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Introduction générale

Le développement de I'électronique de puissance a connu, depuis une vingtaine d'année, un
essor remarquable. Des convertisseurs de plus en plus performants et de plus en plus petits sont
présents dans la plupart des dispositifs utilisés quotidiennement : téléphone portable,
ordinateurs... Hormis le cout, les deux préoccupations prioritaires des développeurs sont
I'encombrement et le rendement. Les redresseurs, hacheurs et autres alimentations a découpage
ont donc subi des évolutions importantes tant au niveau de leur structure que de leurs
composants actifs et passifs. La miniaturisation des alimentations a, en grande partie, été facilitée
par I'élévation des fréquences de découpage, ce qui n'est pas sans induire un certain nombre de
contraintes au niveau des composants. En effet, pour une puissance équivalente, une diminution
de taille nécessite souvent un changement de technologie et de nouveaux problémes apparaissent.
Plus un composant est petit, plus le rendement est essentiel puisque les calories sont plus
difficiles a évacuer d'un petit composant.

Au coeur des convertisseurs, les transformateurs sont un élément essentiel qui permet le
transfert de 1'énergie, I'adaptation des niveaux de tension et de courant et l'isolation galvanique
de deux parties d'une alimentation. Leur rendement doit étre élevé afin de transférer I'énergie
sans pénaliser le rendement global. Dans une optique de réduction de dimensions, les
composants bobinés, "classiques", se retrouvent limités puisque ces derniers sont bobinés avec
du fil de cuivre (émaillé ou de technologie Litz), dont on ne peut diminuer la section. Pour
surmonter ce probleme, les composants planars ont été introduits.

Les transformateurs planars (ou les inductances) sont constitués d'un circuit magnétique
mince (généralement en ferrite usiné) dans lequel on insére un circuit imprimé (PCB
multicouche) sur lequel les spires sont gravées (Figure 1). La technologie de circuit imprimé
permet d'obtenir des conducteurs d'épaisseurs réduites (de 50pm jusqu'a une centaine de pm).
Ainsi I'empilage de nombreuses couches de conducteurs dans un espace réduit devient possible.
En outre, lorsqu'elle est bien maitrisée, cette technologie procure des rendements souvent
supérieurs a 98.5% et elle favorise I'évacuation des calories a travers le circuit magnétique.

Circuit magnétique plat

PCB multicouche

Figure 1: Transformateur de type planar
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Tourné vers le marché aéronautique, notre partenaire industriel, THALES, développe des
alimentations pour toutes les fonctions (principales et de secours) présentes dans des avions
militaires ou civil. Suivant l'application visée, les contraintes difféerent et, entre le poids et le
rendement, la priorité n'est pas placée de la méme facon. Typiquement, pour des applications
militaires, les rendements les plus élevés sont recherchés de méme qu'un volume minimum, alors
que, pour l'aviation civile, la taille est primordiale mais le rendement est moins critique. Pour des
composants bobinés de structure classique, le savoir actuel est tel que les concepteurs
parviennent souvent a concevoir le transformateur satisfaisant le cahier dés le premier prototype.
Pour les composants planars, les connaissances ne sont pas suffisantes pour prétendre a une
efficacité comparable. En effet, méme si le principe de fonctionnement est le méme dans les deux
cas, la forme des conducteurs utilisés, ainsi que leur disposition dans les fenétres des
transformateurs, ne permettent pas d'appliquer les mémes regles de conceptions.

La conception d'un transformateur, passe par plusieurs phases : analyse du cahier des
charges, calcul des parametres, validation par simulation numérique, prototypage, mesures (Figure
2). Le développement de nouvelles alimentations exploitant des transformateurs planars,
nécessite une longue phase de prototypage, basée sur une méthode de type essai-erreur, cotteuse

en temps et, bien entendu, en argent.

Logiciel élément fini

Analyse du Calcul/Dimensionnement Validation par simulatiol
. > 1A . —>{ Prototypags
cahier des charges du transformateur éléments finis
—>

!

Caractérisation dii
prototype

Mesures—»

Composant correspondant
cahier des charges 7

NON

oul

Composant Valide

Figure 2 : Synopsis de la conception d'un transformateur

Ayant en vue les réductions de temps et, surtout, de cott du prototypage, les travaux de
cette thése visent a fournir des outils, basés sur des formulations analytiques, pour aider a
concevoir et a dimensionner les transformateurs planar. Les formulations analytiques présentent
deux intéréts principaux. Premicrement, elles sont essentielles pour éviter (ou du moins limiter) le
recours a des simulations électromagnétiques par éléments finis, qui prennent beaucoup de

temps. Deuxiemement elles ouvrent les perspectives d'optimisations. En effet, les logiciels actuels
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d'optimisation nécessitent le recours a des "fonctions objectifs" qui doivent étre minimisées en
utilisant des algorithmes. Les optimisations numériques (a 1'aide de logiciels éléments finis) étant a
I'heure actuelle impossibles vue la complexité des problemes traités, l'approche analytique parait
bien mieux adaptée pour ajuster un parametre a une valeur désirée.

Le but de cette thése est donc de comprendre les phénomenes internes aux
transformateurs planars et de les formuler analytiquement afin de pouvoir élaborer, sans avoir
recours a des simulations, ni a des mesures, le circuit équivalent de transformateurs de type planar
et ce, en vue de pouvoir prédire son comportement en fonction de la fréquence. Avant de
pouvoir atteindre ce but, différentes étapes ont été franchies progressivement, en s'aidant de
mesures et de simulations par éléments finis pour valider nos approches.

Dans le premier chapitre de ce mémoire, nous nous intéressons a la représentation, par un
circuit équivalent, du couplage magnétique des transformateurs. Méme dans I'hypothése
simplificatrice d'un fonctionnement linéaire, peu de circuits équivalents ont été proposés pour
représenter ce couplage lorsque le nombre d'enroulements dépasse trois. L'équipe du LEG a
progressivement introduit une méthode générale d'élaboration de ces circuits qui est maintenant
bien étayée et qui a été testée sur de nombreux cas pratiques. Ces circuits fournissent
naturellement l'ossature des circuits représentant le comportement complet du transformateur.
C'est pourquoi nous faisons une présentation synthétique de cette méthode en mettant en
lumiere certaines propriétés dégagées durant ce travail ainsi que des applications nouvelles.

Dans le chapitre 2, nous présentons notre facon d'identifier les parametres du circuit
équivalent en partant de mesures d'impédances. Bien entendu, le circuit équivalent recherché ne
se borne pas a représenter le couplage magnétique. En prenant I'exemple d'une inductance pour
justifier la démarche, nous séparons les effets électrostatiques et les pertes statiques du
composant pour batir un circuit équivalent qui prend tout en compte, y compris les variations
fréquentielles des pertes et des inductances. Pour identifier les éléments de ce circuit équivalent
général, nous pouvons relever une multitude d'impédances distinctes entre les bornes d'un
enroulement aussi bien qu'entre deux enroulements. La stratégie guidant le choix des mesures a
effectuer est présentée. Enfin, les problemes inhérents aux mesures elles-mémes sont détaillés
avec une attention particuliere portée aux impédances faibles et a I'incidence des courts-circuits.

Avec le chapitre 3, nous commencons la détermination des éléments du circuit équivalent a
l'aide de formule analytiques. L'évaluation des résistances des enroulements, ainsi que de
l'inductance magnétisante d'un transformateur ne posant pas de problémes particuliers, nous
nous intéressons dans ce chapitre a la détermination des éléments statiques de ce que nous

appelons "transformateur de fuite". Ce dernier est constitué d'inductances de fuites et de
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coupleurs parfaits. Leurs valeurs sont déterminées a des fréquences inférieures a celles ou les
courants induits se développent dans les conducteurs. LLa méthode de calcul est basée sur la
détermination de 1'énergie de fuite a l'intérieur des fenétres du transformateur en utilisant des
formules analytiques connues pour des conducteurs rectangulaires : celles exploitées par la
méthode PEEC. Les calculs analytiques sont comparés a des simulations électromagnétiques ainsi
qu'a des mesures effectuées sur deux prototypes de conceptions différentes.

Nous abordons ensuite, dans le chapitre 4, 1'étude des courants induits dans les
conducteurs rectangulaires. Lorsque la fréquence du courant augmente, sa répartition dans un
conducteur n'est plus uniforme. Il s'ensuit une augmentation des pertes (de la résistance
apparente) et une diminution de certaines inductances. Ces modifications doivent étre prises en
compte lors du dimensionnement d'un transformateur. Les transformateurs planars font appel a
des conducteurs rectangulaires aplatis : des méplats. Pour ce type de conducteur, la solution
exacte de l'équation de diffusion qui régit les courants induits est indisponible et seules des
solutions approximatives sont proposées dans la littérature. Nous présentons brievement
plusieurs d'entre elles : la méthode de Dowell, la méthode des circuits équivalents de plaques et
nous introduisons la méthode uPEEC. Un début de solution analytique de 1'équation de diffusion
dans un méplat, basé sur les doubles polynomes de Legendre est introduit dans ce chapitre.

Le chapitre 5 est dédié aux améliorations technologiques. En premier, nous utilisons une
des méthodes présentées au chapitre précédent pour étudier les courants de circulations
supplémentaires qui circulent dans les spires en paralleles d'un transformateur planar, fourni par
notre partenaire industrie]l. Nous montrons ensuite que la réduction des pertes dans les
transformateurs planars est possible si on tire profit des effets de blindage procurés par des
conducteurs écrans. Le transformateur planar utilisant majoritairement des conducteurs méplats,
nous tentons enfin de réduire les pertes d'un conducteur méplat en jouant sur son
environnement. Certains résultats sont probants. Ils incitent a approfondir la réflexion durant la
phase de conception du composant. Pour finir, un champ extérieur variable est appliqué a un
méplat parcouru par un courant dans le but de modifier la répartition de son courant. Nous

trouvons ainsi quelle forme de champ minimise les pertes par effet de peau du méplat.
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Chapitre 1 : Topologie des circuits équivalents

I. INTRODUCTION

La simulation en électronique de puissance s'est progressivement imposée comme une
phase incontournable de la conception. En effet, cet outil permet de limiter le recours aux
méthodes de type essai-erreur et, en conséquence, il réduit le cout de développement. Toutefois,
obtenir des prévisions fiables nécessite de disposer d'une part, de logiciels appropriés et, d'autre
part, de modcles représentant le comportement des éléments constitutifs du systeme.

Un modele ne peut étre fourni seul. Il doit étre accompagné des hypotheses sur lesquelles
il se fonde, de son domaine de validité ainsi que de la méthode d'identification des différentes
grandeurs qui le caractérisent. Les transformateurs utilisés en électronique de puissance n'entrent
en général pas en saturation et ils sont réalisés autour de noyaux ferrites. Ceci nous autorise a
accorder un large crédit aux modeles linéaires. Cette hypothese simplificatrice étant adoptée, il
reste, pour que les prévisions soient fiables lorsque les signaux sont chargés en harmoniques, a
développer des modéles précis sur une large gamme de fréquence (au moins jusqu'a dix fois la
fréquence de travail du montage). Ceci n'est pas simple lorsque les composants comptent trois,
quatre, cinq enroulements ou plus.

Les transformateurs multi-enroulements se rangent parmi les composants les plus
complexes a modéliser surtout lorsqu'ils possedent plus de trois enroulements. Nous allons
rappeler, dans ce chapitre, les différentes topologies de circuits équivalents, développées par
l'équipe du LEG, lors de précédents travaux [COGITORE-94]|, [SCHELLMANNS-99-1].

Lors de la modélisation de ces transformateurs, les effets magnétiques et capacitifs peuvent
étre completement séparés. Pour illustrer ce raisonnement, considérons une simple inductance.
Le schéma équivalent de ce composant peut s'obtenir en associant des éléments discrets
(constantes localisées). A partir du moment ou un fil est bobiné sur un noyau magnétique,

linductance Lg n'est pas idéale. Il faut lui ajouter une résistance série ry qui représente la
résistance des fils et une résistance de pertes paralleles Ry qui rend compte sommairement des
pertes dues au circuit magnétique.

Lorsque la fréquence augmente, la tension qui apparait entre les spires proches est

responsable d'un courant capacitif de moins en moins négligeable. Il convient d'introduire cet

effet (Cy; ) dans le schéma initial (Figure 1-1).
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Figure 1-1: Circuit équivalent d'une inductance

Le circuit obtenu montre que les aspects magnétique et v ]0 Couplage OIV
. . . . . o inductif ol"2
capacitif peuvent étre découplés selon la Figure 1-2. En
basse et moyenne fréquence, seule la partie magnétique, | Couplage '
.. . ., capacitif
qui inclut les pertes, est impliquée. En revanche, en 3/3

haute fréquence, la partie capacitive est prépondérante.
Figure 1-2 : Séparation

magnétique/électrostatique

Dans ce chapitre, nous nous intéresserons uniquement au couplage magnétique. Ce type
d'étude a déja donné lieu a de nombreuses publications, chaque auteur proposant son propte
schéma, applicable dans certaines conditions. [ROBERT-99] recense les différents circuits
¢équivalents proposés, pour en dégager les plus intéressants.

Afin d'élaborer des circuits équivalents aussi généraux que possible, nous avons adopté une
approche énergétique [MARGUERON-04]. Le travail présenté abouti a des résultats généraux
qui s'appliquent pleinement a I'électronique de puissance. Des modeles simplifiés mais génériques

sont proposés pour certains types de transformateurs communs.

II. CIRCUITS TRADITIONNELS

Un circuit équivalent de transformateur se décompose donc en une partie magnétique et
résistive d'un coté et une partie capacitive de l'autre. Les circuits qui en résultent sont composés
d'inductances, de résistances, de capacités et de coupleurs, ces derniers composants permettant de
représenter les liens énergétiques entre les différents enroulements. Dans cette partie, nous allons
nous intéresser au comportement magnétique des transformateurs et voir de quelle fagon les

transformateurs a plusieurs enroulements sont traditionnellement décrits.

I1.1. Coupleurs parfaits

Avant d'aborder I'élaboration de modeles, il est important d'introduite la notion de
coupleur. En effet, ce composant permet de traduire tout couplage passif, qu'il soit magnétique

ou électrostatique. C'est une reprise du "transformateur parfait”, utilisé depuis longtemps par les

22



Chapitre 1 : Topologie des circuits équivalents

électrotechniciens mais, désormais, son rapport indépendant de la fréquence n'est plus
systématiquement donné par un rapport de nombre de spires. Pour ces composants (Figure 1-3),
les tensions et les courants en entrée et en sortie sont dans un rapport constant. Ils sont définis

par les relations (1.1) pour le coupleur simple et (1.2) pour le coupleur a multiples entrées.

VI =0V, et 1+, =0 an
Vi =13V3, Vo =113V5 et I3 +754l1 +173,1, =0 .2)
e J ., I
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\\\
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| I

a b C
Figure 1-3 : Coupleurs parfaits

a: Coupleur simple | b : Coupleur a multiples entrées | c : Coupleur a multiples entrées (simplifi¢)

I1.2. Schéma général pour un transformateur a deux enroulements

Du point de vue magnétique, un transformateur a deux enroulements se caractérise par le

systeme d'équations (1.3).
V. . L, L I
\£ Lo L] l2
Les éléments de la matrice inductance peuvent étre déterminés a l'aide de trois mesures. Le
terme Ly; correspond a l'inductance a vide vue du primaire. Ly, correspond a l'inductance a vide

vue de l'autre enroulement. Le troisieme élément de la matrice, Ly,, est lié au couplage du

transformateur. Une troisiéme mesure en court-circuit est alors nécessaire pour déterminer la

valeur du coefficient k (1.4), image du couplage des deux enroulements. La valeur de L, est

ensuite calculée en fonction de ce coefficient de couplage (1.5).
k= [1-—c (1.4)

Ly, =kyLyiLoy (1.5)
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Le circuit équivalent classique [KRERADEC-94] pour ce type de transformateur est présenté

sur la Figure 1-4.

_1 ’Lzz
Ll-xk) Lyxx-k) 2= X |__11

Ly, xk

_~
NN

| L

Figure 1-4 : Schéma équivalent pour un transformateur deux enroulements

Les valeurs des éléments de ce circuit sont données en fonction des éléments de la matrice
inductance du transformateur, du coefficient algébrique de couplage k et d'un parametre X,
choisi arbitrairement. Ce dernier a été introduit car ce schéma équivalent comporte quatre
éléments alors que la matrice inductance n'est caractérisée que par trois parametres (1.3). Ainsi,
les inductances de fuite du transformateur dépendent du parametre x. S'il est pris respectivement
égal 2 k, 1 ou Ik, les fuites semblent localisées sur l'enroulement primaire, partagées
équitablement entre les deux enroulements ou totalement dues au secondaire du transformateur.
Localiser les fuites sur un enroulement plutdt qu'un autre est en général totalement arbitraire. En
effet, les fuites surviennent entre les deux enroulements et, pour les répartir, on recourt, en

général, a une carte de champ qui est le fruit d'une hypothese et non d'un résultat de mesure.

