts de type cascode avec un circuit de commande intégré
permettant de régler la vitesse de commutation du composant (Figure 4.11).

Py VDDI D

. SMON
Normallement fermé GMON GaN HEMT

HEMT GaN DMON
Haute tension TMON

L H
SLEW

+ o

— Normallement ouvert NP >—|| NMOS
G H-} MOSFET Si INM : "]
° — Basse tension

 — ~1 1

S
(@) (b)
Figure 4.11 : Schéma électrique de principe (a) configuration cascode (b) interrupteur GaN avec driver
intégré GS50610/20/40 de GaN Systems

Plus intégré, International Rectifier a introduit en 2010 des modules de puissances mettant
en ceuvre des convertisseurs abaisseurs de tension de type buck utilisant des transistors GaN
30V [106]. Le module iP2010 présenté a la Figure 4.12 comprends une puce monolithique
“flip-chip’ (4.5mmx4.5mm) contenant 2 interrupteurs GaN de type d-mode, un circuit de
commande ‘flip-chip’ ainsi que des condensateurs. Cette solution permet d’optimiser la
commande, les performances thermiques du module et de minimiser les éléments parasites
(85.2). La fréquence maximale de commutation des interrupteurs est de 3MHz et le courant de
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sortie peut atteindre 30A. Le boitier (7.7mmx6.5mmx1.7mm) est de type LGA (Linear Grid
Array).

(@) (b)
Figure 4.12 : Module iP2010 de IRF (a) boitier LGA (b) vue intérieure

Les types de boitier proposeés par les fabricants de composants GaN sont tres hétérogenes.
La solution LGA/BGA (Ball Grid Array) est mise en ceuvre par de nombreux fabricants (EPC,
IRF, Fujitsu) pour des composants de calibre en tension inférieure a 200V et destinés a de
hautes fréquences de commutation. Les composants GaN 600V proposés au Tableau 4-3 sont
de plusieurs types: puces nues, boitiers PQFN, boitiers de type TO-220 ou boitiers
spécifiques du constructeur. La Figure 4.13 présente par exemple les différents boitiers de
GaN Systems.

Contrairement aux boitiers TO-220 ou TO-247 typiquement utilisés pour des composants
600V, il semble difficile de penser interopérabilité a la vue des boitiers actuellement proposés.
La multitude de boitier ne va pas faciliter ’acceptation de ces composants par les industriels.
Autre point a souligner, les températures maximales des jonctions des puces GaN restent
classiques et atteignent suivant les fabricants 125°C/150°C a 175°C. Ces premiers
composants ne sont pas destinés aux marchés de niche que sont les applications dans des
environnements a tres haute température. L’utilisation de composants GaN avec des boitiers
de type TO-220 cible probablement la substitution de composant classique par des
composants plus performants mais dont les attentes en termes d’augmentation fréquentielle
sont faibles. Les éléments parasites de ce type de boitier empéchant d’envisager de hautes
fréquences de commutation (84.3.4). Elément a noter, certains fabricants sont sensibles aux
problématiques liées aux émissions électromagnétiques causees par les trés rapides
commutations des composants GaN et proposent différent types de solutions (les boitiers TO-
220 des transistors GaN de Transphorm sont disponibles avec la face arriéere du composant
connectée soit avec le drain soit avec la source ; une résistance extérieure permet de modifier
la vitesse des commutation dans le cas des composants avec driver intégrés chez GaN
Systems).

(a) (b)
Figure 4.13 : Boitier de composants GaN 650V de GaN Systems (a) PQFN 10mm x 10mm
(b) X-6™29.9mm x 20.8mm x 5.08mm
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Associée avec l’introduction de ce chapitre, cette partic a montré les excellentes
caractéristiques des premiers composants GaN 40V/650V a I’aide des figures de mérites
Qc*Rps(n) et Qep*Rps(on). Force est de constater, que les solutions techniques proposées par
les différents fabricants sont trés nombreuses : d-mode/e-mode, composant discret/composant
discret avec circuit de commande intégré/module de puissance, composant nu/boitier
LGA/boitier classique de type TO-220/boitiers spécifiques, etc. Pour I’heure, il est bien
difficile de savoir quels sont les choix technologiques pertinents et ceux qui s’imposeront.

4.3 Caractéristiques des composants GaN utilisés

Cette partie a pour objectif de présenter les principales caractéristiques des composants
GaN mis en ceuvre dans la partie expérimentale. Une premiere génération de composant 40V-
60V-100V-150V et 200V (série EPC1xxx) a été introduite par EPC en juin 2009 [108]. De
type LGA, ces composants de puissance ne possedent pas de boitier plastique. La puce nue
(Figure 4.14) est isolée par rapport aux connecteurs de drain et de source du composant (la
partie active du composant est isolée du substrat et encapsulée par des couches passivées
[124]). Actuellement disponible (introduction en mars 2011), la seconde génération de
composants de puissance EPC (série EPC2xxx) propose des composants de tenue en tension
40V-100V et 200V pour des résistances a I’état passant comprises entre 4mQ et 100mQ
@25°C [125]. La principale évolution par rapport a la premiére génération est la connexion
du boitier du composant avec le connecteur ‘substrat’ (Figure 4.14) ; connecteur a relier aux
autres connecteurs ‘source’ du composant afin ne pas dégrader les performances dynamiques
du composant. Cette modification contraint a isoler électriquement le dissipateur avec cette

génération de composant.
S S
D D
(b)

Figure 4.14 : EPC2001 (100V, 25A, 7mQ) , 125°C, 4.1mm x 1.6mm x 0.815mm) (a) boitier LGA
(b) face avant du composant - connecteurs grille G, drain D, source S

D D D

4.3.1 Présentation

La Figure 4.15 montre la structure des composants de puissance e-mode de EPC. Un
substrat Si est utilisé. EPC rappelle dans [56], [126] le principe de fonctionnement de leurs
composants. Une fine couche d’AlGaN est déposée au-dessus d’une couche hautement
résistive de GaN. A I’interface entre ces couches est présent le gaz 2DEG avec des électrons
en abondance a haute mobilité. Un traitement ultérieur est réalisé sur 1’électrode de la grille
afin de rendre le composant de type e-mode. Le fonctionnement du composant est similaire a
celui d’un composant de type MOSFET enhancement mode. Appliquer une tension positive
sur la grille Vgs crée un champ qui attire les électrons et complete le canal bidirectionnel en
courant entre le drain et la source. Lorsque la polarisation est supprimee, les électrons sous la
grille se dispersent et bloguent le composant.
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Diélectrique  pjna couche AlGaN
S D
------------------------- <= Gaz d’électron 2DEG
GaN GaN non dopé
Couche d’isolation AIN
SI Substrat Si

Face arriere

Figure 4.15 : Structure d’un transistor GaN ‘enhancement mode’ de EPC

La Figure 4.16 et la Figure 4.17 montrent la caractéristique de sortie Ip(Vps), la
caractéristique de transfert 1Ip(Vss) du composant 100V EPC2001, I’allure de la résistance
passante en fonction de la tension de commande Rpson)(Vas) €t les caractéristiques non
linéaires des condensateurs parasites en fonction de la tension drain-source Vps. Ces figures
sont extraites de la spécification technique fournie par EPC [127]. Les caractéristiques du
composant EPC2001 sont trés similaires a celles du composant obsoléte EPC1001 utilisé dans
la partie expérimentale.
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Figure 417 : EPC2001 (a.) RDS(on)(VGS) (b) Coss, Ciss et Crss €N fonction de Vps
Le transistor GaN est bloqué a Vgs=0V et pleinement passant a Vgs=5V. La tension de

seuil typique est égale a Viyp=1.4V et est plus faible que la tension de seuil typique des
composants MOSFET qui avoisine typiquement 2.5V. Le composant commence a conduire
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significativement a 1.6V. La commande supporte une tension de -5V a 6V. Le coefficient de
température est positif ce qui permet de réaliser des mises en paralléle directe de composants.

La structure latérale des transistors GaN assure de faibles capacités parasites. Déterminant
les caractéristiques dynamiques a 1’amorcage et au blocage du composant [128], les faibles
valeurs de charges permettent au composant de commuter d’importants dv/dt et de travailler a
de hautes fréquences de commutation (>MHz). La valeur des capacités parasites dépend de la
structure/géométrie interne du composant [129]. Les capacités critiques sont la capacité
d’entrée Ciss, la capacité de sortie Cogs et la capacité Miller Crss [130]. La Figure 4.18 fournit
I’expression de ces capacités en fonction des Cgs, Cop et Cps et montre I’emplacement de ces
derniéres [126]. La capacité Miller Cgp est localisée dans une petite portion de la grille et sa
taille est plus petite que Cps et Cgs. La faible valeur de la capacité de Miller permet de trés
hautes vitesses de commutation. De plus, le haut rapport Css/Cep permet au composant d’étre
mieux immunisé vis-a-vis des forts dv/dt générés sur la grille pouvant conduire a des auto-
amorcgages non désirés du composant [129].