Si x est choisi en dehors de l'intervalle [k;F} , une des inductances de fuites est négative.

Ceci ne doit pas choquer car seules les inductances directement mesurables doivent étre positives.
Les inductances de fuites ne pouvant étre mesurées individuellement, elles peuvent étre négatives.

St le rapport de transformation est pris égal au rapport du nombre de spires des
enroulements, x peut étre en dehors de l'intervalle indiqué ci-dessus et une des inductances du
schéma peut étre négative. Dans ce modele, nous évitons de faire appel au parameétre "nombre de
spires", car ce dernier n'est pas toujours accessible a la mesure. Le rapport de transformation (1.06)
du modéle pour deux enroulements est exprimé en fonction des inductances directement

mesurables Ly, et Ly, et du parametre arbitraire x.

L
ey =+ /ﬁ (1.6)
X\ Ly

En pratique, nous choisirons souvent x égal a une des trois valeurs évoquées ci-dessus.

Cela conduit soit a ne placer qu'une inductance de fuite, soit a en introduire deux identiques.
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I1.3. Transformateurs a enroulements multiples

II.3.a. Schéma traditionnel pour un transformateur a trois enroulements

Pour représenter le couplage magnétique d'un transformateur a trois enroulements, le

schéma, appelé modele en T (Figure 1-5), est communément utilisé [CUK-81].

32 5

—

&

N
[ ]

=

AN\

31

Figure 1-5 : Schéma équivalent traditionnel pour un transformateur trois enroulements

I1 est décrit par quatre inductances et deux rapport de transformation, soit six parameétres,
ce qui correspond au nombre d'éléments indépendants de sa matrice inductance (1.7) qui est
toujours symétrique (Ly =Lj ).

Liz L Lis
[L]: Loy Ly Ly Q.7)

L31 L32 L33

D'un point de vue énergétique, la forme quadratique donnant I'énergie de ce circuit peut

étre égalée a la forme générale exprimée en fonction des éléments de sa matrice inductance (1.8).

3[3
o ) * 2 2
Z ZLiinIj =11 +11 1513 410 (70l + 7501 2+ 15) (1.8)
1=

avec Ly =L

De cette facon, les six parameétres du schéma équivalent s'expriment en fonction des

éléments de la matrice inductance (1.9).

* L5l * L,L * L5l
I]_ - L]_]_ _ —12+13 |2 - L22 _ —12%23 |3 - L33 _ —13-23
L23 L13 I-12 (1_9)
L5l L L
| = 13723 N3 = 12 N3y = ~12
" L12 L23 Ll3
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Comme dans le cas du transformateur a2 deux enroulements, les inductances de ce circuit
peuvent ¢étre négatives. Depuis quelques années, les logiciels de simulation acceptent
l'introduction de valeurs négatives pour les inductances et capacités. Le recours a des astuces de
contournement de cette régle limitative n'est donc plus d'actualité.

Pour un transformateur a deux enroulements, ce mod¢le traditionnel en T correspond, en
fait, 2 une inductance magnétisante placée entre deux inductances de fuite. Lorsque 1'on ajoute un
enroulement, une inductance de fuite est placée sur cet enroulement supplémentaire, de l'autre
coté d'un coupleur. Ce type de modele, valide pour un transformateur a deux ou a trois
enroulements (Figure 1-5), cesse d'étre utilisable lorsque le nombre d'enroulements dépasse trois.
Pour un transformateur a quatre enroulements par exemple, cinq inductances et trois coupleurs
(soit huit parametres ajustables au total) sont nécessaires alors que la matrice inductance possede

dix parameétres indépendants.

I1.3.b. Présentation d'autres modéles et de leurs limites

Plusieurs modeles sont fréquemment utilisés. Le premier d'entre eux, introduit dans
[KERADEC-94], consiste a relier chaque terminaison d'un enroulement par une inductance. Ce
schéma découle d'une analyse du systtme en admittances. Pour n enroulements, l'isolation
galvanique est assurée par n—1 coupleurs. Le point froid du secondaire des coupleurs est relié au
point froid de 'entrée non isolée. 1l reste a dessiner le circuit de couplage entre les n+1 bornes

ainsi définies. On le fait en insérant une inductance entre toutes les paires de bornes. Ce type de

. nin+1) . . Ry
circuit a I'avantage de comporter % inductances, ce qui correspond aux nombres d'éléments

indépendants de la matrice. La symétrie de cette représentation ne privilégie aucun enroulement
mais le schéma obtenu est quand méme difficile a interpréter physiquement.

Une autre version de ce modele, plus connu sous le nom du modéle "cantilever étendu”
[ERICKSON-98] permet de déterminer un schéma électrique directement transposable d'une
matrice inductance (Figure 1-6). Une inductance magnétisante est placée sur l'enroulement
primaire entre le point d'alimentation et une masse. Chaque enroulement est séparé du reste du
montage par un coupleur parfait. Une des bornes de chaque coupleur est placée a la masse et
n-1 autres potentiels sont donc disponibles a la sortie des coupleurs. Tous ces potentiels sont
reliés un a un par des inductances qui peuvent toutes étre déterminées directement avec des
mesures de tension et de courant dans différents enroulements.

Des simplifications découlent également de ce modele "cantilever étendu", notamment

lorsque certaines inductances sont beaucoup plus grandes que d'autres. Les inductances sont alors

simplement 6tées du circuit équivalent (Figure 1-7) [CHANGTONG-01].
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Figure 1-6 : Modé¢le "cantilever étendu" pour un Figure 1-7 : Exemple d'un schéma équivalent
transformateur quatre enroulements [ERICKSON- modéle "cantilever" simplifié [CHANGTONG-01]

98]

Ce type de modele est comparé a un modele dit "T étendu" dans [HAYES-04]. Ce dernier
dispositif est en fait un agencement d'un transformateur primaire secondaire, mis en cascade avec
un autre secondaire etc... (Figure 1-8) dont les inductances et mutuelles inductances entre les
enroulements sont déterminées en considérant différentes lignes de flux dans la fenétre de
transformateur. Pour un composant a trois enroulements par exemple, six inductances et quatre
coupleurs sont nécessaires, soit 10 parametres, soit quatre de trop pour coincider avec le nombre
des éléments indépendants de la matrice inductance. Plus le nombre d'enroulements augmente,
plus la complexité du circuit s'accroit. Pour un transformateur a quatre enroulements (Figure

1-8b), neuf inductances et neuf coupleurs sont nécessaires.

P, coupled mductors
P

S, L.

E ol w iz

i

I,

[=2]

a b
Figure 1-8 : Mod¢le T étendu pour un transformateur [HAYES-04]

a : Trois enroulements | b : Quatre enroulements

Les circuits équivalents obtenus par cette méthode sont donc surchargés par rapport au
nombre de variables nécessaires pour retranscrite le comportement magnétique du

transformateur. On peut cependant noter l'apparition d'inductances couplées et de
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transformateurs de rang n-1, concept que nous retrouverons dans les schémas développés au
sein de notre équipe.
Un troisieme type de modele, basé sur des mutuelles impédances, est communément utilisé

(Figure 1-9) [ASENSI-94] [ASENSI-99].

Figure 1-9 : Modé¢le dépendant de la fréquence [ASENSI-99]

Un transformateur a quatre enroulements est décrit par quatre impédances et six mutuelles
impédances, comme dans sa matrice inductance. Le parametre L, représente le comportement
non linéaire du noyau magnétique. Un tel modele est pratique lorsque l'on s'intéresse a des
variations fréquentielles des composants puisque que chaque impédance est exprimée sous des
formes polynomiales en s. Les expressions analytiques sont issues d'une combinaison de
simulations électromagnétiques et d'optimisation. Ce modele est tres fiable sur le plan fréquentiel,
mais il ne peut étre obtenu a l'aide de mesures. Des simulations électromagnétiques sont
nécessaires. Son utilisation reste cependant limitée puisqu'un tel modele est difficilement

implantable dans un logiciel de simulation circuit classique.

III. SCHEMAS EQUIVALENTS POUR N-ENROULEMENTS

Les modeles proposés par le LEG [COGITORE-94] [SCHELLMANNS-99-1], visent a
palier les défauts des précédents. Ils sont généraux, fideles au comportement décrit par la matrice
inductance et ils dépendent d'un nombre de parameétres égal a celui des éléments indépendants de
la matrice inductance, ce qui simplifie leur implantation dans un logiciel de simulation. Cette
approche présente deux autres avantages. Le premier est que les modeles sont facilement
simplifiables lorsque les composants présentent certaines propriétés courantes. Il est en effet
intéressant de pouvoir réduire nos schémas autant que possible pour faciliter la compréhension et
accélérer la simulation des circuits. Le second intérét est que la méthode d'obtention des circuits
équivalents est récursive. Un transformateur a n enroulements inclut un transformateur a n-1
enroulements qui lui-méme inclut un transformateur de rang n-2... Ceci rend cette méthode

d'élaboration simple a retenit.
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IT1.1. Présentation intuitive

II1.1.a. Transformateur a deux enroulements

Considérons un transformateur a deux enroulements. Si son premier enroulement
(primaire) est alimenté alors que le secondaire est a vide, l'inductance vue du primaire est
l'inductance magnétisante et, d'autre patt, le rapport de tension secondaire/primaire correspond
au rapport de transformation. Si, pour compléter, une mesure d'impédance est effectuée en
alimentant le secondaire alors que le primaire est court-circuité, l'inductance magnétisante est
shuntée par le court circuit et une inductance doit étre ajoutée en série du coté du secondaire
pour rendre compte de l'inductance résiduelle observée.

Le schéma obtenu (Figute 1-10) cortespond au schéma classique d'un transformateur a

. . . . 1
deux enroulements (Figure 1-4), avec les fuites localisées au secondaire (x = E>

I2 I7_12> Wl

L

Figure 1-10 : Schéma équivalent d'un transformateur 4 deux enroulements

<

NN

NN\
<

Le transformateur est décrit par trois parametres, l'inductance magnétisante, celle de fuite,
ainsi que le rapport de transformation. Ce nombre est égal a celui des éléments indépendants de

la matrice inductance (1.10).

2
L] = L L |_|h O +1,|h2 The (1.10)
L, Ly 00 Ny 1

II1.1.b. Transformateur a trois enroulements

La démarche menant au schéma équivalent d'un transformateur a trois enroulements
(Figure 1-11) est similaire. L'inductance magnétisante l; vue d'un enroulement est observée
lorsque les deux autres enroulements sont a vide. Deux rapports de tensions permettent, dans
cette configuration, de trouver les rapports 77,3 et /7,3. Lorsque le primaire est court-circuité,
l'inductance magnétisante est shuntée et nous avons a caractériser le lien qui existe entre les deux
secondaires. A partit du moment ou ces deux enroulements sont couplés, ils peuvent étre
représentés comme indiqué par la Figure 1-10. On introduit alors un transformateur dit "de

fuite", entre les deux secondaires du transformateur (Figure 1-11).
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5 23 r ‘Ii
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Figure 1-11: Schéma équivalent d'un transformateur a trois enroulements

Le schéma équivalent obtenu comporte trois inductances et trois coupleurs ce qui est en

accord avec le nombre d'éléments indépendants de la matrice inductance (1.11).

Lz L Lig [Lz] 0 ’7123 Mall2s s
[L3] =Ly Ly Ly|= O|+13| 74723 ’7223 723 .11
Lis Ly Las 0 00 M3 1723 1

III.1.c. Transformateur a quatre enroulements et généralisation

Le schéma équivalent d'un transformateur a quatre enroulements est obtenu de la méme
facon (Figure 1-12). Lorsque 'enroulement magnétisant est coutt circuité, le couplage des trois
autres enroulements se décrit a l'aide du schéma équivalent d'un transformateur a trois
enroulements. La matrice inductance (1.12) s'écrit aussi en fonction de celle d'un transformateur a

trois enroulements.

|
4 34 3

v,| 1.

\}
NN
1

s

724 |

!
NN
NN

N2 ~

A

,7 14 r-

{
NN\

Vi

Figure 1-12 : Schéma équivalent d'un transformateur a quatre enroulements
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[L3] 0 ’7124 Mallz2a  Tallza Ta
2
L,]= 0, I Mall2a 1124 ’724’2734 M24 (1.12)
0 Mallza 124134 M3a 3
0 Ma 724 134 1

L'intérét de cette méthode qui n'introduit aucune approximation apparait désormais
clairement. Un transformateur de rang n est constitué d'une inductance, de n-1 coupleurs et
d'un transformateur de rang n-1, lui-méme constitué d'une inductance, de n-2 coupleurs et
d'un transformateur de rang n-2, etc... L'approche est récursive et tous les schémas suivants
peuvent étre crées par déduction progressive.

n(n + 1)

Les schémas pour des transformateurs a n enroulements sont composés de 5

rin-1)

. . , . n .
parametres qui se décomposent en n inductances et coupleurs. Le nombre de parametres

ajustables est donc strictement égal a celui des éléments indépendants de la matrice inductance.
Les matrices inductances se calculent d'ailleurs en tenant compte de la matrice de rang précédent.
Le courant dans chaque inductance s'exprime en fonction de combinaisons linéaires des
courants dans le transformateur 1; (1.13).
hy =1y
o =m0l +1;

L3 =gl +173l 5 + 13

l1a =M1als + 124l 2 + 173413+ 14

(1.13)

L'expression générale de I'énergic magnétostatique du systeme s'écrit alors simplement
(1.14).
2

n -1
i nily +1
=1

w=l (1.14)
2

I
i=1
ITI.2. Approche théorique

La forme minimale et récursive obtenue lors du développement précédent est totalement
intuitive. Cette méthode admet cependant une justification théorique que nous présentons

maintenant.

II1.2.a. Expression de I'énergie d'un systeme dans différentes bases

Pour un composant magnétique a n entrées dont le comportement est supposé linéaire,

I'énergie magnétostatique est une fonction quadratique des n courants. Elle peut s'exprimer sous
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la forme générale (1.15) et sous la forme matricielle (1.16), en introduisant le vecteur des courants

[1].
W:%Z[ZLU ||IJ] avec I_IJ :le (1'15)
i=! j=1

w:%[l]t[q ] (1.16)

La matrice inductance [L] est réelle et symétrique. On peut déja en déduire que ses valeurs
propres sont réelles [GANTMACHER]. Cependant, puisque la densité d'énergie magnétostatique
est donnée par pH?, I'énergie magnétique totale d'un systéme ne peut étre que positive. Il s'en
suit que, selon (1.16), la matrice inductance est définie positive. Ses valeurs propres sont donc
réelles et positives [CAIGNAERT] et il est alors commode de procéder, pour les courants, au

changement de base (1.17).

[I ] = [M ][I ] avec [M] : Matrice de changement de base 1.17)

En effet, pour une matrice réelle, symétrique définie positive [L], il existe un matrice
diagonale [LJ constituée des valeurs propres de [L] et une matrice triangulaire [M] dont la
diagonale est constituée de 1, telle que la relation (1.18) soit vérifiée  RAKOTOMAMON]JY].

[L] = [M ]t [L' ][M] avec [M] : Matrice triangulaire de changement de base (1.18)

La forme triangulaire de [M] et le fait que sa diagonale soit constituée de 1, nous

permettent de retrouver les relations (1.13) liant les différents courants (1.19).

I 1 0 0 I =1,

0
||k 1 0 01z 1, =Apl+1, (1.19)
la| s A 1 (1) 's 3= Aigly + Azl o + 15

En effectuant ce changement de base, la forme quadratique de I'énergie (1.15) peut étre
réduite. L'énergie magnétostatique s'identifie maintenant a la somme des énergies stockées par les

inductances Lj, parcourus par les courants de la nouvelle base I; (1.20). Cette énergie est

[

toujours positive quels que soient les courants car les inductances propres sont toutes positives.

I, 2
=1
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Cette formulation issue d'une factorisation est ditectement transposable a un circuit
équivalent. En effet, I'expression (1.19) est similaire a (1.13). Les schémas concus a l'origine

intuitivement, trouvent ici leur justification théorique.

II1.2.b. Changement de base : Exemple pratique
Nous avons vu qu'il était utile de changer la base des courants pour exprimer I'énergie de
fagcon plus simple. Cette opération se traduit simplement, sur le circuit équivalent grace aux

coupleurs.

a b

Figure 1-13 : Changement de base des tensions (a) ou des courants (b) a I'aide de coupleurs parfaits

Les variables tensions et courants s'expriment dans la nouvelle base de la facon suivante
(1.21):
VI =1V + 110V ot I3 =011l1 + 121l (1.21)
Vo =My + 175V 1 =05l + 175015
II1.3. Simplifications des schémas équivalents

Sila récurrence aide a retenir le mécanisme de création, la généralité de la méthode fait que

o s . . . nn-1
le circuit associé a un transformateur a2 n enroulements inclut n inductances et %
coupleurs. Lorsque n dépasse cinq ce circuit, qui n'inclut encore ni les pertes, ni les capacités
parasites, devient complexe. Pour cette raison, nous envisageons ci-dessous des situations
particulieres ou certains éléments de la matrice inductance sont liés. Le circuit, qui dépend alors

d'un nombre de parametres indépendants plus restreint, devient plus simple.
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Pour faire face a ces situations compliquées, nous allons montrer que les circuits
équivalents introduits ci-dessus peuvent se simplifier tres facilement. Ceci les distingue des
schémas dits "matriciels" présentés dans [KERADEC-94] ou [ERICKSON-98]. Pour cela, trois
situations vont étre envisagées. Dans un premier temps, nous allons considérer l'identité de deux
enroulements. Nous traiterons ensuite le cas ou un enroulement est couplé de facon plus forte
avec un deuxiéme enroulement qu'avec tous les autres. Nous finirons avec le cas particulier d'un

couplage négligeable dans le transformateur de fuite.

I11.3.a. Identité de deux enroulements

Prenons l'exemple d'un transformateur a quatre enroulements (Figure 1-12). L'énergie du
circuit équivalent (1.15) s'écrit sous la forme (1.22). En supposant maintenant que les

enroulements 1 et 2 soient identiques, la permutation des courants I, et |, ne doit pas modifier
I'énergie magnétostatique (1.23).

1
w :E[Lllllz +Lopl 3 +Lagld +LaglF+2L 1ol 4l p + 2L 3d glg + 2L gl g1y +2L o5 5l g + 20540 ol 4 + 2L g4l 4] (1.22)

1
WZE[LnlzZ +Loplf +Lagl§ + Lagl 2+ 2015041, + 2L 1 d plg + 2L 5l + 2L gl 4l g + 2L g0 41, + 2L 5 3|4] (1.23)

Trois égalités doivent étre respectées pour que ces deux valeurs soient égales, quels que
soient les courants I, |,, I3 et 1, (1.24):

L =Ly L1z =Ly Lig =Ly (1.24)

La matrice inductance n'a plus dix éléments indépendants, mais seulement sept. L'énergie

magnétostatique s'écrit alors sous la forme simplifiée (1.25).

W :%[Lll(llz + |22)+ Lagld +Lagl § +2L 3 4l5 + 2L13(|1 +1 2)'3 + 2L14('1 +1 2)'4] (1.25)

Cette expression est tres proche de celle de I'énergie stockée dans un transformateur a trois
, . 1
enroulements traversés par des courants |, +1l,, I3 et I,. Si on pose L :E(L” +L,) et
1 .
I :E(Lll -L;,), l'expression (1.25) se met sous la forme (1.26).
1
= E[LO 1t 2)2 +l ('1 -1 2)2 +Lggl5 +Lgqld +2L13(|1 +1 2)' 3 "'2|—14(I 1+l 2)' 4] (1.26)
L'énergie est alors stockée dans un transformateur a trois enroulements ayant |, +1,, 15 et

I, comme courants d'entrées et dans une inductance supplémentaire traversée par un courant

I, —1,. Le schéma équivalent simplifié obtenu dans ce cas est présenté sur la Figure 1-14. Tous
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les coupleurs utilisés ont un rapport de 1 et l'inductance | est le seul parametre venant s'ajouter
aux six du transformateur a trois enroulements, le nombre de paramétres ajustables correspond
bien aux sept éléments indépendants de la matrice inductance. Notons que la sortie apparait plus

symétrique si on remplace l'inductance | par une de valeur 2| et que l'on place aussi 21 de l'autre

1
1
I
: L -
! | 0 77 I
:Transformateur 1| Ve % A
! %
1
1
I
1

coté du coupleur.

NN

3 enroulements ' °

: | ; NN
: - }\\\1 I
L

Figure 1-14 : Schéma simplifi¢ dans le cas de deux enroulements identiques

Si les deux enroulements identiques sont les deux parties d'un enroulement a point milieu,

le schéma peut encore étre simplifié en retirant le coupleur entre les enroulements 1 et 2 (Figure

1-15).

ransformateur
enroulements

w -

K;'<
NN\
NN

<

NN
=<

Figure 1-15: Schéma simplifi¢ dans le cas d'un enroulement a point milieu

II1.3.b. Couplage dominant
Ce cas de Figure apparait lorsqu'un enroulement est fortement couplé avec un deuxieme et
nettement moins avec le ou les autres. Le coefficient k (1.4) image de ce couplage est alors tres
proche de 1 et les autres sont plus faibles. En considérant de nouveau un transformateur a quatre
enroulements et en ajoutant l'hypothése que les enroulements 3 et 4 sont parfaitement couplés
entre eux et moins avec le 1 et 2, le schéma équivalent peut se représenter comme sur la Figure

1-16. La matrice inductance de ce schéma est singuli¢re (1.27) car deux de ses lignes (V3 et V,) et

donc deux de ses colonnes, sont proportionnelles.
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—>— M43
L] O
Vs Vs

| Transformateur !
——! 3 enroulements ——e—

1 1 I

| . 1lV1
! |

1

Lia Lo Lz 7aslas

[L] Lo Loo Loz /aslas (1.27)
Lis Los Lazs  Maslas
Naskiz Masloz Nazlas '723 Ls3

D'un point de vue pratique, des enroulements ne peuvent jamais étre "parfaitement”
couplés. Pour tenir compte de cette imperfection, une inductance de fuite est ajoutée (Figure
1-17). La répartiion amont/aval de l'inductance de fuite par rapport au transformateur a trois

enroulements est arbitraire. Cette fois, la matrice inductance n'est plus singulicre.

| L% L% I3

Vv, A

=
o
—
<
N

1

1 Transformateur ———

1 3 enroulements I'_‘—I
1

Figure 1-17 : Schéma simplifié dans le cas d'un couplage 3-4 plus fort que les autres

IIL.3.c. Couplage négligeable dans le transformateur de fuite
Alors que les coefficients de couplage définis par la matrice inductance du composant sont
rarement faibles, il n'est pas rare que certains de ceux figurant dans la matrice inductance de son
transformateur de fuite le soient. Ces coefficients, qui ne représentent pas directement la force du
couplage de deux enroulements, dépendent souvent de différences entre coefficients de
couplages du composant. Ces différences peuvent étre positives, négatives ou nulles. Il n'est donc

pas surprenant que ces coefficients puissent parfois étre négligeables.
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Afin d'illustrer ceci, considérons un transformateur a trois enroulements (Figure 1-11). Son
transformateur de fuite comprend deux enroulements (1.28) et le coefficient de couplage associé

k s'exprime en fonction des trois coefficients de couplage du composant ky,, ki3 et Ky3 (1.29).

L2 L,,L
Ly - T Lo = A

L= bas b33 (1.28)
f L,.L L2
L -t _Las
12 L 22 L
33 33
k= k12 _2 k13k232 (1.29)
- kls - kzs

L'expression de k (1.30) dépend bien de la différence de couplage entre les enroulements.
Si cette valeur est, par exemple, inférieure a 0.2, dans le pire des cas, l'inductance de fuite sera
modifiée de 4%.

Lee .q k221 i k<02 (1.30)
Lo
Le transformateur de fuite pourra donc, sous certaines conditions de couplage, étre négligé.

Dans ce cas, le ou les coupleurs parfaits, liant les enroulements pourront étre supprimés. Nous

présenterons un exemple concret de ce cas dans le chapitre 2 de ce mémoire.

IV. APPLICATIONS DES SCHEMAS EQUIVALENTS

Afin d'illustrer les méthodes précédentes, nous allons maintenant chercher le circuit
équivalent d'une inductance triphasée et d'un transformateur triphasé. L'objectif commun de ces
deux études est de parvenir a un circuit équivalent simple et facilement identifiable, compatible

avec Pspice” [PSPICE].

IV.1. Modélisation des coupleurs sous Pspice®

Le composant charnicre de tous ces modeles est le coupleur parfait que nous avons
introduit dans la partie IL.1. Il est composé (Figure 1-18) de deux sources controlées,
commandable respectivement en tension et en courant. Une résistance de treés forte valeur est
également insérée dans le montage afin de ne pas laisser de potentiel flottant lors de la simulation.
L'ajout d'inductances autour de ce coupleur risque d'introduire des boucles inductives proscrites

par Pspice”. Dans ce cas, 'ajout d'une résistance de trés faible valeur (=1nQ) en série avec une

des inductances permet de contourner le probleme.
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1000Meg

Figure 1-18 : Reptésentation d'un coupleur parfait sous Pspice®

IV.2. Inductance triphasée

Pour assurer le filtrage CEM d'une ligne triphasée, une inductance doit étre insérée en série

avec chaque phase du systeme. Deux techniques peuvent étre utilisées pour réaliser ce filtrage.

—< P a9
TP 9 9]

Soit on utilise trois inductances identiques que 'on insere sur

T

chacune des phases. Soit trois bobines identiques sont enfilées

000
—
w

sur le méme noyau magnétique (Figure 1-19). Cette dernicre

solution est largement préférable lorsque 'on doit faire face a

Figure 1-19 : Inductance triphasée des contraintes de masse et de volume.

En pratique, un noyau en E avec entrefer épais est utilisé et chaque bobine est enroulée
autour d'une jambe du circuit magnétique. Ce dispositif ne peut se représenter par des
inductances seules, puisqu'un couplage existe entre les différents enroulements.

Magnétiquement, I'inductance se comporte comme un transformateur a trois enroulements
(Figure 1-11). En observant la Figure 1-19, on constate que les enroulements L, et Lz sont
identiques. Le schéma de la Figure 1-14 peut étre utilisé en remplacant le transformateur a trois

enroulements par un a deux enroulements (Figure 1-20).

— W
|
o/, V/]e o/, V/]e
v, Iy %'—’% é 2 Va
/. é /. é &
| | NN
1
V/]e 0
/ ‘
Vi
o AN /
N e
Deux enroulements (Figure 10) Dédoublement (Figdde 1

Figure 1-20 : Circuit équivalent d'un inductance triphasée en tenant compte de 1'identité de deux

enroulements
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En pratique, les entrefers d'une inductance triphasée sont suffisamment épais pour régir
entierement le partage du flux, si bien que celui crée par une colonne, se partage équitablement
entre les deux autres. Ce fonctionnement se traduit par une matrice inductance tres simple définie

par un parametre unique (1.31).

2L -L -L N2
[J=|-L 2L -L|avec L=— (1.31)
3R
-L -L 2L

N : Nombre de spires d'une bobine et R : Réluctance de l'entrefer

L'expression générale de 1'énergie (1.32) s'écrit simplement a l'aide des termes de la matrice
inductances (1.31).

W=L(Z2+12412) L0140, +1405+1,15) (1.32)

L'identification de I'énergie du circuit de la Figure 1-20 avec l'expression (1.32) permet de

déterminer les valeurs des parametres du schéma équivalent (1.33).

3L 1
l, =2L l, =0 === — (1.33)
! 2 2 =73

Puisque l'inductance de fuite |, est nulle et que les rapports de transformation sont égaux a

1, les coupleurs peuvent étre regroupés. L'inductance | peut étre doublée et placée sur chaque
phase. Ces deux modifications permettent d'obtenir un schéma encore plus simple et symétrique

(Figure 1-21).

V,
3L
1 \\\.
2
oL
o [frm o
1 o [
RN
o 2
I 3L °
V3

Figure 1-21: Schéma simplifié¢ d'une inductance triphasée
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Ce dernier circuit n'est pas unique. Il est certes simplifié, mais une écriture différente de
l'expression de I'énergie (1.34) permet de trouver un autre circuit symétrique trés simple (Figure

1-22).

1 1 1
W:EL(H"z)Z+EL(|2‘|3)Z+EL(|3"1)Z (1-34)

Figure 1-22: Schéma équivalent d'une inductance triphasée

IV.3. Transformateur triphasé

Intéressons nous maintenant a un transformateur triphasé de 125kVA (Figure 1-23). Le
modele étudié fonctionne sous des tensions nominales primaires de Vy; =83V et secondaires de
Vi, =220V .

Un enroulement primaire et un secondaire sont bobinés

sur chaque jambe du transformateur (r, s et t). Au total,

six enroulements sont présents dans ce composant. Pour

représenter les  différents couplages liant ces
Figure 1-23 : Transformateur triphasé enroulements il faudrait 6 inductances et 15 coupleurs
(Figure 1-24), soit 21 grandeurs ajustables.

Ce nombre coincide, bien entendu, avec celui des éléments indépendants de sa matrice
inductance. Cependant, la géométrie de la structure permet de formuler quelques hypothéses
simplificatrices. Deux remarques découlent directement de l'observation de la Figure 1-23.
Premicrement, les enroulements portés par la colonne r sont permutables avec ceux portés par la
colonne t. Deuxiémement, le couplage entre primaires et secondaires d'une méme jambe doit étre
beaucoup plus fort que vis-a-vis des autres enroulements. Ces deux hypotheses sont confirmées

par l'analyse de la matrice inductance relevée expérimentalement (1.35). En effet, les inductances

propres et mutuelles des colonnes 1, et t; sont égales, aux erreurs de mesures pres, et le couplage
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entre un primaire et un secondaire d'une méme jambe (k

fort qu'avec un enroulement disposé sur une autre jambe (ko =k

1P

~-055 ou k,, =-038).

Sitz
1 S 4 I Sz tp
r,[ 1105 -685 -42 293 -1815 -1115
s |-685 137 -685 -1815 363 -1815 Les induct .
(=l "42 685 1105 -1u5 -1815 293 s Induc anceHS son
r,| 203 -1815 -1115 776 -481 -295 exprimees en M
s,|-1815 363 -1815 -481 962 -481
t,|-1115 -1815 293 -205 -481 776
Is 56 5 !5
7 o v
V / I 5
6 z J e 3 5
Ths, M2y M35 l
fag| _ 1 ¥ Mas
. *| L] #|
Me_| , Z
<+
7 !
M6 | %:‘I'
iJ
Ml
'?15__’
"%:: fhsf '713:
I
13 l — 14
73’ 3 734 TV4

Figure 1-24 : Schéma équivalent six enroulements

=k, =0.996 ou kg, =0998) est plus

(1.35)

Ces hypotheses permettent, au vu des simplifications présentées dans la partie I1I1.3, de

modifier le schéma équivalent de la Figure

simplifications est présenté sur la Figure 1-25.
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Figure 1-25: Schéma simplifié du transformateur triphasé

Le schéma obtenu est générique pour un transformateur triphasé a six enroulements. En
effet, si le transformateur est bien construit, les hypotheses de couplage dominant entre primaire
et secondaire d'une méme colonne ainsi que celle d'identité des colonnes extérieures, sont tres
souvent respectées. Les 21 parametres du transformateur se réduisent alors a deux inductances

(L et I), un rapport de transformation (n7) et trois inductances de fuites (Ly =Ly et L), soOit

cinq parameétres indépendants au total.
L'identification est donc rapide. Les deux inductances L et | se déduisent directement des
inductances vues des primaires central et latéral lorsque aucun enroulement n'est chargé.

L'inductance vue de la jambe centrale Ly est égale a 2| et celle vue d'une des colonnes latérales r

. s L+l . .
out (L, =L ) est égale a ——. Le rapport des tensions a vide sur une colonne donne la valeur
T i 2

de 7 et l'inductance vue d'un secondaire quand le primaire correspondant est en coutt circuit

donne l'inductance de fuite correspondante.
Nous avons eu l'occasion de tester la généricité de ce circuit en l'appliquant a un autre

transformateur triphasé (Figure 1-26).
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Ce dernier est destiné a un onduleur triphasé
travaillant a une fréquence de 20kHz. Outre les
couplages dominants et l'identité des colonnes
externes, un entrefer est présent sur chaque colonne

du transformateur. Ceci rapproche les caractéristiques

de la colonne centrale de celles des deux autres et les

Figure 1-26 : Transformateur Triphasé réluctances sont majoritairement dues a ces entrefers.

R T . . L+I . . ,
En cas d'égalité parfaite on aurait 2| ==~ soit L=3. Ici, nous avons trouvé 37uH et

93uH . Ce circuit équivalent (Figure 1-25) a permis de tenir compte du couplage des trois phases

de l'onduleur, ce qui s'est avéré étre trés important pour I'étude de I'onduleur.