(GD

CGS (Ds D
S | CGD-[ j . Ciss = Ces+Cep

>D Coss=Cps+Cop
Crss=Cep

(a) (b) (c)
Figure 4.18 : (a) localisation des capacités parasites dans le transistor GaN FET de EPC (b) modéle
équivalent d’un transistor GaN (C) expression de Cpss, Ciss et Crss en fonction de Cgs, Cgp et Cps

4.3.2 Fonctionnement en mode diode

En fonctionnement diode, les composants GaN de EPC se comportent comme des
composants de puissance de type MOSFET Si. Bloqué (Vss=0V), le transistor GaN peut étre
traversé par un courant négatif (un courant positif est défini comme un courant circulant du
drain vers la source). Néanmoins, le mécanisme du fonctionnement en mode diode des
composants GaN est différent de celui des composants Si [59], [74], [106], [131], [132]. Afin
de présenter les caractéristiques en inverse des composants GaN de EPC, une comparaison
des tensions inverses de composants Si et GaN est effectué avec des composants 100V. La
chute de tension importante aux bornes des composants GaN conduit a quelques précautions
afin de ne pas dégrader le rendement des transistors.

e Caractéristiques Vsp(lsp) des composants GaN

L’allure caractéristique de la tension aux bornes des composants GaN en fonctionnement
diode est illustrée a la Figure 4.19. La caractéristique inverse du MOSFET Si 100V Infineon
du Tableau 4-1 est utilisée pour la comparaison. La chute de tension aux bornes des
composants GaN est plus élevée que celle du composant Si ce qui peut occasionner
d’importante pertes pendant le temps mort du composant. La tension de seuil des composants
GaN est environ 1V supérieure a celle du composant Si (1.57V et 1.48V pour les composants
GaN de 1% et 2™ génération, 0.48V pour le composant Si, valeurs & @lsp=0A@Tjmax°C). A
15A, les composants GaN généerent environ 4 fois plus de pertes que le composant Si
(2.55V@EPC1001, 2.33V@EPC2001 et 0.62V@Si, valeurs a @Ilsp=15A@Tjmax°C).
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Contrairement au composant Si, la caractéristique Vsp(lsp) des composants GaN est moins
favorable a haute température qu’a température ambiante. Enfin, il est a noter que la seconde
génération de composants EPC présente une amélioration de la caractéristique inverse.

Caractéristiques Vg en fonction du courant
source-drain lgp
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Figure 4.19 : Caractéristiques tension inverse Vgp en fonction du courant source-drain lIgp de
composants 100V Si et GaN a 25°C et Tjyax

e Fonctionnement et analyse des pertes

Le mécanisme de la conduction inverse des composants GaN differe de celui des
MOSFETs Si. En effet, contrairement aux MOSFETSs Si, les transistors GaN ne possédent
pas de diode de corps en interne. Bidirectionnels en courant, les composants GaN ont la
particularité de pouvoir étre commandés par une tension Vgs ou par une tension Vgp positive.
Cette spécificité est mise a contribution lors de la conduction en inverse des interrupteurs
GaN.

— L v o o
* in * > S1
W1
S1 — S2
V () — S2 s — —
" Chv 4'_3 X ¥
Temps mort
@ @
(@) (b)

Figure 4.20 : Convertisseur buck synchrone (a) schéma électrique (b) visualisation du temps mort

Le mécanisme de la conduction inverse est décrit a la Figure 4.21 dans le cas d’un
convertisseur buck fonctionnement en mode synchrone (85.2). Les composants de puissance
de la cellule de commutation sont considérés identiques. Durant la phase de temps mort
(Figure 4.20), les composants ne sont pas commandés et le composant synchrone S, est
traverse par un courant négatif (un courant circulant de la source vers le drain). Defini comme
le temps pendant lesquelles les deux interrupteurs de la cellule de commutation ne sont pas
commandés, le temps mort est utilisé afin de se prémunir de la conduction simultanée des
interrupteurs dans la cellule de commutation qui pourrait conduire a un phénomene
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d’empiétement néfaste car réduisant le rendement. En effet, lors de I’empietement, les
transistors de la cellule de commutation sont parcourus par un fort courant qui crée des pertes
supplémentaires dans les transistors et peut méme entrainer la destruction de la cellule.

Les pertes durant les phases de temps mort sont de plusieurs types et elles dépendent du
signe et de la valeur du courant de la charge I,y. Pour cette raison, le fonctionnement en mode
diode de I’interrupteur synchrone S, et les pertes qui lui sont associées sont explicitées dans
un contexte général avec ’analyse des pertes des interrupteurs dans le convertisseur buck
synchrone. Les pertes liées a la conduction inverse sont importantes par rapport a celles de
composants équivalents siliciums et elles peuvent étre non négligeables par rapport aux autres
pertes du transistor GaN. Typiquement d’une durée de I’ordre de 10ns a quelques dizaines de
nano secondes, la phase de temps mort devient de moins en moins négligeable au fur et a
mesure que la fréquence augmente. Les pertes associées a 1’énergie du recouvrement de la
diode Egg et les pertes associés a la charge/décharge des capacités de sorties Egss sont aussi a
prendre en considération. De plus, la variabilité de la durée des commutations modifie les
pertes liées aux commutations des interrupteurs.

Pour un temps mort fixe, les différentes pertes liées a la phase de temps mort son discutées
et le fonctionnement en mode diode du transistor GaN est décrit ci-dessous. Le convertisseur
fonctionne en conduction continue (I (t)>0A). L’analyse montrée ici est illustrée par la Figure
4.21.

Amorcage de S;

Commutation dure Début de la commutation de S;

\ Blocage de S;

P
Vsw(t) ¥ 4 OSS/ / 4 Courant nul ly=0A
VHV
Commutation dure de S,
Conduction de S,, trés Augmentation
faible chute de tension : du courant .
Ros(on)-lsp commuté g Temps mort optimal
. \J Minimisation des pertes
\ i ' __\ A _ t
Blocage de S, <7 | 4 \ Qrr=0nC 7_"< ‘K Amorcage de S,
Conduction en Conduction en &
inverse de S, inverse de S, Amorcage ZVS de S,
instant ty t, t3 ty ot
//
s1 /7/
S2 //
//
Temps mort @) ®

Figure 4.21 : Formes d’ondes idéalisées de Vs, pour différents courants de charge avec un temps mort fixe
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Temps mort 1 (amorcage commandé de S;) :

Au début du temps mort, a I’instant t;, le composant synchrone S, se bloque. Il ne s’agit
pas vraiment d’une commutation puisque le courant traversant le composant S, reste constant
et égal au courant de la charge et que la tension aux bornes du composant passe d’une tension
quasi nulle egale a Vps= —Rpsony Iy @ la tension en mode inverse valant quelque volts (Figure
4.19). Les pertes lors de cette phase de commutation peuvent étre négligées. Durant le temps
mort, entre t; et t;, le composant synchrone fonctionne en conduction inverse. Les pertes
associées sont d’autant plus importantes que le temps mort est long. A la fin du temps mort,
I’interrupteur actif S; est commandé a 1’amorcage. Contrairement aux composants de type
MOSFET qui possédent une diode en interne, le courant, qu’il soit positif ou négatif
(composant commandé ou non), emprunte le méme chemin dans le composant GaN. Pour
cette raison, il n’y a pas de pertes liées au recouvrement Qrr can epc=0OnC. Lors de la
commutation de ’interrupteur actif, la capacité de sortie Coss de ’interrupteur synchrone se
charge (il en est de méme de la capacité de 1’éventuelle diode Schottky mise en parall¢le du
transistor synchrone) ce qui occasionne des pertes supplémentaires dans I’interrupteur actif
égale a 0.5xQoss*Vuy (85.4.3). L’amorcage du composant actif S; est toujours réalisé en
commutation dure quelle que soit la durée du temps mort. La décharge de la capacité de sortie
de l’interrupteur S; se fait dans le canal de celui-ci et occasionne des pertes égales a
0.5xQoss*Vhv.

Temps mort 2 (blocage commandé de S;) :

Cette phase et les pertes qui lui sont associées sont dépendantes de la valeur du courant
commuté. La durée du temps mort, ici considérée fixe, est elle aussi déterminante. Détaillé
par la suite, un fort courant va permettre le transfert des charges Coss de I’interrupteur S; vers
S, mais va conduire a des pertes supplémentaires dues a la conduction en inverse du transistor
synchrone en mode diode. Dans ce cas de figure, ’amorgage de I’interrupteur synchrone est
réalisé a tension quasi nulle (commutation de type ZVS pour ‘Zero Voltage Switching’). Avec
un faible courant dans la charge, la charge de la capacitance de sortie Coss de I’interrupteur S;
n’est pas complétement transférée a celle de ’interrupteur S; avant la fin du temps mort. Ce
faisant, le transistor GaN synchrone ne conduit pas en inverse mais son amor¢age engendre
une charge/décharge partielle des capacités de sortie Coss des deux interrupteurs, ce qui peut
augmenter considérablement les pertes. L’amorcage de I’interrupteur synchrone est de type
commutation dure avec une tension commutée positive plus faible que la tension de bus Vpy.
Le cas le plus défavorable est le cas commutation a courant nul ou la tension commutée est
égale a la tension de bus Vyy. Le cas optimal qui minimise les pertes, se réalise lorsque
I’amorcage de I’interrupteur synchrone a lieu juste apres la décharge de la capacité de sortie
du transistor S;. La tension Vsy est parfaitement nulle lors de I’amorgage de 1’interrupteur
synchrone (commutation ZVS).

Le blocage de I’interrupteur S; commence au début du temps mort. Le courant de la
charge Iy se repartit dans les capacités de sortie Coss des 2 composants de la cellule de
commutation. La décroissance de la tension Vs se fait au rythme de :

dVSW= — Iy _ Isp
dt 2-Coss Coss

La suite de la commutation dépend de la valeur du courant de la charge et de la durée du
temps mort. A courant de charge faible, la tension Vsw varie lentement et elle n’est toujours
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pas nulle a la fin du temps mort. La commutation de 1’interrupteur synchrone est de type
commutation dure. L’augmentation du courant est favorable et conduit au cas optimal qui
minimise les pertes par commutation. Un courant plus important conduit au fonctionnement
en conduction inverse conduisant a de fortes pertes a I’amorcgage du transistor synchrone. Le
courant Isp qui circule de la source vers le drain du transistor synchrone a travers la capacité
de sortie Coss crée une tension aux bornes des capacités Cps et Cgp. Durant la phase de temps
mort, la grille et la source du transistor synchrone sont court-circuitées, Ves=0V. La tension
grille-drain est égale a la tension source-drain, Vgp = Vgs-Vps. Lorsque Vgp atteint la tension
de seuil (Vin=1,4V), le composant se met a conduire faiblement.