V. CONCLUSION

Afin de réaliser des simulations fiables en électronique de puissance, des circuits
équivalents, aptes a teprésenter les composants bobinés sont nécessaires. Si celui d'un
transformateur 2 deux enroulements est largement connu, lorsque le nombre d'enroulements
dépasse trois, peu de représentations générales sont proposées.

Dans ce chapitre, nous avons présenté une méthode permettant de trouver des schémas
magnétiques équivalents de transformateurs a n-enroulements. C'est sur le couplage magnétique
que repose le fonctionnement des transformateurs. Il est donc naturel de commencer par
s'intéresser a sa représentation. Bien entendu, il faudra ensuite introduire les pertes et les capacités
parasites, mais 1'étude menée ici fournira toujours la "colonne vertébrale" des circuits finalement
exploités.

La méthode introduite dans ce chapitre et basée sur des criteres énergétiques, présente
plusieurs intéréts. Premiérement, elle n'introduit que le nombre minimal de composant nécessaire
afin de bien retranscrire le couplage magnétique tel qu'il est décrit par la matrice inductance.
Deuxiemement, l'approche présentée ici est récursive et les schémas équivalents se construisent
tres facilement lorsque l'on augmente le nombre des enroulements. Nous avons présenté ici les
circuits équivalents généraux de transformateurs possédant jusqu'a six enroulements et dépasser
ce nombre est aisé.

Ces circuits tiennent compte de tous les couplages potentiels a l'intérieur des
transformateurs. Toutefois, en pratique, ces circuits équivalents peuvent étre simplifiés pour tenir
compte d'une caractéristique particulicre du transformateur. Cette possibilité constitue le

troisieme intérét de la méthode. Les schémas présentés peuvent étre simplifiés si certains
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couplages sont négligeables, ou si certains dominent, ou encore si des enroulements sont
identiques. Ceci présente un grand intérét lors des simulations puisque les schémas peuvent étre
allégés, sans altérer la précision. Un transformateur triphasé a six enroulements a pu ainsi étre
décrit par cing parameétres alors que dans le cas général il en aurait fallu vingt et un. Cet exemple
de transformateur triphasé n'est pas le seul que nous ayons traité. Nous avons établi le schéma
équivalent d'un inductance triphasée et montré que les schémas obtenus n'étaient pas uniques.

Notons pour finir que toutes les inductances présentes dans nos circuits sont positives.
Cela garantit la positivité de I'énergie stockée quels que soient les rapports de transformation des
coupleurs impliqués.

Nous nous servirons de ces circuits équivalents et de leurs simplifications dans toute la
suite de ce mémoire, et en particulier lors de 1'étude et de la caractérisation de transformateurs

planar.
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CHAPITRE 2 : Identification expérimentale
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I. INTRODUCTION

Au cours du chapitre 1 nous avons vu comment représenter, par un circuit a constantes
localisées, le couplage magnétique tel qu’il est traduit par la matrice inductance. Bien qu’un
transformateur soit congu pour assurer ce couplage, des phénomenes parasites inévitables
compliquent le fonctionnement et génent I'identification expérimentale. Il est donc indispensable
de recenser ces principaux phénomenes et de savoir comment on peut en tenir compte dans le
circuit équivalent, pour apprécier les difficultés de mesures dont nous allons parler dans ce
chapitre. A cet effet, nous résumons ci-dessous les principales étapes qui nous ont menés aux
circuits équivalents actuels.

Contrairement a leurs homologues B. F. qui exploitent des matériaux ferromagnétiques
pour réaliser le circuit magnétique, les transformateurs H. F. font appel a des ferrites ou ils
fonctionnent sans circuit magnétique. De ce fait, leur comportement est quasiment linéaire tant
que I'induction n’est pas trop grande. En pratique, les phénomenes non linéaires sont visibles en
B. F. lorsque l'impédance est faible et que le pont de mesure permet d'injecter un courant

suffisant (Figure 2-1).

Impédance Module (Ohm)
Impédance Phase (Degré)
3

01 40
10 100 110° 110 110° 110° 10 100 110° 110 110° 110°
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
—— Courant de 200 yA —— Courant de 200 yA

- Courant de 20 mA \ couvamdezomA/ Effet non linéaire

R e

SETIH SIS MR UAI1I it S 23 01 11 W

Inductance (mH)

o 100 110° o 110° 110°
Fréquence (H2) '

— CuzranldEZOUMA .. ; .
Courant de 20mA Limitation en
courant du pont
de mesures

Figure 2-1: Courbe d'inductance en fonction de Pamplitude du signal

Aussi longtemps qu’il se comporte linéairement, un transformateur 2 n enroulements
apparait comme un circuit électrique linéaire a 2n-1 entrées qui se caractérise, a chaque
fréquence, par sa matrice impédance (2.1). Etant donnée la symétrie de cette matrice, elle

comprend n(2n+1) éléments indépendants.
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La connaissance de sa matrice impédance, sur une large plage de fréquence, permet
d’étudier le comportement du composant lorsqu’il est soumis a un régime quelconque, sous
réserve que celui-ci ne sorte pas du domaine de fonctionnement linéaire. Pour fixer les idées, on
sait par expérience que la prévision précise du comportement en onde carrée exige que le circuit
équivalent soit connu cotrectement jusqu’a une fréquence environ 10 fois supérieure a celle du
fondamental. C’est pourquoi, lorsqu’un transformateur doit étre inclus dans un convertisseur
fonctionnant a quelques centaines de kHz, on considéere que son circuit équivalent doit étre précis
jusqu’a quelques MHz. D’autres considérations, telles que la conformité avec les normes CEM
par exemple, élévent parfois le niveau d’exigence.

Pour faire court, on peut dire que notre objectif consiste a connaitre la matrice impédance
d’un transformateur du continu jusqu’a, au minimum, quelques MHz. Il faut cependant préciser
deux points. Tout d’abord, il faut que cette connaissance du composant puisse étre facilement et
rapidement introduite dans un logiciel de simulation électronique. Notre but est en effet de
mener des simulations précises sur tout montage électronique incluant un transformateur. La
représentation par un circuit a constantes localisées est, de ce point de vue, trés intéressante car
un tel circuit se décrit par un petit nombre de paramétres. Ensuite, il faut que cette connaissance
soit identifiable expérimentalement, si possible sans démontage du composant. A terme, c’est
certain, cette caractérisation expérimentale sera évitée aussi souvent que possible : des calculs
analytiques ou des simulations électromagnétiques conduiront de la description physique du
composant a son circuit équivalent. Il n’en demeure pas moins que, de temps en temps, des

validations expérimentales seront nécessaires.

I.1. Comment élaborer le circuit équivalent d'un transformateur ?

~ T~ Modéle /:\‘
A 167nF !

e -
B 538Q

.ﬁ
&

Impédance dune inductance (Ohm)
Impédance dune inductance (Ohm)
N

°
2

0.1 —

279puH 80MQ

001 001
10 00 16 1 110 10 100 1d

1100 1 116t 116 140
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
— Impédance mesurée —  Impédance équivalente

Figure 2-2 : Circuit équivalent d'une inductance
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Pour élaborer le circuit équivalent d’un transformateur, nous procédons comme pour
I'inductance (Figure 2-2). Nous partons de la représentation du couplage magnétique élaborée au
chapitre 1 et nous lui adjoignons, en série avec chaque enroulement, la résistance du fil en
continu. Nous plagons également, pour tenir compte des pertes fer, une résistance en parallele sur
I'inductance magnétisante (Figure 2-3). Nous obtenons ainsi un circuit a n entrées qui autorise
une bonne estimation des pertes séries et paralléles. Parfois, des phénomenes hautes fréquences
(effets de courants induits dans les fils, courants de déplacement dans les ferrites) bien
identifiables expérimentalement, ameénent a introduire quelques résistances supplémentaires mais
cela se fait sans changer I’essentiel du circuit.

Il faut également tenir compte des capacités parasites. Comme pour I'inductance, nous
supposons qu’elles interviennent en parallele sur lintégralité du composant. En clair, nous
considérons qu’un systeme électrostatique linéaire, soumis a 2n-1 différences de potentiel
indépendantes, est connecté exclusivement aux 2n bornes extérieures du composant. En
pratique, toute représentation dont ’énergie prend la forme d’une fonction quadratique de ces
différences de potentiel est admissible. La matrice capacité est, elle aussi, symétrique si bien qu’en
régle générale, pour représenter ce couplage capacitif, il faut introduire n(2n-1) condensateurs
dans le circuit. Cependant, lorsquun couplage magnétique est tres fort, il est loisible de
considérer que les deux tensions correspondantes sont liées. Dans ces conditions, le nombre des

tensions indépendantes diminue et le nombre de capacités nécessaires aussi (Figure 2-3).

Secondaire

Impédance Module (Ohm)

Impédance Module (Ohm)

é

H
5,
-

S
uxiliaire
5
o
8
&

11 120

110" 110 110" 110
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
—— Impédance mesurée Impédance équivalente

Figure 2-3 : Circuit équivalent d'un transformateur a trois enroulements

I.2. Impédances a vide, en court circuit et relations dans un
quadripdle

Un circuit linéaire passif peut se caractériser a I'aide de différents lots de rapports de

tension ou de courants (impédances, mutuelles impédances, gains en tension,...). Les arguments
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en faveur des mesures d’impédances ayant déja été présentés [SCHELLMANNS-98], nous ne les
répéterons pas ici. En revanche, nous allons examiner attentivement les mesures d’impédances.

En électronique de commutation, les transformateurs sont périodiquement connectés a des
charges tres variables et ils fonctionnent périodiquement a vide (R - @) ou en court circuit
(R=0). Il faut que les modeles mis en ceuvre soient précis lors de ces conditions extrémes.
Caractériser un transformateur en s’appuyant sur des mesures d’impédances a vide et en court-
circuit semble donc tout indiqué.

Attention, toutes les impédances mesurables a vide et en court circuit, ne sont pas
indépendantes. Pour un quadripdle passif (Figure 2-4), les quatre impédances mesurables dans

ces conditions sont liées par la relation (2.2).

4 I =7
—p drid| Lp— ZOzcc - ZOch 2-2)
VlT QusaerSF;? © TVZ avec: Z; :Impédance a vide vue de 'l'
— Z. : Impédance vue de 1", "2' étant coutt-circuité

Figure 2-4 : Quadripdle passif Z, : Impédance a vide vue de '2'

Z.. : Impédance vue de '2', '1' étant court-circuité

Avec les appareils de mesures disponibles actuellement, les impédances "facilement"
mesurables sont comprises entre quelques mQ et quelques MQ si la fréquence reste dans

Iintervalle 50Hz-10MHz. Au-dela, de nombreuses précautions doivent étre prises pour que les

mesures soient fiables. On peut parfois tirer profit de la relation (2.2) car, avec trois mesures
choisies pour leur précision, il est possible de déduire précisément la quatrieme, méme si elle est
plus difficile a mesurer directement.

La quatrieme mesure, a premicre vue redondante, permet parfois d’évaluer une impédance
parasite comme, par exemple, celle d’un court-circuit de mesure. Nous reviendrons sur ce point

dans ce chapitre.

I.3. Séparation Statique-dynamique

Lorsqu'un transformateur est alimenté par un courant basse fréquence, les pertes cuivre
sont uniquement dues aux résistances propres des enroulements. Le courant est uniforme dans la
section du conducteur, ce qui minimise les pertes qui lui sont dues. Quand la fréquence de
fonctionnement augmente, les résistances augmentent de méme que les pertes cuivre, sous l'effet
des courants induits dans les conducteurs.

Le fait que la résistance d'un enroulement soit minimum en continu permet de représenter
les pertes statiques par des résistances séries « extérieures » (Figure 2-5). L’ensemble de ces

résistances d’enroulements en continu donne la totalité des pertes survenant en continu. Le sous-
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circuit restant ne traduit que les pertes supplémentaires qui apparaissent lorsque la fréquence

augmente (pertes dynamiques).

Circuit avec pertes dynamiques

Figure 2-5 : Circuit statique-dynamique

Les deux parties du schéma sont identifiées successivement. Des que les mesures
d’impédances sont relevées, nous déduisons les résistances en continu (de ces mesures ou de
mesures réalisées avec le micro ohmmeétre) puis nous les retranchons des impédances mesurées
pour accéder aux impédances du sous-circuit magnétodynamique du modele. Il est clair qu’en tres
basse fréquence le sous-circuit magnétodynamique ne pourra pas étre caractérisé avec précision
puisqu’il est masqué par les résistances séries et que ses impédances s’obtiennent par différence

de quantités proches.

I.4. Séparation de la partie électrostatique

Alors que transformateur a trois enroulements présente cing entrées selon le raisonnement
de l'introduction de ce chapitre, la Figure 2-5 n’en montre que trois. Cette contradiction n’est
quapparente car le circuit de la Figure 2-5 est encore incomplet: i n’inclut pas le circuit
électrostatique qui intervient en paralléle. Comme nous le verrons, celui-ci présente bien 5 entrées
indépendantes ! Nous pouvons déja prévoir que Iidentification de la partie magnétodynamique
sera difficile en haute fréquence car elle sera masquée, cette fois, par un circuit capacitif en

parall¢le.

I.5. Constantes localisées ou réparties ?

Lors des précédentes études, les éléments (inductances en particulier) des modéles
magnétodynamiques étaient supposés indépendants de la fréquence [SCHELLMANNS-98]. Les

mesures destinées a caractériser un transformateur étaient réalisées a vide ou en court-circuit et
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les inductances étaient déduites de ces courbes d'impédance au point ou la phase était la plus

proche de 90° (Figure 2-06).

On voit dans 'exemple ci-contre que,

_ 110" . selon cette méthode, l'inductance
E JANEHE
S \ , . s , P N
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[
g magnétisante , . .
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@ ' ta 1 .
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B i . . . "
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Figure 2-6 : Détermination des valeurs des inductances par
la méthode "Schellmanns"

En fait, pour bien des transformateurs, cette approximation est acceptable. L'inductance
magnétisante est quasiment indépendante de la fréquence et seule l'inductance de fuite varie, en
haute fréquence, sous l'effet des courants induits. Cette variation peut d'ailleurs étre modélisée
grossiecrtement en associant en série (Figure 2-7), une inductance et un dipodle
inductance/résistance en paralléele. En basse fréquence, les deux inductances Lgz et AL

s'additionnent : Lgg =Ly +AL. En haute fréquence, la résistance r shunte l'inductance AL.

L'inductance équivalente se réduit a Ly .

L r
Ler
L — mwr\J;Iﬂ:r:l-
f L AL

Figure 2-7 : Variation d'inductance et modélisation

L’étude approfondie des courants induits nous enseigne que ces phénomeénes sont a

constantes réparties. C’est pourquoi, en haute fréquence, il peuvent conduire a des impédances
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proportionnelles a fY2. En dépit de cela, la représentation par des constantes localisées reste
possible, a condition d’accepter un petit taux d’imprécision et de borner la zone fréquentielle de
validité. Cela nous a amenés a remplacer la cellule paralléle de la Figure 2-7 par plusieurs cellules
de ce type connectées en série. Il faut préciser que le nombre des cellules Rp-Lp ainsi introduites

pour garantir la précision souhaitée n’a jamais dépassé quatre. ..

I.6. Prise en compte de la variation fréquentielle des éléments

En dépit de ce qui précede, durant nos travaux, nous avons constaté que l'inductance
magnétisante de I'un des transformateurs planar étudié variait sensiblement avec la fréquence.
Nous savons maintenant que ce comportement est assez fréquent dans les transformateurs planar
munis d'un entrefer, surtout si certains de leurs conducteurs sont larges. La méthode de
caractérisation que nous utilisions (cf. § 1.5) était mal adaptée a un tel cas; il en résultait une
détermination imprécise de certaines inductances et certaines comparaisons modéles/mesutes
étaient décevantes. En outre, comme la détermination de la plupart des capacités parasites se fait
en exploitant les fréquences de certaines résonances [SCHELLMANNS-99-2], toute imprécision
sur les inductances entraine une imprécision sur les capacités.