La Figure 4.22 montre les résultats de mesures effectués sur la carte de puissance a 5
phases présentée au Chapitre 5 lors d’essais réalisés au laboratoire [52]. Les composants de la
cellule de commutation sont des EPC1001 de tenue en tension 100V. La tension d’entrée est
de 50V et le temps mort fixe est de 26ns. L’impact de la valeur du courant de la charge 1.y est
mis en évidence par les formes d’ondes de Vs, (t) La courbe de 1’énergie au blocage montre
que I’énergie a courant nul est significatif Eqr(0A)=1.76pJ. Cette valeur est trés proche de la
valeur théorique calculée a partir du Qoss@50V typique fourni par la spécification technique
du composant Eo theo(0A)=1.6) (85.4.3). Pour cette durée de temps mort, le courant
minimisant les pertes aux blocages est de 2.2A.

Allure de la tension Vg, en fonction du Energie au blocage E.; @V,s=50V en
courant de la charge I, fonction du courant dans la charge I
@==(0,01A
70 U U U U 0 26A 2 U
Durée du temps mort = 26ns ) G0A ‘ ‘ ®|LV=0A
60 1 N | ) 1.75 _ g
1 . —(),86A ’ Courant nul ILV=2,2A
1 — =
50 ’jiﬂ 1,23? 15 | Pertes Pyoss ILV=3,1A |
1 + \ —1 62A
< 40 N 1.84A 1,25
T a0 : 210 [ [z \ —1
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2 20 1 ‘ AN \\\ 2,67A ur 075 \ Courant optimal J/
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Figure 4.22 : En fonction du courant de la charge I,y (a) allure de la tension Vs (b) énergie au blocage E

La valeur calculée de la capacité de sortie est de 572pF (Cpss = 0.5 Iy optimale *

tagead time/VSW); valeur plus élevée que la valeur typique annoncée par la spécification
technique du fabriquant 450pF du fait de la non linéarité de la capacité. Augmenter le courant
de la charge réduit la durée de la décharge de la capacité de sortie de I’interrupteur S;. En
utilisant la valeur de la capacité de sortie calculée, la durée du temps mort optimal théorique
est de 1.9ns pour un courant de 15A a 50V. A la température de jonction maximale, cela
donne environ 0.28W de pertes par conduction inverse (détail du calcul dans les lignes
suivantes) lors de la conduction en mode inverse a 300kHz (fréquence de commutation
utilisée dans le convertisseur mis en ceuvre dans la partie expérimentale). Cette valeur atteint
0.92W a 1MHz (sans compter les pertes par conduction associées a la phase de temps mort 1),
valeur particuliérement significative pour un composant dont les pertes totales n’excedent pas
3W lors des essais réalisés dans la partie expérimentale.

Ces valeurs mettent en évidence I’importance de la durée du temps mort et du circuit de
commande des interrupteurs. Avec des temps morts optimaux de quelques nano secondes et
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des fréquences élevées de commutation, la réalisation du circuit de commande est critique.
Augmenter la fréquence de commutation conduit a 1’utilisation de commande numérique
rapide ou de circuit de commande analogiques [45]. L’augmentation de la fréquence de
commutation induit une réduction des éléments passifs et donc une réduction du colt associé
du convertisseur mais dans le méme temps le prix des circuits de commande peut augmenter
du fait de I’augmentation des performances des circuits de commande.

Pertes associées aux phases de temps mort :

A fréguence de commutation élevée, la durée du temps mort n’est plus négligeable et les
pertes associées a cette période doivent étre prises en compte. Une estimation majorée des
pertes est égale a :

Paead time = 2" Vsp (ISD) “Isp " taead time * fow

avec Vgp la tension inverse, Isp le courant source-drain circulant dans le transistor GaN,
tdead time 12 durée du temps mort et f, la fréquence de commutation de I’interrupteur.

Optimisation des pertes :

Les pertes liées aux commutations et aux temps morts dépendent des caractéristiques du
driver, des composants, du design de la carte électronique et de la charge. Dépendant de ces
paramétres, la minimisation des pertes générées durant les temps morts n’est pas aisée.
Idéalement, dans le cas du blocage commandé, le temps mort doit répondre a deux
conditions : étre suffisamment court afin que le composant GaN ne fonctionne pas en inverse
et suffisamment long pour que les charges stockées dans I’interrupteur Synchrone soient
transférées.

Plusieurs méthodes sont présentées dans la littérature afin de minimiser les pertes liées
aux temps morts. [131] propose une commande 3 niveaux pour I’interrupteur synchrone qui
réduit la tension en conduction inverse lors du temps mort. Cette solution augmente tres
legérement les pertes liees a la commande mais complexifie significativement la partie
commande. Le chevauchement des signaux de commande dans la cellule de commutation
supprime la phase de temps mort et la conduction inverse de la diode, mais les risques
d’empiétement ou de court-circuit font que cette technique est difficilement mise en ceuvre en
pratique [59]. En plus, cela augmente les pertes dans I’interrupteur synchrone dii a la
décharge de sa capacité de sortie lors de son amorcage. Enfin, ajouter une diode de type
Schottky en parallele du composant synchrone est un compromis entre le rendement et la
sécurité de fonctionnement [59], [132]. La diode doit étre placée au plus prés du composant
synchrone et posséder de faibles éléments parasites pour étre efficace. Le rendement ne sera
pas optimal, mais cette méthode est de mise en ceuvre aisée.

4.3.3 Commande des composants GaN

Les composants GaN de EPC supportent une tension de commande Vgs comprise entre
-5V et 6V. Au-dela de 6V, le composant est endommagé. Cette valeur est bien plus faible que
les 20V typiquement rencontrés avec les composants de puissance de type MOSFET.
Illustrées a la Figure 4.23 les performances optimales des composants GaN de premiére
génération mis en ceuvre dans la partie expérimentale sont obtenues pour une tension de
commande égale a Vgs=5V. La seconde génération de composant GaN de EPC posséde de
meilleures performances pour de plus faibles tensions de commande mais elle requiére une
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tension de commande comprise entre 4.5V et 5V. Le dépassement autorisé de la tension du
circuit de commande lors de 1’amorcage des composants est donc trés faible. La marge de
sécurité est inférieure & 1V ; marge bien plus faible que les 10V habituellement présents avec
les composants MOSFETS [133]. Afin d’assurer le bon fonctionnement des composants GaN,
la conception de la partie commande se réveéle étre critique.

Résistance passante normeée Rpg,,) €n fonction
de la tension de commande Vg
5 , , : , ‘
e==Tj@25°C Zone de | Marge
Al Tj@125°C fonctionnement sure |<->
= . \
2 5 | \ o
s 3 a =
8 2 GaN = .
9\3 = EPC1001 g} deéfaillance
2 b ‘ ‘@
@ k) \ G
o
o c =
1 2 GaN
S EPC2001 _ _
[t ‘ Tension optimale
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0 1 2 3 4 5 6 7 8
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Figure 4.23 : Résistance passante normée Rpsen de transistors 100V GaN de EPC a 25°C et Tiuax

La Figure 4.24 montre le schéma électrique simplifié du circuit de commande du
composant GaN du haut d’une cellule de commutation. La grille du composant GaN est
typiguement commandée via un circuit de type ‘push-pull’. La surtension du signal de
commande Vgs lors de 1’amorgage du transistor dépend des caractéristiques du composant
GaN, de celles du circuit de commande et des caractéristiques de la carte électronique de
puissance ou PCB dans la littérature (‘Printed Circuit Board”). Le circuit électrique équivalent
lors de I’amorcage est de type RLC série avec la tension de commande Vgs de type
oscillatoire amortie. La capacité du circuit est égale a la capacité d’entrée C;ss du composant
GaN (Figure 4.18). La résistance série totale du circuit est égale a la somme de la résistance
du circuit de commande R, et de la résistance de grille du composant GaN Rg (la résistance
liée au PCB est négligeable devant Rg et Ry,). L’inductance du circuit équivalent L est
composée de 1’inductance parasite des boitiers du circuit de commande, de celle du transistor
GaN et des inductances parasites du PCB (Figure 4.24).

Circuit de commande et PCB Ha J
uvLo - .
5V s CLAMP T
j Composant GaN
+ HS
= i—’— — ) _
— VDD
JL (i 1
pri— — T
A ;;I} *‘- ~ ‘J oo | e
R 1 = LOL
= o —‘6|SS L b VSS
(a) (b)

Figure 4.24 : (a) schéma électrique équivalent du circuit RLC (b) schéma électrique de principe du circuit
de commande LM5113 de Tl
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Plusieurs degrés de liberté existent afin de réduire la valeur du dépassement de la tension
de commande Vgs. Augmenter la capacité d’entrée ralentit 1’amorgage du composant,
augmente les pertes du circuit de commande et les pertes par commutation. Augmenter la
résistance equivalente série ralentit ’amorgage du composant, augmente les pertes et limite la
fréquence d’utilisation du composant. Enfin, réduire I’inductance L du circuit de commande
réduit la surtension de Vgs lors de 1’amorgage du composant GaN.

Dans ce contexte, National Semiconductor (racheté par Texas Instruments en 2011)
propose un circuit de commande spécifiquement dédié aux composants GaN de type e-mode.
Disponible en boitier de type LLP (4mmx4mm) et uSMD (2mmx2mm), le circuit de
commande LM5113 permet de commander les 2 transistors d’une cellule de commutation
[133]. La tension du point milieu de la cellule de commutation ne doit pas excéder 100V. Le
schéma de principe du circuit de commande est présenté a la Figure 4.24. Une capacité de
‘bootstrap’ est utilisée pour alimenter la grille de I’interrupteur du haut. Le driver possede une
limitation en interne (bloque UVLO & CLAMP - Figure 4.24) afin de limiter la tension de
I’interrupteur du haut a 5.2V. En effet, la tension aux bornes de la capacité de bootstrap est
susceptible de dépasser 6V lors du fonctionnement en inverse de I’interrupteur synchrone
(application typique buck synchrone, Vuoot= Vec — VE + Vsp(lsp), Vec =5V, VE =0.7V). Les
deux types de boitiers sont illustrés a la Figure 4.25. La version BGA permet de minimiser les
éléments parasites et de se passer de substrat multicouche (le boitier LLP requiere au moins 2
couches de conducteur pour commander les transistors de la cellule de commutation).