Pour surmonter cette difficulté, nous avons décidé de chercher une méthode de mesure qui
ne postule pas I'invariance fréquentielle des éléments. Nous I'avons trouvée en remarquant que
I'approche empruntée pour trouver les circuits équivalents au couplage magnétique s’étendait a
n’importe quel circuit linéaire passif, a condition de remplacer les inductances par des impédances
et d’admettre que les rapports de transformations pouvaient étre complexes. La Figure 2-8 illustre
ceci pour un circuit a trois entrées. Le circuit représenté est déduit de celui de la Figure 11

(chapitre 1), a condition de choisir :

2 2
_ 222332y _ (212,233 - 253753 . 7= 200233205

Z, = Z,=27
2 2 3 33
Z33 Z33(222233 —Zys ) Z33 (2.3)
My = Z1pZ33~ L3243 Nis = Zy3 _Zy3
13=5 2375
200233 Zo5° Z3 Zy

Le circuit représenté admet une équation aux impédances conforme a (2.1), c’est-a-dire la

plus générale pour un circuit linéaire passif.
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Figure 2-8 : Circuit équivalent d'un circuit linéaire passif a trois entrées

La méthode de caractérisation expérimentale mise au point consiste donc a conserver la
topologie obtenue au chapitre 1 et a rechercher, a toutes les fréquences, les valeurs complexes des

rapports de transformation et des impédances (qui remplacent les inductances).

II. LES MESURES D’ IMPEDANCES

I1.1. Mesure voltampeéremétrique et autres techniques

Le principe le plus simple pour effectuer une mesure d'impédance consiste a injecter un
courant calibré dans I'impédance et a mesurer la chute de tension qui en résulte aux bornes du
composant. Cette méthode, qui nécessite un amperemetre et un voltmetre, est connue sous le
nom de "méthode voltamperemétrique". Elle donne toujours un résultat plus ou moins erroné en
raison des impédances internes non idéales des deux appareils.

Des méthodes plus sophistiquées on été mises au point pour mesurer des impédances avec
précision. Elles présentent toutes des avantages et des inconvénients [AGILENT-00], [TI-
R1078]. Trois de ces méthodes sont comparées dans le Tableau 2-1. La méthode de mesure "4
fils" ainsi que celle "du pont auto calibré" sont décrites plus loin. Le choix entre ces différentes
techniques se fait en fonction de la gamme de fréquence, de I'ordre de grandeur des impédances a
mesurer, de la précision désirée et, aussi, de la simplicité de mise en oeuvre. Quelle que soit la
méthode choisie, des précautions d'utilisation appropriées sont requises pour obtenir des résultats

précis.
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. s Gamme de L.
Méthode Avantages Inconvénients X Application
fréquence
- Faible imprécision - Réglages
(0.1% typiquement) manuels
- Large gamme de - Gamme de
JATEC & . R Mesure de
Pont fréquences avec fréquences 0a 300 MHz .
s L laboratoire
différents types de étroite pour
ponts chaque type de
- Faible cott pont
R . L - Imprécision Mesure de
Q-metre - Trés bonne précision our les faibles composants a
(méthode pour les mesures de P 10 kHz a 70 MHz b ;
. valeurs fort facteur
résonante) fortes valeurs de Q v iy
d'impédances de qualité Q
- Large gamme de - Calibration a
fréquence refaire a chaque
€ L d Mesure de
- Tres bonne précision | changement de
Analyseur de v X ) L . composants
; lorsque I'impédance a | fréquence Supérieure a 300 kHz .
réseau Radio
mesurer est proche de | - Gamme )
. . Fréquence
'impédance d'impédance
caractéristique mesurable étroite

Tableau 2-1: Comparaison des différentes méthodes de mesure

Nous avons utilisé deux appareils de mesure: un microhmmetre [OM10] et un pont

d'impédance [4294A]. Nous allons maintenant nous attarder sur les méthodes exploitées par ces

deux appareils, a savoir la méthode "4 fils" et la méthode du "pont auto calibré".

I1.2. Mesures "4 fils"

Des mesures précises de faibles résistances peuvent étre réalisées a l'aide d'un

microhmmetre. Cet appareil s'avere souvent utile pour mesurer les résistances des enroulements.

11 s'appuie sur la méthode 4 fils (Figure 2-9) et permet de réaliser des mesures de 10uQ a 50kQ .

ZfiI1

Z mes

ZfiI2

Figure 2-9 : Mesure en 4 points

Le principe de la mesure 4 fils consiste a injecter un

courant |

et a2 mesurer la tension

induite V

directement aux bornes du composant. De cette fagon,

elle s'affranchit des chutes de tensions dues aux

impédances des fils d'amenées du courant (Zgq,Z5,).

Cette méthode ne peut étre utilisée qu’en basse fréquence, jusqu'a quelques kHz. Avec un

multimetre classique, la mesure s'effectue en "2 points", suivant la méthode voltamperemétrique ;

l'impédance des fils d'amenées de courant s'ajoute alors 2 celle recherchée.
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I1.3. Méthode du pont auto calibré

Le schéma de principe de cette méthode est présenté sur la Figure 2-10. Le courant I,
traversant le composant a mesurer Z, est opposé au courant |, traversant la résistance R.
L'amplificateur maintient le potentiel du point "L" proche de zéro volt, créant ainsi une masse

virtuelle. A I'équilibre, la relation (2.4) est respectée.

Vi Vo _
Z, R

En pratique, les composants exploités par cet appareil different suivant la gamme des

(2.4)

fréquences couvertes. Pour des fréquences inférieures a la centaine de kHz, l'amplificateur A
(Figure 2-10) est un simple amplificateur opérationnel. Pour monter plus haut en fréquence, un
amplificateur dédié, ayant un tres grand produit gain-bande doit étre utilisé. Les caractéristiques,
avantages et inconvénients de cette méthode sont présentés dans le Tableau 2-2.

H L
1'1 Zx l R P

Os A

c

Figure 2-10 : Mesure d'impédance par méthode du pont auto calibré

. - Gamme de .
Méthode Avantages Inconvénients . Application
fréquence

- Les plus hautes

fréquences ne
- Large gamme de d

, sont pas
fréquences avec .
sl accessibles
Pont auto différents types de Plusieurs
o ponts ) 40 Hz 2 110 MHz Usage général
calibré appareils sont

- Grande précision sur
une large gamme
d'impédances

nécessaires pour
couvrir toute la
gamme de
fréquence

Tableau 2-2 : Méthode du pont auto calibré

Cette méthode de mesure est mise en ceuvre par le pont d'impédance [4294A] que nous
avons employé pour caractériser expérimentalement nos composants. Dans une gamme de

fréquence allant de 40Hz a 110MHz, cet appareil (Figure 2-11) fournit le tracé d'impédances

s'étendant de 3mQ a 500MQ en BF, cette gamme rétrécissant lorsque la fréquence augmente.
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Son schéma de principe est visible sur la Figure 2-12 et la mani¢re dont est réalisée l'auto

compensation est présentée sous la forme d'un diagramme fonctionnel.

Vector ratio detectar section
Signal source section Buffer
Mixer Amp
. = ﬂ%*
ost resisar Buffer Local
Names of 4 terminals
He | Heur | High-current
Mot Tower Hp | Hpot | High-petential
amplifier Lp | Lpot | Low-potential
| Le | Lewr | Lew-current
Auto balancing bridge section
Figure 2-11 : Agilent 4294A Figure 2-12 : Schéma analogique de fonctionnement du 4294A

Des modulateurs suivis de filtres permettent de connaitre les deux composantes (en phase

et en quadrature avec le courant) de la tension V; aux bornes de Z,, l'origine des phases étant

fixée par la tension V, aux bornes de R.

I1.4. Problémes de mesure et recommandations

Avant de présenter la méthodologie mise au point pour identifier expérimentalement les
¢léments du circuit équivalent, il est intéressant de présenter quelques conseils pour choisir les

impédances a mesurer et pour les acquérir le plus précisément possible.

I1.4.a. Comment choisir les mesures a effectuer ?

La caractérisation magnétique s'effectue en basse fréquence soit, en pratique, de 40Hz
(limite inférieure du pont) aux premicres résonances visibles du transformateur. Dans cette
gamme fréquentielle, les impédances ne sont jamais trop élevées pour étre mesurées précisément.
Les problemes apparaissent plutot lorsqu'elles sont trop faibles. Les impédances a vide sont plus
fortes que celles en court-circuit; elles seront donc toutes mesurées dans un premier temps.
Cependant, pour déterminer tous les éléments d'un schéma équivalent, elles ne suffisent pas. Il
faut réaliser des mesures avec court-circuit. Pour un quadripole passif, par exemple, deux mesures
en court-circuit peuvent étre réalisées. 1l est conseillé de mesurer la plus forte des deux afin de
s'affranchir des probléemes d'incertitude sur les faibles valeurs. La relation (2.2) permet de se

dispenser de la mesure la plus délicate.
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I1.4.b. Intérét de la mesure redondante

La relation (2.2) évoquée ci-dessus est indépendante du circuit équivalent adopté pour la

. , , , ZoZ, i e
représentation. Elle se traduit par le fait que % =1. Vérifier cette égalité, dont nous appelons
0%cc

le module "indice de confiance", a chaque fréquence, est instructif (Figure 2-13).

2 Les écarts par rapport a 1 peuvent, certes, ctre

imputables a des imprécisions sur chacune des

15

mesures ou a des non linéarités. Ils peuvent aussi étre

T ™ . . . .
dus a I'imperfection des impédances de charge
0s utilisées : impédance de court-circuit non nulle, ou
6 impédance a vide non infinie. Cette remarque
10 100 1160 110" 1160 110° 110
Fréquence (Hz) . N . . . < BN
— Rapport (Z0zecc)/(Zazcc) constitue une premicre incitation a relever la quatriéme
Figure 2-13 : "Indice de confiance" des mesure.

quatre impédances d'un quadripdle

Il est possible également d'exploiter cette quatriéme mesure redondante pour réduire
l'impact d'une impédance de charge imparfaite. Nous verrons dans la partie caractérisation (cf.
III) comment on peut, grice a cette égalité supplémentaire, évaluer I'impédance d'un court-circuit

et, en conséquence, affiner la caractérisation du quadripdle.

II.4.c. Compensation du pont d'impédance

L'appareil de mesure présenté sur la Figure 2-11 doit étre utilisé avec un bornier de mesure
dans lequel on place le composant a étudier (Figure 2-14). Le pont d'impédance évite lui-méme
des erreurs en combinant la méthode du pont auto calibré et la méthode 4 fils. Cependant, le
bornier qui assure le lien au composant introduit lui aussi des impédances parasites qui faussent la
mesure. En dépit de toutes les précautions prises lors de la réalisation de ce dernier, il présente
une résistance et une inductance série ainsi qu'une capacité parallele. Bref, c'est aussi un
quadripole.

Pour atténuer l'influence du bornier, il faut le caractériser
avant de soustraire son incidence par calcul. Deux mesures
sont nécessaires si le quadripole peut étre considéré

comme symétrique, ce qui est toujours admissible si son

impédance série est beaucoup plus petite que son

Figure 2-14 : Bornier 16047E

impédance parallcle.
Les deux mesures nécessaires se nomment "compensation a vide" et "compensation en

court circuit". Pour comprendre leur procédure et leur utilité, il faut s'attarder sur la Figure 2-15
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qui présente le schéma de connexion d'un bornier "inconnu" sur lequel est placé une impédance a
mesurer (Z,). Ce dispositif "inconnu" se comporte comme un quadripdle passif et il peut étre

décrit par sa matrice impédance (2.5).

Bornier "4 points”
inconnu

Iy I

Inst td -
nsmrggzﬁg: © v, [ZO Zm] v, z. (VlJ — [Zo ij [éllJ - {Vl =Z, 0y +Z2, 0, 2.5)
42947 Zn %o Va Zn Zo)\I2 Vo=2Z,0,+2Z,0,

Figure 2-15 : Caractérisation du bornier

L'impédance d'entrée de ce quadripdle symétrique inconnu, chargé par cette impédance a

déterminer Z, s'exprime suivant (2.6).

22
Z,. =2, _ﬁ (2.6)
[0} + X

On peut déduire de cette expression, la valeur Z, que I'on souhaite déterminer (2.7).

ZX _ Zrzn - Zg + Zozxm @.7)
Z,-Z

(o] xXm

Pour évaluer les parametres du quadripdle (Z, et Z,), on réalise ensuite deux mesures

complémentaires. La "compensation a vide" donne l'impédance d'entrée a vide du quadripdle
(2.8). La "compensation en court circuit”", quant a elle, est égale a l'impédance d'entrée du
quadripole en coutt circuit. Elle s'exprime selon (2.9).

Zom =2, (2.8)

2 2 2
7 -y _fm_Zo~Znm .9)
sm (o] Z Z

(] (o]

En reportant (2.8) et (2.9) dans (2.7), nous obtenons l'impédance recherchée Z, fonction
des trois impédances relevées (2.10). C’est le calcul réalisé automatiquement par notre appareil.

=7 Zsm=Zym

«=Zom 53— (2.10)

z

Xxm om

avec :
Zom : Impédance de compensation en circuit ouvert

Zg, : Impédance de compensation en court circuit

Z,m : Impédance d'entrée du quadripdle chargé par Z,

Lorsque le bornier ne permet pas de fixer le composant, il faut ajouter des fils pour réaliser

les connexions. Cet ajout introduit, lui aussi, des impédances. Nous verrons plus tard son
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influence et nous ferons apparaitre des limitations pratiques aux valeurs qu’il est possible de

mesurer.

I1.4.d. Quelques précautions utiles

Pour que les compensations soient efficaces, il faut veiller a ce que les impédances parasites
relevées par le pont durant les compensations restent constantes jusqu'a la mesure. Il faut donc
éviter toute déformation d'un fil de connexion ainsi que toute déconnection des fils sur le
composant a caractériser ou sur le bornier de mesure. Pour fixer I'espacement des fils, un cable
bifilaire (voire coaxial) peut étre utilisé. Cela peut sembler évident, mais il faut, lorsque I'ajout de
fils est nécessaire, privilégier des fils épais, courts et rapprochés, pour réduire les résistances et
inductances parasites. Des précautions inverses peuvent étre nécessaires pour mesurer les fortes
impédances capacitives.

Au niveau du bornier, le contact est réalisé en serrant chaque fil entre deux lames plates et
souples. Avec des fils circulaires, ce contact est mauvais car le métal se déforme, élastiquement ou
non. L'impédance de contact risque de changer entre la compensation et la mesure. Pour éviter ce
probleme, il est recommandé de souder des petites terminaisons planes aux extrémités des fils
pour que le contact entre ces plaques et le bornier soit reproductible.

Une fois que toutes ces précautions sont prises, les acquisitions a vide et en court circuit
vues de cet enroulement peuvent étre effectuées. Dans cet esprit, les mesures nécessaires doivent

recensées et réalisées dans un ordre précis afin de minimiser les déconnexions inutiles.

I1.4.e. Limites pratiques des mesures inductives et résistives
La compensation en court-circuit est obligatoire lorsque les impédances sont faibles. Pour
situer les limites de cette compensation, un transformateur planar, abaisseur de tension, de
250W , devant fonctionner a 250kHz a été testé. Le but de cette essai était de mesurer son
impédance de fuite (inductance de fuite+résistance de I'enroulement) vue du secondaire, lorsque
son primaire était court-circuité. Pour donner un ordre de grandeur, on peut dire que la résistance
a mesurer est de 1mQ et l'inductance de 12nH. Nous avons mis en ceuvre les précautions

présentées dans la partie précédente et le dispositif de test est présenté sur la Figure 2-16.
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Transformateur

Borne de sortie du
4mm ~transformateur

40 mm

Connecteur en
cuivre plat

7
10 mmt

Bornier de mesure
16047E

Figure 2-16 : Dispositif de mesures

Des fils de 40 mm ont été placés entres le bornier du pont d'impédance et les connexions
de sortie du transformateur. La compensation en court circuit vise a annuler I'influence de ces
fils. La Figure 2-17 présente deux méthodes envisageables pour effectuer la compensation du
cablage, en court circuit. Dans la premiere (Figure 2-17a), l'impédance de court-circuit est
mesurée avant que le fil inter-bornes soit coupé. Cette technique surestime l'impédance mesurée
car la connexion reliant les pattes de sortie du transformateur (13 mm) n'est plus présente lors de
la mesure de composant. L'impédance de court-circuit est donc trop élevée avec ce fil et la
mesure est surcompensée.

Dans la seconde (Figure 2-17b), les fils de connexion sont rapprochés le plus possible du
composant en réalisant deux demi boucles; le court circuit est réalisé en plagant une goutte de
soudure a la jonction entre ces deux boucles. Dans ce cas, les deux parties reliant les bornes du
composant a la soudure ne sont pas prises en compte lors de l'acquisition de l'impédance en court

circuit. La mesure est alors sous compensée.

Transformateur
Transformateur

Surestimation

Sous estimation

Figure 2-17 : Méthodes de compensation en court circuit
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Les deux compensations décrites précédemment ont été comparées lors du test évoqué au
début de ce paragraphe. Les résultats de ces mesures sont représentés sur la Figure 2-18.