Courjault - Intraspec Technologieg

(@) (b) (©

Figure 4.25 : LM5113
(a) boitier LLP (4mmx4mm) (b) boitier LLP — vue au rayon X (c) boitier xSMD (2mmx2mm)

Le circuit de commande posséde une résistance a 1’amorcage Ron de 2.1Q et une faible
inductance de 5nH [59]. Ces caractéristiques et un routage de la carte de puissance optimisée
(85.3.2) permettent de minimiser les pertes et de commander le composant en toute sécurité.
La Figure 4.26 présente 3 cartes de puissance mettant en ceuvre le driver LM5113. La Figure
4.27 montre les signaux de commande Vgs des interrupteurs d’une cellule de commutation
alimentée par le driver LM5113 (boitier uSMD). Le dépassement des tensions de commandes
n’excede pas 0.1V. La durée de I’amorcgage avec une resistance de grille nulle est un routage
optimisé est de 8ns. Le blocage du composant est de 4ns. La faible résistance au blocage du
driver Ry de 0.6 Q permet d’améliorer I’immunité du composant du bas contre les auto-
amorcages non désirés lors de forts dv/dt présents sur la grille, dv/dt typiquement engendrés
par I’amorgage du composant du haut. Avec une tension de seuil typique de 1.4V et une
tension minimale de 0.7V, I’amorgage des composants GaN de EPC est critique. La faible
valeur de la résistance au blocage permet un blocage rapide du transistor minimisant les
pertes. Enfin, il est a noter que les commandes des deux interrupteurs sont indépendantes.
Cette spécificité peut étre mise a profit afin de commander des interrupteurs adjacents de
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cellules de commutation différentes (convertisseur DC-DC seérie de type FC [18], 3 niveaux
avec condensateurs flottants a la Figure 4.26 [134]).

©

Figure 4.26 : Circuit de commande
(a) buck (b) buck avec mise en parallele directe de composants (c) 3 niveaux FC

Signaux de commande
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Figure 4.27 : Allures des signaux de commande Vgs

434  Package LGA

Rappelé dans I’introduction de ce chapitre, le choix du boitier utilisé impacte les
performances des composants de puissance. La Figure 4.28 présente des boitiers de type LGA
(Linear Grid Array) et BGA (Ball Grid Array) employés pour les composants latéraux. Les
connecteurs grille, drain et source sont situés du méme c6té du composant ce qui permet de se
passer de boitier. Détaillée par la suite, la suppression du boitier permet de réduire la valeur
des éléments parasites et autorise un fonctionnement a plus haute fréquence de commutation
sans dégrader les performances du composant.

(@) (b)
Figure 4.28 : Boitiers de composants GaN (a) EPC - LGA (Linear Grid Array) (b) Fujitsu - BGA (Ball
Grid Array)
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Le Tableau 4-4 compare la valeurs des éléments parasites de différents boitiers
typiquement utilisés pour des composants basse tension (les résultats sont issus de simulation
par eléments finis @ 1IMHz [59]). Les boitiers LFPAK [135] dont le drain de la puce est
connecté a la partie du boitier du composant monté directement sur le substrat (Figure 4.29),
minimise I’inductance parasite du drain Lp. Les connecteurs de la source et de la grille
possedent de plus fortes valeur parasites car reliés au boitier par des fils. Dans le cas des
boitiers DirectFET [136], les inductances de source Ls et de grille Lg sont optimisées au
détriment de I’inductance parasite du drain (Figure 4.29). En 1’absence de boitier, les éléments
parasites des composants GaN sont trés faibles ce qui autorise de hautes vitesses de
commutation et donc de hautes fréquences de fonctionnement. L’entrelacement des
connecteurs de drain et de source participe a la réduction des éléments parasites sur la carte de
puissance. Outre la réduction des éléments parasites, 1’absence de boitier permet de réduire
I’encombrement et le colt du composant et évite I’ajout de résistances thermiques
supplémentaires.

Présentées au Chapitre 5 avec un convertisseur buck, les faibles valeurs des éléments
parasites des composants GaN participent a la minimisation des éléments parasites de la
maille de commutation et des mailles de commande ce qui optimise le rendement du
convertisseur et assure un fonctionnement du convertisseur en toute securité.

Source _. Grille Puce
>
g Drain Drain
Drain = \
! . Grille Dram h Source
Source g lle Substrat

Figure 4.29 : Boitier (a) LFPAK (b) DlrectFET

Le(nH) | Lo(nH) | Ls(nH) | Re(mQ) | Rp (mQ) | Rs(m)
SO-8 2.06 0.48 0.83 9.44 0.13 0.96
LFPAK 1.64 0.10 0.54 0.73 0.10 0.14
DirectFET 0.09 0.44 0.09 0.22 0.39 0.23
GaN LGA 0.07 0.07 0.08 0.12 0.09 0.10

Tableau 4-4 : Résistances et inductances parasites de différentes boitiers & 1IMHz

4.4  Conclusion du chapitre

Les performances des premiers composants GaN disponibles sur le marché sont trés
prometteuses. Loin de leurs limites théoriques, les composants GaN possédent d’ores et déja
de meilleures caractéristiques que les composants silicium. Les figures de meérite Rpsen)*Qg
et Rps(on)*Qap montrent que les composants GaN sont d’autant plus intéressants par rapport a
la technologie silicium que la tension de claquage est élevée. Le nombre important d’acteurs
annonces est révélateur de 1I’intérét des fabricants pour la technologie GaN et laisse présager
des composants aux caractéristiques remarquables dans les prochaines années.

La compatibilité du matériau GaN avec le silicium (synonyme de colt competitif avec les

composants silicium) et les excellentes propriétés du matériau GaN font des composants de
puissance HEMT GaN un serieux candidat de substitution aux composants de puissance de
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calibre en tension inférieure a 600V. Non annoncés jusqu'a présent, les potentiels composants
HEMT GaN 900V et 1200V devront cohabiter avec les composants au carbure de silicium
(SiC).

Les composants GaN de EPC ont un fonctionnement trés similaire a celui des transistors
MOSFETSs car ils sont commandés en tension et sont passant en inverse. Ne possédant pas de
diode de corps en interne comme cela est le cas des transistors MOSFETS, les composants
GaN ont un fonctionnement particulier en conduction inverse induisant une forte tension aux
bornes du composant. Cette particularité conduit a préter une attention particuliére aux phases
de temps mort afin que les pertes en mode diode ne soient pas significatives par rapport aux
autres pertes du composant. L’analyse des pertes lors des phases du temps mort a montré la
dépendance des pertes vis-a-vis du courant commuté et de la durée du temps mort lors du
blocage commandé de I’interrupteur du haut dans le cas d’un convertisseur buck synchrone.
Differentes solutions ont été présentées afin de minimiser les pertes liées a la conduction
inverse du composant GaN. Avec une tension de commande optimale de 5V et une tension
maximale de 6V, la commande des composants GaN doit étre soigneusement réalisée pour ne
pas dégrader le rendement et fonctionner en toute sécurité. Enfin, les composants GaN de
EPC utilisent des boitiers nus particulierement performants en termes d’éléments parasites
propices a de hautes fréquences de commutation.
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Chapitre 5

5.1 Introduction

e Contexte

Les enjeux environnementaux (Chapitre 1) et I’ére du numérique requicrent des
convertisseurs statiques de plus en plus compacts et possedant de meilleures performances
que ceux des générations précédentes. Présents dans les objets connectés et mobiles,
ordinateurs, serveurs, fermes de calcul pour ne citer que quelques applications
emblématiques, la demande est croissante pour des convertisseurs DC-DC a haut rendement
et a densité de puissance élevée. Traditionnellement, la solution employée pour les
convertisseurs DC-DC non isolés est ’augmentation de la fréquence de commutation des
interrupteurs de puissance ce qui réduit la valeur des élements passifs et donc réduit leur
volume et leur poids (Figure 5.1) [30], [31], [32], [33]. Cette stratégic peut s’avérer payante
en termes de densité de puissance car les éléments passifs représentent une part non
négligeable du volume des convertisseurs (83.3.2.2). Avec des fréquences de commutation
comprises entre plusieurs centaines de Kilohertz et un mégahertz, les pertes liées a la
commutation deviennent rapidement significatives et réduisent le rendement. La Figure 5.1
illustre ce phénomene : I’augmentation de la fréquence de commutation des interrupteurs d’un
convertisseur buck synchrone conduit a la réduction de la valeur de I’inductance (a parametres
constants, 82.2.1) et a l’augmentation des pertes par commutation (85.4.3). Pour une
technologie donnée, le volume et la masse de 1’inductance sont proportionnels a la valeur de
I’inductance (Figure 5.1).

Inductance et pertes par commutation en Volume et masse en fonction de la valeur de
fonction de la fréquence de commutation I'inductance
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Figure 5.1 : (a) évolution typique des pertes et de la valeur de I’inductance en fonction de la fréquence de
commutation dans un convertisseur buck (b) volume et masse en fonction de la valeur de ’inductance pour
des inductances discrétes du commerce

Dans ce contexte, les composants au nitrure de gallium (GaN) apparaisent comme un bon
candidat pour remplacer les composants silicium et repousser le compromis entre densité de
puissance et rendement.

e Composants GaN utilisés

Le composant GaN mise en ceuvre dans ce chapitre est le EPC1001. Son fonctionnement
et ses principales spécificités ont été introduits au chapitre précédent. Le Tableau 5-1
récapitule et compare ces caracteristiques électriques avec celles de deux composants silicium
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de résistance a 1’état passante plus ou moins équivalente et possédant de bonnes figures de
mérite (84.1). Entre parenthese est indiqué le pourcentage par rapport a la valeur du
composant GaN. Comparé aux composants silicium, le composant GaN montre une réduction
significative de I’empreinte (§4.3.4) et des charges liées aux capacités parasites (84.3.1). De
plus, le composant GaN ne possede pas de perte par recouvrement (84.3.2). La principale
faiblesse du composant GaN est sa caracteristique inverse (84.3.2) ainsi que sa tension de
commande qui est tres proche de sa limite maximale (84.3.3). La réduction des éléments
parasites et le boitier LGA (84.3.4) prédispose le composant a fonctionner a de hautes
fréquences de commutation.

GaN EPC1001 | Si BSC046N10 | Si BSC070N10
Ip -A- 25 100 90
Vs -V- +6/-5 +20/-20 +20/-20
Vih -V- 14 2.7 2.7
Empreinte -mmz2- 6.7 31.7 (473%) 31.7 (473%)
Rbs(on) -mQ- 5.6 4 (71%) 6.3 (113%0)
Qg -nC- 10.5 63 (600%) 42 (400%0)
Qgp -nC- 3.3 11 (333%) 7 (212%)
Qoss -nC- 32 84 (280%) 55 (172%)
Ciss -pF- 800 4500 (563%0) 3000 (375%0)
Coss -nF- 450 790 (176%0) 520 (116%0)
Qrr -NC- 0 101 55
Vsp @L5A@Tijmaxcc -V- 2.55 0.62 (24%0) 0.64 (25%)

Tableau 5-1 : Comparaison de valeurs typiques de composants GaN et silicium 100V

e Convertisseur buck multicellulaires 5 phases avec transistors GaN

L’objectif principal de ce chapitre est d’explorer la mise en ceuvre de composant GaN
avec la réalisation d’un convertisseur buck fonctionnant typiquement a 48V et délivrant 75A
[31]. Le convertisseur est composé de 5 phases en paralléles entrelacées, magnétiquement
couplés et dont I’ordre des phases est optimisé (§3.3.2.2). Le schéma électrique de principe du
convertisseur est présenté a la Figure 5.2.

Q1 Q3 Qs Q7 Q9 Transformateur Inter-Cellules

i I=f = J=p 1= monolithique en échelle
wl . =

Q2| Q4| Q6| Q8| Q10 . = IVLV

Jib JEl} El} JEl} JE]} Cu

Celll Cell2 Cell3 Cell4 Cell5

Figure 5.2 : Schéma de principe - convertisseur buck synchrone 5 phases avec un Transformateur
Inter-Cellules monolithique en échelle

Le calibre en courant des composants GaN disponibles et de moins bonnes performances
mesurées lors de la mise en paralléle directe massive de composants conduisent a la mise en
parallele indirecte de composants GaN. La Figure 5.3 illustre ce point et montre les énergies a
I’amorcage (courant négatif) et au blocage (courant positif) de composants GaN 100V dans le
cas de trois configurations qui différent par le nombre de composants GaN directement en
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parallele. Les mesures des énergies de commutation ont été réalisées dans le cas de la mise en
parallele directe de 4 composants et de 2 composants EPC2001 par B. Cougo [137] et par J.
Brandelero pour le composant EPC1001 a partir de la carte a 5 phases présentée dans ce
chapitre [52]. Le composant de premiére génération possede de plus faibles éléments parasites
et les mesures ont été réalisées avec un temps mort différent (10ns pour le EPC2001 et 26ns
pour le EPC1001), raison pour laquelle 1’énergie a courant nul est différente entre les
composants EPC1001 et EPC2001 et I’énergie minimale n’est pas atteinte a méme courant.
Les énergies par composant sont d’autant plus importantes que le nombre de composant est
élevé. Les énergies de commutation avec le composant seul ou 2 composants directement en
parallele sont quasi-équivalentes, 1’énergie dans le cas 4 composants directement en parallele
est plus élevée que dans les autres cas. Pour cette raison, la mise en paralléle directe massive
de composants GaN ne semble pas recommandée. L’augmentation des énergies s’explique par
I’augmentation des inductances parasites des circuits de commande et de puissance (détail au
85.2).

Energie de commutation a Vps=28V -
composants GaN 100V en paralléle direct
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Figure 5.3 : Energie de commutation mesurée en fonction du courant commuté a 28V avec 1, 2 et 4
composants 100V GaN en paralléle direct

La mise en paralléle indirecte de composants GaN se caractérise par plusieurs phases
connectées entres elles via un Transformateur Inter-Cellules (dans la littérature, ICT pour
‘InterCell Tranformer’). L’un des grands avantages de la multiplication du nombre de phases
est que la fréquence de commutation des interrupteurs est faible au regard de la fréquence
apparente du courant I,y ce qui est bénéfique a la fois pour les pertes par commutation dans
les interrupteurs et pour le dimensionnement du condensateur Cpy. L’intérét de la solution a
inductances couplées est présenté au Chapitre 3 (83.3.2.2).

e Approche proposée

La commutation rapide des composants GaN conduit a porter une attention particuliére au
routage de la carte de puissance. L’effet néfaste des €léments parasites sur le rendement du
convertisseur et sur la sécurité de fonctionnement du convertisseur sont rappelés. La
présentation de la carte de puissance mettant en ceuvre les composants GaN est 1’occasion de
comparer certains routages conventionnels avec le routage proposé. La solution proposée est
un compromis minimisant les pertes et permettant éventuellement I’utilisation d’une solution
de refroidissement commun a tous les composants de puissance. Avant de présenter les
résultats experimentaux, les caractéristiques du coupleur magnétique intégré dans le PCB sont
rappelées. Le rendement du convertisseur est mesuré et comparé avec le rendement théorique
pour une conversion de 48V vers 24V et 48V vers 12V.
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5.2  Impact des éléments parasites

Deux types d’inductances parasites ont un impact significatif sur les performances du
convertisseur buck synchrone et sur son fonctionnement. De maniere générale, le rendement
du convertisseur décroit avec 1’augmentation des éléments parasites. Les hautes fréquences de
commutation rendues possible par les commutations trés rapides des composants GaN
(84.3.3) conduisent a porter une attention particuliére a la conception des cartes de puissance
afin de ne pas détériorer le rendement et de fonctionner en zone slre (absence de surtension
susceptible de détériorer le composant).

La Figure 5.4 montre le schéma de principe du convertisseur buck multicellulaire avec les
deux mailles critiques au niveau de la cellule de commutation. L’inductance parasite du
circuit de commande est partagée avec I’inductance parasite du circuit de puissance.
L’inductance du circuit de commande est modélisée par 1’inductance de source commun Lcs.
L’inductance de la maille de commutation Ljp €St composée des inductances parasites de la

mal”e CceII'Qhaut'QbaS'

Qhaut

C cell-m Q bas C cell-n

V C) - Driver
LV CLV

_.___//__ __//__

Cell-m Cell-n

Figure 5.4 : Convertisseur buck synchrone multicellulaires avec les inductances parasites Lqop €t Lcs

Dans le cas du convertisseur buck synchrone, les deux interrupteurs sont commandés de
manicere complémentaire. Plutot que d’utiliser une diode, 1’utilisation d’un composant de
puissance GaN en fonctionnement synchrone permet de réduire les pertes grace a la tres faible
chute de tension a ses bornes en conduction. L’inductance parasite Lcs du circuit de
commande de I’interrupteur du haut modifie la durée des commutations et donc les pertes. Ce
phénoméne n’intervient pas avec le composant synchrone car celui-ci commute
habituellement a tension nulle (84.3.2). A chaque commutation de I’interrupteur du haut, la
tension induite aux bornes de I’inductance de source commun a un effet négatif sur la
commutation. En effet, la tension induite s’oppose a la tension grille source Vgs du composant
limitant la vitesse de commutation et donc augmentant les pertes [138]. L’inductance de
source commune dépend principalement du boitier des composants mis en ceuvre, les valeurs
varient d’un composant a I’autre (84.3.4).

L’inductance parasite de la maille de puissance Lo, modifie la vitesse des commutations
et la valeur de la surtension drain source Vps aux bornes des composants. L’inductance haute
fréquence de la maille de commutation dépend principalement des boitiers des composants de
puissance et du routage de la carte de puissance. La tension induite aux bornes de Ljoqp réduit
les pertes a I’amorgage mais augmente les pertes aux blocages. En effet, la tension induite
réduit la tension commutée lors de I’amorgage mais augmente celle-ci lors du blocage. Dans
les deux cas, ’augmentation de I’inductance parasite augmente la durée des commutations.
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Les pertes par commutation sont tres sensibles aux variations de la valeur de I’inductance
parasite Lcs car I’inductance de source commune posséde un effet négatif a la fois sur
I’amorgage et sur le blocage. L’augmentation de la valeur de 1’inductance parasite de la maille
de puissance va de pair avec une augmentation des pertes par commutation mais dans une
moindre mesure qu’avec I’inductance parasite Lcs car les pertes supplémentaires dues au
blocage sont, partiellement compensées par de moindre pertes lors de I’amorgage [59].

Les éléments parasites des boitiers des semi-conducteurs et de la carte de puissance
doivent étre minimisés afin de réduire les pertes et les surtensions aux bornes des composants.
Les composants GaN offrent des éléments parasites particulierement faibles, avec notamment
des inductances typiquement inférieures a la centaine de pico-Henry (Tableau 4-4) grace a la
structure latérale des composants. Les connecteurs grille-drain-source sont tous du méme coté
de la puce ce qui permet de minimiser la valeur des éléments parasites car le composant est
monté directement sur le PCB sans utiliser de bus internes (84.3.4). L’entrelacement des
connecteurs drains et sources permet de réduire les éléments parasites grace aux multiples
connexions en paralléle entre la puce et le PCB. Avec de trés faibles valeurs parasites dans les
composants GaN, les éléments parasites du PCB deviennent les principaux contributeurs des
pertes par commutation. Le routage de la carte et le placement des composants doivent étre
optimisés afin de minimiser les pertes et de réduire les surtensions aux bornes des composants
de puissance.

5.3  Conception du convertisseur

5.3.1 Introduction

La Figure 5.5 montre des images 3D de principe du convertisseur 5 phases. Les boitiers
des composants eGaN FET EPC1001 de premiére génération sont isolés (84.3). Pour cette
raison, I’utilisation éventuelle d’une solution thermique commune a tous les composants a été
explorée. Bien que trés performant, les composants GaN générent des pertes qui doivent étre
évacuées. La faible surface d’échange avec I’air et avec le substrat rend difficile le
refroidissement du composant (Figure 4.14 et Tableau 5-1).