100
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""" Inductance 4 n| === 2éme methode
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Figure 2-18 : Mesures de la méme impédance aprés les deux types de compensation en court-circuit

Du coté des basses fréquences, la résistance mesurée est comprise entre 05mQ et 1.5mQ
(cercle 1 sur la figure). Avec un micro ohmmetre, la résistance mesurée est de 077mQ . Pour les
fréquences élevées, l'inductance série vaut 4nH avec la premiere compensation et 20nH avec la
seconde (cercle 2). Ces mesures montrent que, méme en utilisant un appareil de mesure tres
précis avec ses accessoires d'origine et en prenant les précautions supplémentaires requises, la
résistance série peut étre évaluée a £05mQ pres tandis que l'inductance est déterminée avec une
incertitude de +8nH . Pour mesurer I'inductance, il est tentant de se placer a une fréquence plus
haute pour que I'impédance soit plus forte. Malheureusement, ces inductances variant avec la
fréquence, une telle mesure ne permet pas de déduire la valeur cherchée a la fréquence d’intérét.

La résistance mesurée est étroitement liée aux fils non compensés (Figure 2-17b). Pour
situer les choses, on peut indiquer quun fil de cuivre de diamétre 0.7mm, d'une longueur de
26mm a une résistance d'environ 1mQ. Descendre en dessous de cette limite est possible en
utilisant du fil plus épais ou un appareil plus précis du type microhmmetre.

Pour mesurer précisément de faibles impédances, il est tentant d’appliquer la technique
4 fils directement sans passer par le bornier de mesure. Pour essayer cette méthode nous avons
relié le composant a I'analyseur directement a 'aide de quatre cables coaxiaux. Malheureusement,
l'appareil se mettait en défaut dés que nous lancions la mesure. Il faudra consacrer un peu plus de
temps pour comprendre la cause de cet échec.

Soulignons pour finir que, lors de nos mesures, la surcompensation fait apparaitre une

résistance négative (cercle 2). L'équation (2.10) montre que, si 'impédance Z, est inférieure a
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zéro, cela est du au fait que I'impédance de court circuit est plus élevée que celle du composant

mesuré (Zgy,>Z,,) car le dénominateur de l'expression est quant a lui toujours négatif
(Zom > Zym)- L'impédance délivrée est une valeur évidement erronée car une phase inférieure a

-90°, n'a pas de réalité physique pour un composant passif. Un tel résultat aberrant n'est pas
fréquent. 1l survient dans des conditions difficiles, c'est-a-dite lorsqu'il faut mesurer de tres faibles

impédances.

I1.4.f. Mesure valide ou non ?

II est difficile d'énoncer un critere permettant de savoir si une mesure réalisée seule est
valable. En regle générale, mesurer des résistances de l'ordre de 01mQ ou des inductances de
l'ordre de 10nH est un challenge intéressant | Méme avec des appateils trés performants, ce type
de mesure nécessite beaucoup de précautions et une méthodologie tres élaborée.

Des signes sur les relevés peuvent cependant alerter 'utilisateur, par exemple du "bruit" sur
les mesures (surtout en basse fréquence), des résonances "aplaties" ou encore des phases
d'impédances qui ne sont pas comptises dans l'intervalle [— 90°;+90°] ... Le tracé de l'indice de
confiance est un repére instructif et parfois cruel !

Derniere remarque, pour tester des composants magnétiques, il faut aussi veiller a ne pas
saturer le circuit magnétique en réglant de fagon correcte le courant de test. Lorsqu’on travaille
avec une tension de mesure constante, c’est vers les tres basses fréquences qu’il faut surveiller les

saturations. En cas de doute, un essai mené avec une tension 2 ou 3 fois plus petite est instructif.

III. CARACTERISATION EXPERIMENTALE DU MODELE
INDUCTIF

Nous allons maintenant présenter la méthode mise au point pour tenir compte de la
variation fréquentielle des éléments du circuit équivalent [MARGUERON-05]. Comme nous
l'avons précisé précédemment, elle est basée uniquement sur des mesures d'impédances a vide et

en court circuit et elle est généralisable a n-enroulements.

II1.1. Calcul et grandeurs complexes
Bien que 1'étude du chapitre 1 nous suggere, avec des arguments forts, une certaine
topologie de circuit équivalent, il est clair que celle-ci est provisoire car les phénomenes de
courants induits dans les conducteurs et les pertes fers ont été négligées. Durant la caractérisation

expérimentale, nous supposerons que les inductances ne sont pas pures (autrement dit, ce sont

des impédances) et que les rapports de transformation peuvent étre complexes (7). La
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détermination étant menée sur cette base, nous verrons bien si les résultats sont tres éloignés des

résultats établis au chapitre 1.
Nous allons d'abord présenter la méthode élaborée pour un transformateur a deux

enroulements puis nous généraliserons cette approche a un nombre quelconque d'enroulements.
ITI.2. Caractérisation d'un transformateur deux enroulements

III.2.a. Impédances mesurables

Les précédentes grandeurs complexes sont représentées sur le schéma équivalent d'un

transformateur a deux enroulements (Figure 2-19).

r ZS rS

77_|—|:|—|:|—

p

Primaire  Z Secondaire

\}\i
NN

Figure 2-19 : Transformateur a deux enroulements avec grandeurs

complexes

Pour ce nombre d'enroulements, deux impédances a vide et deux impédances en court

circuit sont mesurables (Tableau 2-3). Ces quatre impédances sont liées par la relation (2.2).

Mesures Impédance l'en‘rf:lfledlflent avec
(m1) Zy 1 l,=0
(m2) Zy 2 1,=0
(m3) Ze 1 V,=0
(m4) Z' 2 V;=0

Tableau 2-3 : Dénombrement des impédances mesurables pour un
transformateur 2 enroulements

Seulement trois mesures (deux a vide, Z, et Z'y, et une avec un coutrt circuit Z,, ou Z'y.)
sont nécessaires pour caractériser entierement le transformateur. Le modele obtenu doit étre
précis donc, de maniere générale, les mesures alliant facilité d'exécution et précision seront
favorisées.

I est intéressant, lors de l'indentification d'un composant inconnu, de procéder a une
premicre caractérisation grossicre afin d'avoir un ordre de grandeur des valeurs a mesurer. On
peut ensuite choisir les mesures les plus faciles a acquérir avec précision et réfléchir aux
précautions appropriées. Dans un deuxiéme temps, les mesures sélectionnées sont reprises en

prenant toutes les précautions utiles. Elles ménent au mode¢le final.
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II1.2.b. Identification d'un transformateur a deux enroulements

Le cheminement suivi pour cette identification est schématisé par le synoptique présenté

sur la Figure 2-20. Il mene aux valeurs des éléments du circuit équivalent. On voit que le circuit

choisi sépare les pertes statiques et dynamiques mais qu’il n’introduit pas encore la partie

¢lectrostatique.

Mesures
d'impédances
Module/Phase

ZO’ z [ ch ou Zlcc
HP4294A

!

Résistance série
primairer |

!

Impédance primaire

Zy

3_

!

Rapport de
transformatiom

l

Résistance série

ANNNN\N

S

secondaire

!

| | Impédance secondaite

z

S

Secondaire

Figure 2-20 : Processus d'identification d'un transformateur a un deux enroulements

Etape 1: La résistance primaire r, est déterminée en prenant la partie réelle de

'impédance Z, en basse fréquence.

FEtape 2: 1'impédance magnétisante Z, est déterminée a partir de Z, a laquelle on
p g p 0 q

retranche r, (2.11).

2.11)

Etape 3 : Pour trouver le rapport de transformation ;7 du coupleur, il faut

exprimer les deux autres impédances mesurées en fonction des éléments du circuit

équivalent (2.12) (2.13).
Zo=Z, % +Z +rg

Zp(zs+rs)

Pz Pz g

CC:r +
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Un bref calcul meéne alors a la valeur cherchée (2.14). Cette équation peut, bien
entendu, étre réécrite (2.15) en fonction de l'autre impédance mesurable en court

circuit, en utilisant le lien (2.2).

1
,72 — Z(')(ZO B ch) SVE Z(')(ZO B ch) 2 (2.14)
Zo—Tp 2 IZO—rpiZ
1
2 _Zolzo-2i) [ zolzo-2u) P @.15)

*  Etape 4: La résistance de l'enroulement secondaire rg est déterminée en prenant la
partie réelle de l'impédance Z, en basse fréquence.

* Etape 5 : Pour calculer l'impédance de fuite secondaire Zg (2.16), il suffit
d’introduire (2.14) dans (2.12).

_ ZofZee —rp)_Ir _ ZoZec =20l

S S

—r (2.16)

S

Z
p

Ces cinq étapes permettent, a l'aide des trois mesures choisies, de caractériser entierement
le comportement magnétique du transformateur. Notons cependant qu’une mesure

complémentaire est nécessaire pour accéder au signe de 77 puisque seul sont carré est directement

accessible.

III.2.c. Application a un transformateur torique

A titre d'exemple, nous allons caractériser un transformateur a deux enroulements bobinés
sur un tore en ferrite. Les caractéristiques de ce transformateur sont inconnues et nous
souhaitons établir son circuit équivalent grace a la méthode précédemment décrite. La Figure
2-21 présente les d'impédances mesurées ainsi que les 3 parameétres du circuit équivalent, tracés
en fonction de la fréquence.

Les valeurs des résistances des enroulements, r, =55mQ et r, =135mQ, sont déduites des

mesures a vide Z, et Z, en basse fréquence. Les impédances mesurées vues du secondaire sont
plus élevées que celles vues du primaire. A priori, ce transformateur fonctionne donc en élévateur
de tension.

Le rapport de transformation est ensuite calculé selon (2.14). Sans faire d'hypotheses sur la
nature complexe et la variation fréquentielle de ce rapport, le calcul donne une valeur constante et

réelle sur une plage de fréquence Af, de l'ordre de trois décades. En basse fréquence
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(f <300Hz), le rapport apparait perturbé. Comme nous 'avons déja expliqué, dans cette zone
fréquentielle, les résistances séries masquent la partie magnétodynamique du circuit et nuisent a la
précision de sa caractérisation. En haute fréquence, les résonances qui apparaissent sur les
courbes d’impédances montrent que les capacités sont de plus en plus influentes et, elles aussi,

dégradent la sensibilité de I'identification magnétodynamique.
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Figure 2-21 : Caractérisation d'un transformateur deux enroulements (tore bobiné)
Il en est de méme pour l'inductance magnétisante L,. Cette derniére a été calculée en

supposant que 'impédance magnétisante se décomposait en une inductance et une résistance de
pertes fer en parallele (représentée en bas de la figure). L’inductance est constante sur une zone
de fréquence Af, légerement plus étroite que celle du rapport de transformation. En basse et
haute fréquence, l'inductance magnétisante (et la résistance de pertes fer) est masquée
respectivement par les résistances des enroulements et par les effets capacitifs du transformateur.
L'inductance de fuite, quant a elle, décroit sur un intervalle Afg a cause, vraisemblablement, des

courants induits. Cette variation peut étre représentée par une suite de cellule de type Lp-Rp
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(Figure 2-7). En dehors de cette zone fréquentielle, elle est, elle aussi, masquée par les résistances
et les capacités du composant.

En résumé, le modele magnétodynamique de ce transformateur parait assez simple : son
rapport de transformation est constant ainsi que son inductance magnétisante. Dans la zone ou
elle est déterminée précisément (de 10kHz a 300kHz) la résistance de pertes fer varie de 400Q a
2kQ (Figure 2-22). En pratique sa représentation par une valeur constante ne conduit pas a des
écarts décelables sur les impédances mesurées.

1-10*

S I TN
A" /

100 /I

10
110° 110" 110° 110

Frequence (Hz)

Resistance de pertes fer (Ohm)

1-10

Figure 2-22 : Résistance de pertes fer

Seule l'inductance de fuite varie avec la fréquence et justifie 'introduction de cellules Lp-
Rp. En adjoignant a ces composants les deux impédances série, on obtient un circuit qui

représente le comportement du composant depuis le continu jusqu’a, au moins, 100kHz.

II1.2.d. Détermination de I'impédance d'un court circuit

Z,Z. ) _ ) .
—0—cc| peut étre utile pour détecter si une

0“cc

Nous avons déja signalé que le tracé du rapport

des impédances de mesure est imparfaite : court-circuit non nul ou impédance a vide non infinie.
Nous montrons maintenant comment évaluer I'impédance du court-circuit fautif a 'aide de la
mesure redondante d’impédance.

A titre d’exemple, supposons que le transformateur étudié soit abaisseur de tension.
L'impédance en court-circuit vue du secondaire est la plus faible des deux et le court-circuit que
l'on va placer de ce coté perturbe beaucoup l'impédance en court-circuit vue du primaire. Les
impédances primaires étant plus grandes, il est fréquent que cette mesure soit la seule des quatre a
étre perturbée de cette fagon. Dans ce cas, l'impédance du coutt circuit est déductible.

Les impédances mesurées Z,, Z, et Zg, sont supposées correctes. Seule la mesure Zgopes
pose probleme car, dans cette configuration, la charge du quadripole n'est pas négligeable : elle

est égale a la valeur du court circuit Zy4 que I'on recherche.

68



Chapitre 2 : ldentification expérimentale

Selon la théorie des quadripoles, dans le cas idéal (coutt circuit parfait Zy =0) I'impédance

Z.. prend la valeur (2.17), alors que, dans notre cas, l'impédance mesurée s'écrit suivant (2.18).

zz : : : :
Zee = 2o _Z_rp = Z8=2020~ZeZo = ZoZo ~ ZoZeo 217)
0
Zz
Zeomes=Zg ———"— (2.18)
Zo+Zy

L'impédance Z s s'exprime donc facilement a l'aide des trois autres impédances mesurées
ainsi que celle du court circuit (2.19).

ZoZy—ZoZ

; 2.19)
Z0 + st

4

cemes™ Zo ~

On peut finalement déduire, des quatre impédances mesurées, 'impédance du court circuit
b bl

incriminé (2.20).

Zye = Z(‘)chmes_ Zozc‘:c (2.20)

Zo = Zeemes

Ce qui a été dit précédemment (cf. § I1.4.a) sur le choix des mesures a effectuer peut ici étre
remis en question lorsque des impédances faibles doivent étre mesurées. Au lieu de n'en mesurer
que trois parmi les quatre disponibles, il vaut mieux les acquérir toutes afin de tirer parti de toutes
les informations qu'elles contiennent. De cette facon on détermine quelles mesures il faut
réellement exploiter pour avoir un modele fiable et savoir quelles sont le ou les courts-circuits qui
perturbent nos mesures.

St seul le court-circuit placé au primaire est imparfait, un changement d’indices dans (2.19)
permet de trouver son expression. En revanche, si les deux sont imparfaits, aucune évaluation

n’est possible car le nombre d’équations indépendantes est insuffisant.

IT1.3. n-enroulements

Au cours du paragraphe précédent, nous avons présenté une méthode permettant de
caractériser un transformateur a deux enroulements. Nous envisageons maintenant l'identification

des parametres d’un transformateur possédant davantage d’enroulements.
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I11.3.a. Dénombrement des impédances et généralisation

Dans le chapitre 1 nous avons montré que le circuit équivalent n inductances couplées

contient :
* n inductances
* n-1 coupleurs principaux
* n-2 coupleurs pour le transformateur de fuite de rang n-1

* n-3 coupleurs pour le transformateur de fuite de rang n—2

niln+1) .., < 1. . . . . 12
Au total % éléments sont a déterminer. Ce nombre coincide avec celui des éléments

indépendants de la matrice inductance qui le caractérise.

En vu de l'identification et conformément a ce qui a été fait pour le transformateur a deux
enroulements, nous sortons la résistance continue de chaque enroulement, nous considérons que
les inductances sont en pratique des impédances et que les rapports de transformation sont
complexes. Nous obtenons ainsi le circuit équivalent magnétodynamique a identifier (Figure
2-23).

Pour ce transformateur, les enroulements sont caractérisés deux par deux. Nous avons vu
que, pour identifier le couplage de deux enroulements, il fallait relever, au minimum, deux
impédances a vide et une en court-circuit. Par extension, pour un transformateur a n
enroulements, il faut mesurer n impédances a vide et n(n-1)/2 impédances avec un court-
circuit. En théorie, ces mesures suffisent pour caractériser completement le composant (tant
qu’on ne s’intéresse pas a ses capacités). Les premicres donnent les impédances propres et les
secondes, jointes aux premieres, donnent acces aux impédances mutuelles.