Figure 5.5 : Images 3D de la carte de puissance (a) association de plusieurs cartes refroidies par convection
forcée (b) vue éclatée de la solution thermique envisagée
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De maniére générale pour le management thermique des composants, il est bon de
commencer par minimiser les pertes avec une commande adaptée (optimisation du temps
mort §4.3.2) et un routage optimisé (85.2 et 85.3.2). Ensuite, la conception de la carte de
puissance doit s’efforcer d’extraire un maximum de chaleur par les connecteurs du
composant. Enfin, la chaleur peut étre évacuée par la face arriere du composant en convection
naturelle, forcée ou avec un refroidissement sur les deux faces du composant (dans la
littérature ‘double side cooling’). Pour des raisons thermo-électriques et de co(t, le substrat de
la carte de puissance est un PCB multicouches. Le PCB est compose de quatre couches de
cuivre de 70um (face active)/105um/105um/105um (face arriére) pour une épaisseur totale de
la carte d’environ 0.8mm (Figure 5.6). L’épaisseur du cuivre est maximisée afin de réduire la
température des points chauds et de diffuser la chaleur sur I’ensemble de la carte de puissance
(effet ‘spreader’). L’épaisseur de la couche active est issue d’un compromis entre des
considérations thermo-électrique et les contraintes de fabrication (200um entre les
connecteurs de source et de drain). Les quatre couches permettent aussi de paralléliser les
couches a I’aide de multiples vias afin de réduire les résistances et les inductances du PCB. La
face arriere de la carte de puissance ne possedent pas de composant ce qui facilite la
réalisation de la carte au laboratoire. Comme cela va étre présenté dans la partie
expérimentale (85.4), le convertisseur a atteint 86A en convection forcée. Pour cette raison, la
solution de double side cooling n’a pas été mise en ceuvre.

Distance couche active
1¢ couche interne

Couche active (‘top’)
1% couche interne
2¢éme couche interne

Face arriére (‘bottom’)

Epaisseur
totale du PCB

Figure 5.6 : Image 3D de la carte de puissance — vue en coupe du PCB

5.3.2 Routage proposé

De maniére simplifiée, minimiser la valeur d’une inductance parasite de maille revient a
minimiser sa surface. L’ajout de la couche de blindage dans le cas de maille latérale ou le
phénomeéne d’auto-annulation du champ sont autant de moyens possiblee de réduire la valeur
de I’inductance parasite. La solution proposee optimise la maille de commutation afin de
réduire la valeur de I’inductance parasite tout en étant compatible avec la mise en place d’une
solution thermique commune aux 10 composants GaN de la carte de puissance.

5.3.2.1 Maille de puissance - routage conventionnel

La Figure 5.7 illustre une solution fréqguemment rencontrée pour la cellule de
commutation d’un convertisseur buck ou boost : les composants de puissance et les
condensateurs de la cellule de commutation sont sur des faces opposées du PCB et en vis-a-
vis afin de minimiser la surface de la maille de commutation. La maille de commutation est de
type verticale et est contenu entre la couche active (couche ‘top’) et la face arriere du PCB
(couche ‘bottom’). La surface de la maille dépend de 1’espacement entre les composants de
puissance et 1’épaisseur totale du PCB. L’espace entre les composants est requis pour faire
circuler le courant du point milieu de la cellule de commutation. Augmenter 1’épaisseur du
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PCB se traduit par 1’augmentation de la valeur de l’inductance parasite de puissance
conduisant a la réduction du rendement. Le phénomene inverse s’observe, aidé en cela par
I’auto-annulation du champ qui apparait lorsque 1’épaisseur du PCB devient faible [139].
Réduire 1’épaisseur du PCB diminue la surface de la maille de commutation et rapproche les
couches top et bottom. A proximité I’une de 1’autre, le courant qui circule dans des sens
opposés dans la couche active et dans la face arriere du PCB s’influencent mutuellement
réduisant la valeur de I’inductance parasite. La maille de type verticale est dépendante de
I’épaisseur du PCB ; réduire cette épaisseur c’est réduire la surface de la maille de puissance
et cela permet de bénéficier du phénomene d’auto-annulation du champ qui diminue la valeur
de I’inductance parasite.

TP1

(b)

(©)

Figure 5.7 : Maille de commutation verticale (a) vue de dessus (b) vue de dessous
(c) vue de coté

La Figure 5.8 montre deux mailles de type latéral d’un convertisseur série 3 niveaux
utilisant des capacités flottantes [18], [134]. Les composants GaN et les capacités de
découplage des cellules de commutation sont sur la face active du PCB. La maille de
commutation latérale est contenue dans le plan de la face active du PCB. Ce type de maille est
dépendante des autres couches conductrice du PCB. En particulier, la premiére couche interne
peut jouer un grand réle dans la réduction de I’inductance parasite. A ce titre, la distance entre
la couche active et la premiere couche interne ainsi que le routage de la couche interne sont
particulierement critiques. En effet, la premiére couche interne sert de couche de blindage
(dans la littérature ‘shield layer’) [139]. Le courant dans la couche de blindage génere un
champ magnétique qui s’oppose au champ initial de la maille de commutation de puissance.
Le résultat final est I’annulation des champs magnétiques qui se traduit par la reduction des
éléments parasites mais au détriment de pertes par courant de Foucault dans la couche de
blindage. Contrairement a la maille de type vertical, les inductances de maille latérale ne
montrent pas une dépendance vis-a-vis de I’épaisseur totale du PCB mais par rapport a
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I’épaisseur de I’isolant électrique entre la couche active et la couche de blindage. Les
meilleures performances sont obtenues avec une couche interne tres proche de la couche
active et une couche de blindage sans discontinuité sous 1’inductance de maille de puissance.

(b)

Figure 5.8 : Maille de commutation lateral (a) vue de dessus (b) vue de coté

5.3.2.2 Maille de puissance - routage proposé

La solution proposée a 1’avantage d’étre indépendante de 1’épaisseur totale du PCB et ne
requiere pas de couche de blindage. Elle a été développé par la suite, et dans ce cas la surface
de la maille de commutation est réduite et le phénomeéne d’auto-annulation du champ permet
de minimiser la valeur de 1’inductance parasite. Confirmant la pertinence de cette solution, le
fabricant des composants GaN mis en ceuvre dans ce chapitre préconise depuis mi 2013 la
méme solution [139].

Le routage de la maille de la cellule de commutation est issu d’un compromis entre la
minimisation de la valeur de I’inductance parasite Ligop €t la thermique des composants.
Malgreé la présence de quatre couches de cuivre, le PCB est loin d’étre un spreader idéal (la
résistance thermique du FR4 est de 0.4W/m.K). Fournie dans les spécifications techniques de
la seconde génération de composants eGaN 100V, la résistance thermique jonction-boitier est
7 fois plus faible que la résistance thermique jonction-PCB. Dans ce contexte, la mise en
ceuvre d’une solution thermique commune a tous les composants semble attractive.

La Figure 5.9 montre une photo de la carte de puissance réalisée et une vue 3D de la carte
avec un dissipateur commun monté. La zone signalée en rouge ne peut pas contenir de
composant plus haut que les composants GaN afin que le dissipateur commun puisse étre
monté. La zone marquée de jaune entoure la troisiéme cellule de commutation de la carte. Le
routage proposé des cellules de commutation est explicité a I’aide du zoom de cette cellule de
commutation présenté a la Figure 5.10.

Chaque cellule de commutation posséde deux condensateurs céramiques 100V qui
referment la maille de commutation. Plus haut que les composants GaN (795um), les
condensateurs sont déportés vers la gauche de I’axe vertical formé par les composants GaN
afin de libérer la zone dédiée au dissipateur de composants encombrants. Dans le but de
minimiser 1’inductance parasite de la maille de commutation, les composants de puissance et
les capacités de découplage sont sur la méme face du PCB. L’avantage de la solution
proposée est que la valeur de I’inductance parasite est indépendante de 1’épaisseur totale du
PCB. Illustrée a la Figure 5.10, la maille de commutation est contenue entre la couche active

121



Chapitre 5

et la premiére couche interne du PCB. Le chemin de retour est situé juste sous le chemin aller
ce qui réduit la surface de la maille et minimise la valeur de I’inductance. La maille de
puissance est aussi réduite a cause de I’auto-annulation du champ du fait des courants qui
circulent dans des directions opposes sur la couche active et la premiére couche interne [139].

(b)

Figure 5.9 : BoardGaN500 (110mmx62mm, 51g) avec des composants eGaN FETs EPC1001, circuit de
commande LM5113 et circuit magnétique intégré réalisé sur mesure (a) photo de la carte de puissance — vue
de dessus (b) image 3D avec un dissipateur commun monté

Ccell3

(b)

Figure 5.10 : Routage de la cellule de commutation proposé (a) vue de dessus (b) vue de coté

Des simulations réalisées au laboratoire par éléments finis donnent une inductance de
maille parasite du PCB de 0.34nH a la fréquence des oscillations (environ 300MHz). Les
résultats des simulations ont été validés par des mesures expérimentales. Lorsque
Iinterrupteur du haut se ferme, I’inductance parasite de maille Lioop et la capacité de sortie
Coss de linterrupteur synchrone oscille a la frequence de résonnance fiing=1/Tring. Une
estimation de I’inductance de la maille de commutation peut étre réalisée a partir de la tension
Vps et de la valeur de la capacité de sortie Coss de I’interrupteur synchrone [139] :

2
Tring

Lioor = 42 s
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Différentes mesures donnent une maille moyenne de commutation de Lioop moyen = 0.520nH
correspondant a une fréquence d’oscillation d’environ 292MHz. Cette valeur est cohérente
avec la valeur des simulations qui ne tient compte que du PCB. Par ailleurs, ces valeurs
coincident avec les valeurs fournies récemment par le fabricant des composants GaN mis en
ceuvre dans ce chapitre.

La Figure 5.11 montre la tension drain-source Vps aux bornes de I’interrupteur synchrone
en fonction des valeurs du courant commuté. La surtension est de 1’ordre de 5%. Le tres faible
pic de tension observé permet d’envisager la réduction de la marge de sécurité couramment
utilisee par rapport au calibre en tension du composant. Cela a été mis a profit avec
I’utilisation de la carte de puissance 5 phases dans une application a résonance pour
I’alimentation d’une lampe a plasma. A une fréquence de commutation des interrupteurs
d’environ 1MHz, des essais ont été réalisés avec une tension commutée atteignant jusqu’a
80V [140].