Pour une large majorité des transformateurs, les couplages entre enroulements sont forts.
En revanche, ceux du transformateur de fuite (entre les inductances de fuite) sont faibles, voire
négligeables. Parfois cependant, les couplages du transformateur de fuite ne peuvent pas étre
négligés et, des mesures d'impédances avec au moins deux courts circuits sont nécessaires pour

caractériser ces couplages du second ordre.

II1.3.b. Exemple d'un transformateur planar a trois enroulements

HI.3.b.7. Description et mesures possibles

Pour illustrer les propos du paragraphe précédent, nous prenons l'exemple d'un
transformateur a trois enroulements réalisé en technologie planar. Ce composant est constitué

d'un enroulement primaire (1), d'un secondaire (2) et d'un auxiliaire (3). Le circuit équivalent de
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ce transformateur (sans sa partie électrostatique) comporte 3 résistances, 3 impédances et 3

rapports de transformation (Figure 2-23).

r

P Nap Za fa

PrimaireZp

Secondaire

Figure 2-23 : Transformateur a 3 enroulements avec grandeurs complexes

Le Tableau 2-4 recense les impédances mesurables sans impédance extérieure autre qu’un
court-circuit. On en compte 12 : 3 a vide, 6 avec un court circuit et 3 avec 2 court circuits. Elles
ne sont pas toutes indépendantes car tous les groupes de 4 impédances associés a un méme
quadripole satisfont la relation (2.2). En I'absence de court-circuit, il y a 3 facons de choisir deux
enroulements et donc 3 relations a écrire. Avec 1 court-circuit, il ne reste qu’un quadripdle, ce qui

donne trois relations supplémentaires.

Mesure Impédance l'enY:uel:rflent avec

(m1) Zi % 3 1 ,=0,1;=0

(m2) Zy 1 3 2 l,=0,1;=0 0 court-circuit
(m3) Z3 1 2 3 ,=0,1,=0

(m4) Z1_xe_3 1 V,=0, I3=0

(m5) Z1 2 _3cc 1 1,=0,V;=0

%) £2 o ’ =0, 1a79 1 court-circuit
(m7) Zy 1 3 2 ,=0,V,=0

(8) Z3 1c_20 3 V,=0,1,=0

(m9) Z3 1 _occ 3 1,=0,V,=0

(m10) Z1 e 3cc 1 V,=0,V;=0

(m11) Zy e 3cc 2 V;=0,V;=0 2 courts-circuits
(m12) Z3 1c_2cc 3 V,;=0,V,=0

Tableau 2-4 : Dénombrement des impédances mesurables d'un transformateur 4 3 enroulements

Toutes ces relations figurent ci-dessous et, finalement, compte tenu de ces 6 liens, seules 6

de ces impédances sont indépendantes (2.21).
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MLIm6 = m2[méd m5{mll1=m7[ml0 MLIM8 =m3Im5 @.21)

m4[ml2=m9[mlLO0 m2[m9 = m3[m7 m6[ml2=m3ImlLl

Comme nous l'avons écrit précédemment, pour caractériser ce transformateur, il faut
mesurer au moins 6 impédances. Une septieme mesure, effectuée avec deux courts circuits, est
parfois indispensable pour caractériser précisément le couplage du transformateur de fuite. Les
trois mesures incontournables sont celles des impédances vues de chaque enroulement avec les
autres 2 vides : #7, m2 et m3. Ensuite, il faut en choisit au moins trois autres. e choix est orienté
par les ordres de grandeur et par tous les reperes énumérés pour le transformateur a deux
enroulements. Soulignons que des mesures redondantes procurent une plus grande confiance
dans la validité des mesures et, en conséquence, dans ce qu’on en déduit. Elles permettent en

particulier de tracer I'indice de confiance de tous les quadripoles.

11.3.b.31. Détail de la méthode pour 3 enroulements

Le synopsis de la méthode pour un transformateur a 3 enroulements est présenté sur la

Figure 2-24.
1 H Résistance série
primairer ,
2 b Impédance primaire
le
3 | Rapport de 3. | | Rapport de
transformatiom,, transformatiom,
l Primaire! | l
@ Aucxiliaire
4 Résistance série N\ 4' - Résistance série
auxiliairer, secondaire
5 H Impédance auxiliaire 5 - Impédance secondaire
z, Secondaire Z

6 | | Rapport de transformation
coupleur de fuitey,

Figure 2-24 : Synopsis pour un 3 enroulements

* En premier, les composants caractéristiques du primaire seul sont évalués:

- Etape 1: la résistance primaire r, est déterminée en prenant la partie
réelle de l'impédance Z; 5 3, en basse fréquence (mesure 77 cf. Tableau

2.4).
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- Etape 2 : L'impédance Z, est déterminée avec cette méme impédance
p

Z x% 3 (2.11).
* Dans un deuxiéme temps, le transformateur primaire/secondaire est identifié:

- Etape 3': Le rapport de transformation 7, est calculé en fonction de
Zy % 30 (1), Z5 3 30 (m2) et d'une autre mesure avec un court circuit (a
choisir entre 74 ou m6) (2.14).
- Etape 4': La résistance secondaire ry est déterminée en prenant la partie
réelle de I'impédance Z, 4, 3, en basse fréquence (mesure 722).
- Etape 5': L'impédance Zg est déterminée avec (2.10).
* Ensuite, le transformateur primaire/auxiliaire est caractérisé comme le précédent :
- Etape 3 : Le rapport de transformation /77,, est calculé en fonction de
Zy % 30 (1), Z3 1 5o (m3) et d'une autre mesure avec un court circuit (a
choisir entre 75 ou 78) (2.14).
- Etape 4 : La résistance auxiliaire r, est déterminée en prenant la partie
réelle de I'impédance Z3 4, 5, en basse fréquence (mesure 723).
- Etape 5: L'impédance Z, est déterminée avec (2.10).
* Enfin, une mesure complémentaire est réalisée pour caractériser le coupleur de
fuite. Cette derniere fait appel a deux courts-circuits :
- Etape 6 : Le rapport de transformation 77,5 est finalement déterminé en

court-circuitant I'enroulement primaire et en considérant le transformateur

de fuite comme un transformateur a 2 enroulements.

H1.3.b.7ii. Premiéres mesures et interprétations

Les diagrammes de Bode des 12 impédances mesurables de ce transformateur sont
représentés sur la Figure 2-25. Les impédances vues de I'enroulement secondaire sont tres faibles
et difficilement mesurables en basse fréquence. Au microhmmetre, la résistance de cet
enroulement est égale a 077mQ, ce qui est difficilement mesurable avec un pont d'impédance,
malgré toutes les précautions prises. Cet ordre de grandeur nous laisse a penser qu'un simple fil
de quelque millimetre de longueur, utilisé pour réaliser le court-circuit, peut perturber de fagon
notable nos mesures. Il en est de méme au niveau inductif puisque le fil devrait présenter une

inductance non négligeable vis-a-vis de quelques nH .
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Pour les autres enroulements, les impédances sont bien plus fortes et les courts-circuits

réalisés ne peuvent en aucun cas fausser les mesures.
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Figure 2-25 : 12 impédances mesurables du transformateur 3 enroulements (Module et Phase)

a: Vue du primaire | b : Vue du secondaire | ¢ : Vue de l'auxiliaire

Les deux observations que l'on vient de faire sont validées par la Figure 2-26. L'indice de

confiance reste voisin de 1 dans le cas du transformateur Primaire/Auxiliaire (Figure 2-26a).
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Aucune impédance parasite ne perturbe les mesures. Ce n'est pas le cas du transformateur

Primaire/Secondaire. Ce rapport est éloigné de 1 (Figure 2-26b).

2 2
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—— Z1_20_30*Z3_l1cc_20/Z3 lo_20*Z1_20_3cc —— Z1 20_30*Z2_1cc_30/Z2_lo_30*Z1_2cc_30
a b

Figure 2-26 : Indices de confiance

a : Primaire/Auxiliaite | b : Primaire/Secondaire

Dans ce cas de figure, seule la mesure (74) pose probleme, donc la détermination des
éléments du schéma équivalent doit se faire obligatoirement avec les trois autres ((#1), (m2) et
(m6)) pour le transformateur Primaire/Secondaire.

Une autre observation peut étre faite a propos des relevés d'impédances (Figure 2-25). Le
couplage entre les inductances de fuites secondaire et auxiliaire semble tres faible car les
impédances vues du secondaire lorsque le primaire est court-circuité ne change presque pas
suivant que l'auxiliaire est a vide ou en court circuit. Méme chose vue de l'auxiliaire si le
secondaire est court-circuité ou a vide. Ce couplage semble donc négligeable. Le circuit équivalent

pourra étre simplifié en conséquence (cf. chapitre 1 § IIL.3.c).

I1.3.b.7v. Composants du circuit équivalent
Toutes les résistances des enroulements sont relevées au micro ohmmetre : r, =285mQ,

rs = 077mQ et r, =792mQ. Le processus de caractérisation (Figure 2-27) est ensuite appliqué.

Les rapports de transformation obtenus sont réels et constants sur plusieurs décades. Les

inductances varient en fonction de la fréquence et elles sont modélisées par des cellules Lp-Rp

(Figure 2-7).
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Figure 2-27 : Détermination des éléments du circuit équivalent

St nécessaire, il est possible de se conformer plus précisément aux courbes expérimentales
en accroissant le nombre des cellules Lp-Rp. Pour finir, nous pouvons maintenant évaluer
I'impédance du court-circuit perturbateur au secondaire. L'écart par rapport a 1 observé sur la
Figure 2-26b est du a une impédance qui peut étre déterminée a l'aide de (2.20). En plus d'une
résistance, le court circuit présente une inductance qui diminue lorsque la fréquence augmente. Le
fil utilisé est relativement gros (diametre 0.8 mm) et des courants induits apparaissent a partir de

30kHz.

La Figure 2-28 présente le modele du court-circuit et son effet sur l'indice de confiance.
Pour calculer sa valeur, I'impédance du court-circuit est directement retranchée de la mesure en
court-circuit (Z; x 3,) car on considére que pour les fréquences qui nous intéressent pour ce
couplage de fuite (>10kHz), l'impédance magnétisante est shuntée par l'impédance de

l'enroulement secondaire a laquelle s'ajoute 'impédance recherchée du court circuit.

Le rapport est encore treés différent de 1 pour des fréquences inférieures a 1kHz mais ceci

est d aux mesures vues de l'enroulement secondaire qui sont trop imprécises en basse fréquence.
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La partie inductive qui nous intéresse vraiment (entre 10kHz et 4MHz) correspond assez bien a la

théorie : il montre une vatiation autour de 1 de plus ou moins 10%. L'expression de cette

impédance peut nous étre utile pour évaluer le rapport du coupleur de fuite.
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1100 11¢* 1100 110® 110  110°
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—— Z1_20_30*Z2_1cc_30/Z2_l0_30*Z1_2cc_30

Figure 2-28 : Mod¢le de court circuit et validation

I1.3.b.v. Conplenr de fuite

Pour caractériser le couplage des inductances de fuites auxiliaire et secondaire, il faut court-

circuiter l'enroulement primaire. Les mesures qui nous sont utiles sont 76, 78, m11 et m12.

Nous avons vu préalablement que le couplage entre
ces deux enroulements semblait faible. Le rapport de
transformation de ce coupleur 77, peut cependant
étre calculé en considérant que le transformateur de
fuite posseéde deux enroulements (2.14) ; on peut
considérer que c'est le cas lorsque le primaire est
court-circuité car aux fréquences qui nous
intéressent ici  (>10kHz), la  résistance de
l'enroulement primaire n'a plus d'impact. Le résultat

est présenté sur la figure (Figure 2-29).
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Figure 2-29 : Rapport de transformation

coupleur de fuite

Le rapport obtenu est réel et quasi-constant a partir de 100kHz. Une incertitude persiste

concernant le signe des rapports de transformation. En effet, si les sens des couplages

Primaire/Secondaire et Primaire/Auxiliaite découlent de la construction du composant, celui du

transformateur de fuite n'est pas défini. Il est parfois positif, parfois négatif et ce signe ne se

déduit pas d'un raisonnement simple. Les mesures d'impédances que nous réalisons ne donnent

que le carré de ce rapport. Un essai supplémentaire, la mesure d'un gain en tension doit étre

effectuée pour déterminer le sens de ce couplage.
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Le coefficient de couplage du transformateur de fuite est de 'ordre de k = 04. Ce couplage
a été calculé en fonction des valeurs déterminées précédemment. Lorsque le coefficient de
couplage est faible, les deux inductances couplées sont presque découplées. Bien entendu, une
tension proportionnelle au courant primaire est induite aux bornes du secondaire, mais dans le
transformateur de fuite, le plus important ce sont les impédances qui s'inseérent en série. On peut

dans ce cas supprimer ce coupleur.

II1.3.b.vi. Schéma final

Le dernier parametre du schéma inductif est la résistance équivalente de pertes paralléles
qui peut étre déterminée en fonction de la premiére résonance lors de la mesure de I'impédance a

vide. Apres tous ces calculs le circuit inductif final obtenu est présenté sur la Figure 2-30.

285m0 2451mQ
| |
e
0175
8378uH 7 7933nH
[ ]
Primaire1396x > Auxiliaire
724uH
631mQ
194mQ
0058
—

Secondaire

Figure 2-30 : Mode¢le inductif du transformateur

I1.3.b.vii. V alidation du modele inductif

Ce modecle a été introduit sous Pspice pour étre validé. Toutes les configurations de
mesures ont ¢t¢ simulées et comparées aux mesures réelles. Les résultats de la Figure 2-31 sont

six différents exemples avec 0, 1 ou 2 courts circuits.
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Figure 2-31 : Validation du modéle inductif

Le mode¢le donne de bons résultats. Les différences qui apparaissent au niveau inductif sont
dues a une modélisation insuffisamment précise des variations d'inductance et des pertes. 11
faudrait ajouter des cellules Lp-Rp pour tenir compte, de facon plus fine, de la décroissance des
inductances de fuite en fonction de la fréquence (Figure 2-27). Les principales différences
apparaissent dans le cas extréme ou deux enroulements sont court-circuités en méme temps.
Cette configuration n'étant pas courante, nous n'avons pas voulu compliquer nos modéles pour

tenir compte finement de ces variations inductives.
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I11.3.c. Conclusion sur la généralisation

L'exemple du transformateur a trois enroulements que nous avons traité a fourni 'occasion
d'étendre la méthode de caractérisation que nous avons mise au point pour un transformateur a
deux enroulements. Si le nombre d'enroulement augmente, la technique reste la méme. 1l faut,
dans un premier temps, caractériser deux par deux les enroulements par des mesures a vide et des
mesures avec un court-circuit. Quel que soit le nombre d'enroulements, il faut ensuite caractériser
de facon plus précise le transformateur de fuite. Pour ce faire, l'enroulement magnétisant est
court-circuité et la détermination continue en s'appuyant sur des mesures d'impédances avec au
moins deux courts-circuits. S'il reste encore des couplages influents a caractériser, l'enroulement
"magnétisant" du transformateur de fuite est lui aussi court-circuité et d'autres mesures, avec au
moins trois courts-circuits, sont réalisées, etc. En pratique, nous n'avons encore jamais eu a

exploiter des mesures avec trois courts-circuits ou plus.

IV. VERS UN MODELE COMPLET... L'ASPECT CAPACITIF

Nous avons vu que les parties inductives et capacitives d'un composant magnétique
pouvaient étre séparées et représentées par deux circuits indépendants mis en parallele. Les
modeles inductifs qui ont été obtenus dans le paragraphe précédent sont fiables. Nous allons
maintenant nous intéresser a l'aspect capacitif, de facon a obtenir un modele de transformateur
valable sur une large plage fréquentielle, s'étendant au dela des premieres résonances.

Sans reprendre toute la théorie et la méthode de détermination des capacités développées
par notre équipe [SCHELLMANNS-99-1], nous allons nous intéresser a l'aspect pratique
concernant un transformateur a trois enroulements afin de disposer d'une méthode rapide pour

obtenir ses capacités parasites.

IV.1. Quelques rappels

A chaque fois que des surfaces métalliques proches se font faces, des capacités
apparaissent. Dans un transformateur, les diverses spires de tous les enroulements sont a l'origine
d'une multitude de capacités et il n'est pas facile, en analysant les choses de facon locale, de savoir
combien de capacités doivent étre introduites et ou elles doivent I'étre dans le circuit équivalent.

L'approche adoptée par notre équipe est globale. De méme que l'ensemble des effets
électrostatiques d'une inductance se manifeste, en premiére approximation, par une seule capacité
en paralléle, le comportement électrostatique d'un transformateur se traduit par la présence, en
parallele sur le systéme magnétique, d'un systeme électrostatique. Nous supposons en outre que

ce systeme est linéaire et stationnaire et, puisque I'état d'un transformateur a n enroulements se
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décrit par 2n-1 différences de potentiels indépendantes, la matrice capacité (symétrique) du
systéme électrostatique comprend n({2n-1) éléments indépendants.
Une premiere représentation du couplage électrostatique du transformateur est obtenue en

plagant une capacité entre toutes les paires de bornes du transformateur (soit n{2n-1) capacités).