——V,, 0A 52V
0A 52V N

Dbs3 0A 52v

—_ VDS4 0A 52v

VDSS 0A 52v

_— VDSl 5A 48V

|| —— VDSl 11A 48V
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W%

10v/div Durée -ns- 10ns/div

Figure 5.11 : Tension drain-source Vps du composant synchrone a différentes tension et courant commutés
(fSWZSOOkHza fiv apparente=1.9MHZ, tiemps mort:15ns)
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5.3.2.3 Maille de commande - routage proposé

La maille du circuit de commande est issue d’un compromis entre la minimisation de la
surface de la maille et la réalisation pratique. La Figure 4.26 propose plusieurs solutions avec
le driver LM5113 en version LLP ou uSMD. Le routage de la partie commande de la carte de
puissance 5 phases est présenté a la Figure 5.10. Les composants de puissance, le driver et les
condensateurs de découplage et de bootstrap associés au circuit de commande sont sur la
méme face du PCB. Les composants sont rapprochés mais un espace suffisant est laissé pour
réaliser la brasure aisément. De maniére équivalente avec la maille de puissance optimisée, les
courants de la maille de commande circulent sur la face active puis reviennent au driver par la
premiére couche interne avec des chemins aller et retour en vis-a-vis. Les formes d’ondes
typiques des signaux de commande et les caractéristiques du circuit de commande utilisé sont
présentés au 84.3.2.

533 ICT

Le transformateur inter-cellules (ICT) est intégré dans le PCB afin de minimiser la taille
du convertisseur et de profiter des couches conductrices du PCB pour faire des enroulements.
L’ICT est composé de deux morceaux différents réalisés sur mesure au laboratoire LAPLACE
a partir de barreau de ferrite Epcos N87. Le premier morceau est de forme E avec 5 jambes, le
second morceau est de type | comme illustré a la Figure 5.12. Les signaux de commande de
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chaque cellule de commutation sont déphasé de 72° (360°/5) et I’ordre des phases est
déterminé afin de réduire le flux dans le circuit magnétique (83.3.2.2).

Figure 5.12 : Transformateur inter-cellules (ICT) réalisé sur mesure a partir de barreau de ferrite Epcos
N87

Contrairement a un ICT conventionnel, I’inductance magnétisante est faible par rapport a
I’inductance de fuite conduisant a un faible couplage entre les phases (§3.3.2.2). Les résultats
de cette conception sont illustrés a la Figure 5.13 et a la Figure 5.15. La composante de
I’ondulation du courant de phase a la fréquence fs, est plus importante que la composante a
5-fsw qui est peu visible.

Un entrefer de 70um est utilisé afin d’éviter la saturation du circuit magnétique qui peut
étre causée par le déséquilibre des courants de phases (83.3.2.2). L’ajout de I’entrefer réduit la
composante DC du flux induit par le déséquilibre des courants et symétrise les flux des
jambes. La composante AC du flux n’est pas modifiée par I’entrefer car elle ne dépend que de
la fréquence, de la tension et du nombre de tour de bobinage, mais la composante de courant
magnétisant (a la fréquence de découpage) est augmentée.

La Figure 5.13 montre la comparaison entre les courants de phases simulés et
expérimentaux pour la conversion 48V vers 12V. Les courbes théoriques sont issues d’un
modele magnétique a reluctance obtenue a partir de la géométrie du circuit magnétique. Les
composantes moyennes des courants théoriques ont été ajustées afin de tenir compte du
déséquilibre observé en pratique.

A a 4 a — Iphl mesure

— ] Iphl simulé

!7 — Iph2 mesure
|

N h2 simulé

| Iph3 mesuré

A TN N H A
Iph3 simulé

— Iph 4, mesure

Iph 4 simulé
Iph!5 mesuré

. . . | _simulé
1A/div Durée -ns- lus/div ph5 imu

Figure 5.13 : Comparaison des courants de phases mesurés et simulés
(VHV=48V, VLV:12V1 PHV:449W1 PLV:427W1 fSW=300kHZ, fILV apparenle:]--SM HZ, ttemps mo,t=15ns)
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5.4  Résultats expérimentaux

5.4.1  Dispositif expérimental

Le dispositif expérimental est montré a la Figure 5.14. La carte de puissance est contrblée
en boucle ouverte par une carte FPGA ALTERA DE2-115 via une carte d’interface adaptant
les niveaux de tension des signaux de commande. La fréquence de 1’horloge du FPGA est de
200MHz, la résolution temporelle est donc de 5 nano-secondes. Aucun dissipateur n’est
attaché au dos des composants GaN. La carte de puissance est refroidie par convection forcee
(deux ventilateurs de 3.5W chacun) et atteint une puissance maximale mesuré de 1.8kW avec
une température de boitier de 90°C (mesure par infrarouge) dans une piéce a environ 20°C et
une température de jonction estimée inférieure & 95°C.

Figure 5.14 : Dispositif expérimental - carte de puissance GaN 5 phases et carte d’interface

54.2 Mesures

La Figure 5.15 montre les formes d’ondes expérimentales obtenues pour une conversion
48V vers 24V a la puissance maximale mesurée soit environ 1.8kKW et 97% de rendement. La
fréquence apparente du courant I,y est de 1.5MHz, 5 fois la fréquence de commutation des
interrupteurs fy,. Du fait du faible coefficient de couplage, la principale composante de
I’ondulation du courant est a la fréquence de commutation fg, plutdt qu’a 5-fs, comme dans un
ICT standard. L’ondulation maximale du courant est égale & 10.7A ce qui représente une
ondulation relative de 76%. Grace a l’effet de I’entrelacement, ’ondulation relative du
courant Iy est inférieure a 1%.

La tension drain source Vpg; et le courant de phase Ipy; de la Figure 5.15 montrent que les
contraintes tension-courant sur I’interrupteur du haut sont réduites lors de 1’amorcage par
rapport aux contraintes du blocage. Au point de fonctionnement illustré, cela se traduit par
une réduction d’un facteur 2 des contraintes. Développé par la suite dans la partie rendement
(83.3.4), la forte ondulation permet de réduire les pertes par commutation dans les
interrupteurs car les composants GaN possédent des énergies a 1’amorgage plus importantes
que les énergies au blocage.

Les courants de phase sont légérement désequilibrés. La présence d’un entrefer est
bénéfique (85.3.3) car le déséquilibre des courants ne provoque pas la saturation du circuit
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magnétique. Les rapports cycliques générés par le FPGA sont identiques mais 1’équilibrage
des courants est extrémement sensible a de faibles variations de tension moyenne appliquée
sur les bobinages. Dans notre cas, nous avons trouvé qu’une variation de 2 nano-secondes
dans les délais de propagation et/ou durée de commutation était suffisante pour créer ces
déséquilibres.

- ‘ I N I I|_\/5
1A/‘div -AW% —

I
| 5 ﬁ * + ph2
| | | | lph3
Iph4

I
= e o e
HV

0 'Pﬂ ﬁ —lLV
Vost

10A(V)/div Durée -us- lus/div

Figure 5.15 : Formes d’ondes expérimentales - conversion 48V vers 24V

(Prv=1842W, P =1792W, f4,=300kHZ, 1Ly spparente=1.5MHZ, tiemps mor =151, lpn1=15.8A, I,1,=15.6A,
1;ha=13.5A, 1,n4=16.1A, Is=14.1A)

54.3 Rendement
5.4.3.1 Energies de commutation

La mesure des énergies de commutation des composants 100V a été réalisée sur la carte 5
phases [52] avec la méthode d’opposition (§3.3.4.1). La Figure 5.16 montre les énergies de
commutation a 1’amorgage et au blocage pour différentes tensions. Spécificité des composants
GaN, I’énergie a I’amorcage est plus importante que 1’énergie au blocage. A courant nul,
1’énergie est égale & Qoss(Vps)-Vbs.

Par exemple, dans le cas de I’amorcage de I’interrupteur du haut & courant commuté nul,
la tension aux bornes de I’interrupteur du bas passe d’une tension quasi-nulle a la tension
commutée (84.3.2). Ce faisant, la capacité de sortie se charge et atteint une énergie égale a
0.5-Qoss(Vps)-Vps. La charge Qoss est déduite a partir de I’intégrale de la capacité parasite
non linéaire Coss en fonction de la tension drain source Vps. La charge de la capacité de sortie
s’accompagne d’une énergie égale dissipée dans les éléments résistifs de la maille de
commutation. L’énergie se dissipe principalement dans I’interrupteur du haut qui est
I’élément le plus résistif du circuit. En effet, pour charger une capacité d’une énergie E dans
un circuit RC série, une énergie 2E est nécessaire. Les energies a courant nul sont déduites a
partir de la caractéristique Coss (Vps) fournie par la spécification technique du fabricant,
raison pour laquelle une faible différence est observée avec les mesures.
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Capacité de sortie Coss en fonction de la Energie di commutdation adifférentes
tension Vpg tensions en fonction du courant commuté
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Figure 5.16 : (a) allure de la capacité de sortie Coss simplifiée et charges Qoss associées en fonction de la
tension drain source Vps (b) énergie de commutation a différentes tensions commutées en fonction du
courant commuté

5.4.3.2 Resultats

La Figure 5.17 montre le rendement théorique et expérimental obtenus pour les
conversions 48V vers 24V et 48V vers 12V. Le rendement expérimental est déduit a partir de
la puissance d’entrée et de sortie mesurées. Le détail des pertes est présenté a la Figure 5.18.
Les pertes par conduction Pcng sont calculées a partir du courant efficace dans les
interrupteurs de puissance et de la valeur de la résistance passante maximale a 25°C des
composants de puissance fournie dans les spécifications techniques du fabricant. Les pertes
par commutation P, sont calculées a partir des énergies de commutation présentées au
chapitre précédent. Pour rappel, les pertes associées aux temps morts sont comprises dans les
pertes par commutation. Les pertes dans les drivers ne sont pas représentées car elles sont
négligeables devant les autres pertes. Les pertes fer du coupleur P\cr sont indépendantes du
courant et évaluées a 11.65W et 9.6W pour des tensions de sorties de 24V et 12V. Le flux
magnétique a été estimé dans le coupleur a partir d’un modeéle aux reluctances et les pertes fer
ont été calculées a partir d’'un modéle iGSE [141]. Enfin, les pertes bobinages Puing
représentent les pertes Joules associées a la composante continue du courant.
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Figure 5.17 : Comparaison des rendements mesuré et theorique a différentes tension Vy en fonction du
courant Iy (Vuy=48V, f4,=300kHz, f\_v apparente=1-5MHZ, tiemps mor=15NS)

Les rendements mesurés sont tres proches des rendements théoriques. La faible différence
de rendement & fort courant peut s’expliquer par la non prise en compte des pertes par

127



Chapitre 5

conduction associées a la composante alternative du courant [22] et de ’augmentation des
résistances avec la température (GaN, bobinages).

Avec les composants eGaN FETSs, une ondulation importante du courant de phase est
favorable a la réduction des pertes par commutation. En effet, les courbes des énergies de
commutation de la Figure 5.16 montrent que 1’énergie a I’amorcage est 3 fois plus élevée que
I’énergie au blocage [52]. Dans ce contexte, une ondulation importante permet de réduire les
contraintes sur le composant lors de 1’amorcage et de réduire les pertes totales par
commutation. Les bénéfices sont encore plus prononcés a faible courant de phase lorsque le
courant commuté est négatif a 1’amorcage (fonctionnement en ZVS).

EPICT mPwind mPsw mPcond

100% H
90%
80%
70% A
60%
50% A
40% -
30%
20% A
10% A

0% -

Puissance -%-

5 15 25 35 45 55 65 75 5 15 25 35 45 55 65 75 85

48V vers 24V Courant I, -A- 48V vers 12V

Figure 5.18 : Répartition des pertes a différentes tension V en fonction du courant I (Vyy=48V,
fsw=300kHz, Ly apparente=1.9MHZ, tiemps mort=15N8)

La puissance maximale mesurée de la carte de puissance 5 phases pour une conversion
48V vers 24V est d’environ 1.8kW avec un rendement de 97% et une fréquence apparente du
courant Iy de 1.5MHz. Le courant maximal atteint 86A soit 17.6A de courant moyen par
phase lors de la conversion 48V vers 12V avec un rendement maximal de 95.3% a 48A et une
chute de 1% du rendement au courant maximal. Par précaution, le temps mort utilisé lors de
ces mesures est de 15ns. Tres probablement, des rendements supérieurs pourraient étre
atteints avec un temps mort optimal (84.3.2).

5.5  Conclusion du chapitre

Ce chapitre a présenté un convertisseur 5 phases entrelacé et magnétiqguement couplé
fonctionnant a haute fréquence de commutation avec des composants GaN. Les premiers
composants GaN montrent de trés bonnes figures de mérite annonciatrices de composants trés
performants. Pour atteindre de hauts rendements, les éeléments parasites des boitiers
(composant GaN, circuit de commande) et les éléments parasites de la carte de puissance se
révelent particulierement critiques. Avec des boitiers LGA possédant des éléments parasites
intrinséques tres faibles, le routage du PCB se doit d’étre optimisé. Une solution collective de
refroidissement a été investiguée afin de remedier a la faible performance thermique du PCB
multicouche. Le routage proposé est issu d’un compromis entre la minimisation des
inductances parasites et la thermique des composants. Les résultats montrent une trés faible
valeur d’inductance maille qui réduit les pertes et qui diminue les surtensions aux bornes des
composants.
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Le contr6le des courants différentiels requiért une haute résolution sur le rapport cyclique
ce qui devient difficile a haute fréquence de commutation avec des cartes de contrdle digital.
L’entrefer augmente la tolérance du circuit magnétique vis-a-vis des courants différentiels ce
qui est un avantage pour éviter la saturation du coupleur. Néanmoins, I’entrefer augmente le
courant magnétisant conduisant a un courant de phase dont la composante dominante est a la
fréquence de commutation. L’ondulation importante des courants de phases réduit les pertes
totales par commutation dans les composants GaN du fait que I’énergie a 1’amorgage est plus
de 3 fois supérieure a 1’énergie au blocage. Néanmoins, de fortes ondulations augmentent les
pertes par conduction dans les composants de puissance et les pertes Joule dans le PCB.

Le prototype (110mmx62mm, 51g) utilisant des composant GaN et fonctionnant a une
fréquence de commutation de 300kHz (la fréquence apparente du courant I,y est de 1.5MHz)
atteint une puissance maximale mesurée d’environ 1.8kW (97%, V,v=24V) et un courant
maximale de 86A (94%, V y=12V).
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Conclusion générale et perspectives

Le contexte énergétique actuel semble favorable au développement des énergies
renouvelables (EnRs). Afin de remédier au caractére intermittent et de leur
production d’énergie électrique, les EnRs doivent étre couplées avec des solutions de
stockage. Le découplage entre 1’energie et la puissance du systéme de stockage font de la
batterie hydrogéne une technologie prometteuse. Présentée au Chapitre 1, la pile a
combustible et I’électrolyseur PEM possedent une caractéristique spécifique basse tension fort
courant. Dans le cas de la chaine de conversion étudiée, un convertisseur DC-DC est
nécessaire afin d’adapter les niveaux de tensions des composants électrochimiques au bus
continu du convertisseur DC-AC connecté au réseau électrique. Dans le but d’améliorer le
rendement des convertisseurs statiques deux axes de recherches ont étés présentés. Le premier
axe de recherche concerne un aspect topologie, le second axe de recherche a une orientation
plus technologique avec 1’étude de nouveaux composants de puissance.

Le Chapitre 2 présente la topologie ‘miroir’. L’étude théorique de la topologie miroir
montre un grand potentiel avec la possibilité d’atteindre de hauts rendements a fort ratio de
conversion contrairement aux structures série ou paralléle conventionnelles dont le rendement
est tres fortement pénalisé a haut ratio de conversion. Deux expérimentations dans le Chapitre
3 confirment le fort potentiel de la topologie. La premicre expérimentation met en ceuvre le
convertisseur miroir en mode abaisseur de tension avec une conversion 270V vers 28V et
540V vers 28V. La topologie proposée possede un meilleur rendement que la topologie
parallele de référence. De plus, le caractere série est mis en exergue puisque les composants
600V peuvent étre utilisés pour la conversion 540V ce qui n’est pas le cas de la topologie
buck parallele. La seconde expérimentation valide I’intérét de 1’utilisation du convertisseur
miroir en mode élévateur de tension pour connecter la pile a combustible considérée dans la
these avec le bus continu. Par rapport a la topologie de référence série, le convertisseur miroir
possede un meilleur rendement et peut atteindre, a partir des mémes cellules de commutation,
une puissance plus importante.

Le Chapitre 4 est une introduction a la technologie des composants de puissance au nitrure
de gallium (GaN). Les premiers composants disponibles sont trés prometteurs bien que
possédant une grande marge de progression. Les caractéristiques des premiers composants
disponibles sont présentées. Le Chapitre 5 met en ccuvre des composants GaN 100V dans un
convertisseur multicellulaire buck 5 phases avec un circuit magnétique intégré dans le PCB.
La conception de la carte de puissance permet de rappeler I’impact des éléments parasites sur
les pertes du convertisseur. Le routage proposé permet de minimiser les pertes par
commutation et offre la possibilité d’utiliser un dissipateur commun a tous les composants
GaN. Les mesures de rendement 48V vers 24V et 48V vers 12V montrent les formes d’ondes
d’un transformateur inter-cellules a faible couplage entre phases. Conséquence du faible
couplage, la forte ondulation du courant dans les phases permet de réduire les pertes par
commutation dans les interrupteurs de puissance du fait d’une énergie a 1’amorgage plus
importante que 1’énergie au blocage des composants GaN. Avec une fréquence apparente du
courant de sortie de 1.5MHz, la carte 5 phases atteint des puissances et des rendements élevés.
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Perpectives :

L’étude théorique portant sur le convertisseur DC-DC a montré le fort potentiel de la
structure miroir par rapport aux structures conventionnelles a partir de la puissance commutée
des cellules de commutation qui est une image des pertes. Le dimensionnement détaillé s’est
attardé sur le cas miroir buck et miroir boost. Il serait intéressant de géneraliser le
dimensionnement a tous les cas de figures.

Reécents, les composants GaN ouvrent de nombreuses voies d’investigations. Entrepris
durant la thése avec la réalisation d’un convertisseur DC-DC 3 niveaux a capacité flottante, la
mise en série de composants GaN mérite d’étre explorée. L’une des motivations de la mise en
série de composants GaN est I’absence actuelle de composants GaN de fort calibre en tension.
Conjuguées avec I’emploi de composants trés performants de faible calibre en tension, les
topologies séries présentent de nombreux avantages qui peuvent permettre 1’augmentation de
la densité de puissance des convertisseurs tout en gardant un haut rendement. Une autre voie
d’investigation concerne le management thermique des composants GaNs. Bien que générant
de faibles pertes, celles-ci sont difficiles & évacuer du fait des faibles surfaces d’échange du
composant GaN. Evoquée dans la partie expérimentale de la these, la commande de
composants rapides peut s’avérer délicate avec des commandes numériques. Augmenter la
fréquence d’horloge est une solution mais elle va de pair avec I’augmentation du cofit de la
partie commande. Des solutions analogiques, de préférence modulaires, pourraient étre une
solution appropriée a cet effet. Pour finir, 1’utilisation a de hautes fréquences de composants
discrets GaN montre rapidement ses limites. Afin d’exploiter au mieux les performances des
composants GaN a de hautes fréquences de commutation, I’intégration dans une méme puce
des composants de puissance de la cellule de commutation, des condensateurs de découplage
de la cellule de commutation et du circuit de commande semble préférable.
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