Les valeurs positives ou négatives de ces capacités sont ajustées pour que le dispositif stocke, en
b

permanence, la méme énergie électrostatique que le transformateur. Ainsi, 15 capacités bien

choisies donnent une tres bonne image du comportement d'un transformateur a trois

enroulements (Figure 2-32).
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Figure 2-32 : Modéle capacitif complet a 15 condensateurs

Dans le cas ou certains couplages magnétiques sont tres serrés, une approximation permet
de simplifier la représentation et de faciliter l'identification. En effet, dés que deux enroulements
sont tres fortement couplés, la tension aux bornes de 'un est quasiment proportionnelle aux
bornes de l'autre : ces tensions ne sont plus indépendantes. Par exemple, lorsque les trois
enroulements d'un transformateur sont fortement couplés, on peut dire, en premiere
approximation, que son ¢état électrostatique est décrit par trois différences de potentiels
indépendantes. Le circuit équivalent (Figure 2-33) se contente alors de six capacités (nombre
d'éléments indépendants d'une matrice symétrique 3x3).

Pour trois et plus d'enroulements, on procede de la méme facon pour positionner les
capacités des modeles "allégés". On place premicrement une capacité entre les bornes de
'enroulement primaire. On relie ensuite tous les points chauds des autres enroulements, en
partant de chaque borne primaire, par une capacité (soit (n-1)+(n-1) capacités au total). Il reste
enfin a relier entre eux tous les autres points chauds des enroulements restant par une capacité.

Au final, cette méthode nous donne 6 capacités pour un transformateur a trois enroulements, 10
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pour un transformateur a quatre enroulements, 15 pour un transformateur a cinq enroulements

(soit autant que le nombre d'éléments indépendants dans la matrice)...
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Figure 2-33 : Modé¢le capacitif a 6 condensateurs

Cette représentation simplifiée peut, si nécessaire, étre complétée par l'adjonction de 9
autres capacités pour atteindre la représentation complete. En cas de couplages forts, cet ajout est
souvent inutile : les différences ne se manifestant que sur les 2™ ou 3™ résonances, c'est-a-dire

au-dela de la fréquence de travail.

IV.2. Aspect pratique pour un transformateur a trois enroulements

En théorie, pour un transformateur 3 enroulements, il faut donc 15 capacités pour
représenter l'aspect capacitif du transformateur (5 potentiels sont indépendants donc la matrice
capacité est une matrice 5x5 symétrique qui possede 15 éléments indépendants). En pratique,
nous avons vu que seulement 6 capacités (Figure 2-33) suffisent pour rendre compte des
principaux phénoménes.

Pour déterminer les 6 capacités du schéma ci-dessus, il est nécessaire d'avoir 6 équations
indépendantes découlant de différentes mesures. Dans un premier temps, les capacités inter-
enroulements sont identifiées. Pour ce faire, les trois enroulements sont court-circuités ce qui
ramene le schéma a un systéme électrostatique a trois points. En reliant deux de ces points a
chaque mesure, trois mesures indépendantes sont possibles (Figure 2-34). Dans un deuxieme
temps on mesure des capacités sans court circuit d'enroulement. Dans ces conditions, seule
l'inductance magnétisante intervient. La fréquence de résonance est mesurée et les capacités sont

calculées en fonction de la valeur de I'inductance magnétisante a cette fréquence.
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Figure 2-34 : Six mesures capacitives
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Ces 6 mesures nous donnent un systeme de 6 équations a 6 inconnues (2.22) qui se résout

aisément (2.23).

Cpy =C, +Cy+C, +Cs
Cma =C2+C, +Cg
Crg =C3+C5+Cg
Cu =C+C +C3
Crs =C1 +Cy +C5
Crme =C1+Cy +C5 +Cy

C, =%(cm4+cm5 -Crq)
C, =%(le-0m3+0me -Crs)
Cs :%(c:mg+<:m4 ~Cps)
C, :%(cmz +Cps ~Cro )
Cs :%(cnﬂ—cm2+cm6—cm4)
Cse =%(cm2 +Cp —Cpa)

IV.3. Validation pour le transformateur trois enroulements

(2.22)

(2.23)

Ces mesures de capacités ont été réalisées lors de mon DEA [MARGUERON-03]. Les six

valeurs de condensateurs ont été déterminées a partir des relevés d'impédances présentés ci-

dessus.
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Figure 2-35 : Validation du mode¢le complet

La Figure 2-35 présente, pour diverses configurations, la comparaison du module des
impédances mesurées avec celui déduit de la simulation du modele sous Pspice. Les résultats issus
du modecle concordent trés bien avec les valeurs mesurées. Plus précisément, toutes les
fréquences des premicres résonances paralléles sont bien localisées. Pour les impédances a vide,
les amplitudes des résonances sont identiques a celles mesurées. Concernant les autres résonances
(série pour les impédance a vide ou parallele pour celles en court circuit), les fréquences sont bien

évaluées, mais il subsiste un écart au niveau de I'amplitude. Ce dernier est essentiellement da a la
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simplicité du modele adopté pour les inductances de fuite. Une cellule Lp-Rp, c'est trop peu pour
rendre compte précisément de la variation fréquentielle des inductances due aux courants induits.
Cette diminution s'accompagne toujours d'une croissance de la résistance série et c'est cette
résistance qui amortit les résonances. Avec plus de cellules, la variation résistive serait mieux
représentée et l'amortissement du modele serait plus conforme a celui observé
expérimentalement. L'ajustage manuel d'un nombre plus grand de cellules est tres long. Nous
envisageons, par la suite, de réaliser cette opération automatiquement en utilisant un algorithme
d'optimisation.

Ces modeles obtenus sont précis jusqu'a plus de 10MHz. La fréquence fondamentale de

fonctionnement de ce transformateur étant de 250kHz, le schéma est valable jusqu'a 'harmonique

de rang 40.

V. VALORISATION D'UNE CARACTERISATION H.F.

Les modecles de transformateurs semblent aptes a bien traduire leur comportement
électrique. Nous avons eu l'occasion de tester l'intérét de ce type de modele au cours de la
simulation d'une structure d'électronique de puissance. Ce travail a été I'objet d'un stage de master
professionnel [MOREL-04], en collaboration avec THALES.

Sans entrer dans des détails techniques de la structure, le convertisseur s'appuie sur les
structures FORWARD et FLYBACK dont il reprend les principes de base. I délivre 50A sous
5V . L’originalité de cette structure réside dans le fait que I'inductance FORWARD, normalement
au secondaire, est ramenée au primaire. Cette inductance est en réalité I'inductance magnétisante
d’un autre transformateur qui, en phase de restitution, permet de récupérer I’énergie stockée
pendant la phase de FORWARD.

Le but de I'étude était d'évaluer l'intérét que pouvait apporter notre modele de
transformateur par rapport a un autre, plus classique, qui était utilisé jusque la pendant les
simulations de structure. Ce dernier était simplement composé d'une résistance série, d'une
inductance magnétisante, de deux coupleurs et de deux inductances de fuite "fixes" (Figure 2-30).
Notre nouveau modele "H.E." tient compte des vatiations fréquentielles des inductances et des

aspects capacitifs qui lient les trois enroulements.
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Les simulations avec les deux modeles (H.F. et

= e
s 0| - classiques) sont comparées a des relevés
. expérimentaux effectués sur une maquette
R
, (Figure 2-37). Le schéma équivalent H.F.
B
= apporte des renseignements supplémentaires.

Figure 2-36 : Mode¢le classique

Conformément a l'observation, il montre que des oscillations hautes fréquences
apparaissent sur le courant. Cependant, leur amplitude et leur fréquence ne coincident pas
parfaitement avec la mesure.

L'inductance de fuite de I'enroulement secondaire est trés importante puisqu'elle influe sur
des minimums de tensions et sur la fréquence des oscillations du courant. Celles qui ont été
identifiées, que ce soit pour le modele H.F. ou pour celle fixe du modele classique, sont tres

imprécises puisqu'elles ne sont que de quelques nH.
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a
Figure 2-37 : Comparaison de formes d'ondes simulées et mesurées

a : Modé¢le classique | b : Modele H.F.

Les résultats obtenus sur charge passive ne sont pas aussi concluant que nous l'aurions
imaginé. Le mod¢le de transformateur H.F. permet de faire apparaitre des phénomenes que le
modele simplifié ne montrait pas, méme si ces derniers restent approximatifs. En fait, des
problémes autres que ceux concernant la modélisation du transformateur sont apparus lors de
cette é¢tude. Les modeles des autres composants de la structure ont posé des problemes, car soit
ils n'étaient pas disponibles, soit ils n'étaient pour la plupart, pas tres élaborés (exemple
parametres inductifs et capacitifs des MOS, représentation de la charge passive...). Les

impédances parasites de cablage ont aussi joué un réle important. Elles n'étaient pas prises en
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compte lors des simulations, or, vu l'ordre de grandeur des impédances au secondaire du
transformateur, leur influence est loin d'étre négligeable !

Pour conclure briévement, il semble que disposer d'un modele précis de transformateur
soit tres intéressant, mais il faut que ce dernier soit accompagné par des modeles fiables de tous
les composants de la structure de puissance, cablage compris. Dans l'alimentation testée,
beaucoup trop d'imprécisions existaient au niveau des modeles de composants et des éléments
de cablage parasites non pris en compte, pour modéliser la totalité du circuit.

N'oublions pas non plus de regarder objectivement les mesures : non seulement leur
précision est limitée, mais en plus, l'introduction des sondes perturbe notablement le montage

[CAUFFET-92].

VI. CONCLUSION

Une méthode pratique de détermination des éléments inductifs du schéma équivalent d'un
transformateur a n enroulements a été mise au point. Elle est basée uniquement sur des mesures
d'impédances. Le modele obtenu est intéressant puisqu'il tient compte des variations
fréquentielles des différentes inductances.

Toute la caractérisation s'effectue uniquement a l'aide de mesures d'impédances a vide et en
court-circuit, ce qui correspond aux zones extrémes de fonctionnement pour un transformateur.
Toutes les mesures effectuées sont choisies de telle facon qu'elles nous apportent soit le
maximum d'informations soit la meilleure précision, soit les deux combinés. Les relevés
d'impédances que nous réalisons sont souvent imprécis lorsqu'ils concernent des inductances et
des résistances faibles. Un grand nombre de précautions, notamment au niveau des
compensations, des fils d'amenée et des courts-circuits, a été présenté afin de s'affranchir de
toutes ces imprécisions. En outre, nous avons introduit l'indice de confiance qui est un excellent
repere pour évaluer la qualité des mesures et détecter les problemes.

La méthode d'identification a été appliquée a deux transformateurs (a deux et a trois
enroulements) et elle est généralisable a2 un nombre quelconque d'enroulements. Les modeles
inductifs obtenus sont fiables jusqu'a plusieurs dizaines de MHz lorsqu'ils sont associés a leurs
homologues capacitifs.

Ces schémas équivalents s'averent tres utiles pour effectuer des simulations précises en
électronique de puissance, a condition d'étre associés a des modeles aussi précis pour tous les

autres composants, notamment pour les interrupteurs.
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Le circuit équivalent du transformateur planar a trois enroulements a été amélioré pour
avoir une référence en vue du développement de formules analytiques. Les valeurs trouvées pour
les divers éléments sont celles qu'il nous faudra retrouver par des calculs analytiques.

Cette détermination a été suivie d'autres concernant des composants plus performants et
plus puissants. Les résistances des enroulements secondaires étant de l'ordre de quelques
dixiemes de mQ et les inductances en court circuit de quelques nH, les mesures au pont sont,
malgré les précautions draconiennes prises, a leur limite de sensibilité. Il faudra s'en souvenir

. , ] 212 . . , .
quand nous envisagerons de comparer la valeur calculée d'un élément du circuit équivalent avec

sa valeur identifiée expérimentalement.
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CHAPITRE 3 : Calculs analytiques des

paramétres statiques du transformateur de fuites
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I. INTRODUCTION

La prédétermination des inductances de fuites est un enjeu important pour le monde
industriel. En effet, au sein d'un convertisseut, les fuites d'un transformateur jouent un role
capital lors des phases de commutation. Conformément a la demande industrielle qui, a terme,
vise l'optimisation automatique des composants, notre objectif ici, est de parvenir a cette
prédétermination par des moyens analytiques. Comme toujours, pour ce type d'approche, des
approximations sont nécessaires. Celles retenues ici sont issues de deux observations faites au
cours de la simulation, sous Flux3D® [FLUX], d'un transformateur de type EP13. Ces
observations seront présentées par la suite.

Les prémices de ces travaux ont été menés en collaboration avec David Magot lors de sa

these. Les premiers résultats ont été présentés dans [MAGOT-04-1] et [MAGOT-04-2].

I.1. Définition des inductances de fuites

Le schéma équivalent inductif d'un transformateur deux enroulements peut étre représenté
par deux inductances, trois résistances et un coupleur parfait (Figure 3-1).

r L

Primaire R Secondaire

Figure 3-1: Schéma équivalent transformateur deux enroulements

Avec:

* 1, : Résistance de l'enroulement primaire
* 1, : Résistance de l'enroulement secondaire (ramenée au primaire
2
: Inductance magnétisante
* L, :Induct gnétisant
* Ly :Inductance de fuite (ramenée au primaire)
* R :Résistance de pertes fer

* 7 : Rapport de transformation du coupleur parfait

Sile couplage entre le primaire et le secondaire du transformateur est fort (k tendant vers

1), le rapport de transformation 7 est pratiquement égal au rapport du nombre de spires des

deux enroulements et l'inductance de fuite est beaucoup plus faible que l'inductance

magnétisante. L'influence de L; apparait, sur une mesure d'impédance (Figure 3-2) lorsque

l'enroulement secondaire est court-circuité. Cette mesure peut étre effectuée sur une certaine
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plage de fréquences (zone 4). Les autre zones sont dominées respectivement par d'autres
composants : résistance primaire (zone 1), inductance magnétisante (zone 2), résistance des deux
enroulements (secondaire ramené au primaire) (zone 3) et capacités (zone 5). En dehors de la

zone 4, l'inductance de fuite est masquée par au moins un autre composant.
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Figure 3-2 : Mesure d'impédance et zones caractéristiques

Si les deux enroulements (Figure 3-1) sont parcourus par des courants de sens opposés
dont le rapport est égal au rapport du nombre de spires, le courant dans l'inductance
magnétisante s'annule. Cette situation se rencontre lorsque la fréquence est assez élevée et que
l'enroulement secondaire est court-circuité. Les amperes tours sont alors compensés et I'énergie

magnétique est intégralement stockée dans l'inductance de fuite (3.1).

W:%Lflz (39)

I.2. Pourquoi est-il important d'évaluer un tel parameétre ?

Les inductances de fuites jouent un role déterminant lors des commutations des structures
d'électronique de puissance. Contrairement aux inductances magnétisantes, il n'est pas aisé de
prédéterminer leurs valeurs par calcul. Généralement, les inductances de fuite sont mesurées en

. , , ;o . . "nrsyz :n N
phase de post conception ou évaluées antérieurement par des simulations "éléments finis", tres
couteuses en temps de calcul.

Connaissant leur impact sur les commutations (surtensions, pertes supplémentaires...), les
concepteurs doivent prévoir les valeurs des inductances de fuites pour étre certain que leurs
montages fonctionneront correctement, avec des pertes raisonnables lors des changements d'état

des composants actifs.
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L'objectif de cette partie est de trouver une formulation analytique donnant, pour de
nombreuses formes d'enroulements, la valeur de l'inductance de fuite avec une précision

suffisante (de l'ordre de quelques %).

I.3. Etat de I'art
Les méthodes de calcul des inductances de fuite sont basées sur la détermination de
I'énergie magnétique stockée, dans le cas ou les Ampere tours se compensent. Cette énergie peut
étre calculée a partir de l'expression du champ H (3.2) ou, a partir de l'expression du potentiel

vecteur A (3.3).

- H : Champ magnétique
Wzlj.”uEHZBjV (3-2) P magnend
2 u : Perméabilité du milieu
o A : Potentiel vecteur
Wzlj”ADJ WV @3.3) }
2 J : Densité de courant

L'intégrale (3.2) doit étre étendue jusqu'a l'infini, tandis que l'intégrale (3.3) se limite a la
région dans laquelle la densité de courant J n'est pas nulle, c'est a dire a la région occupée par les
conducteurs. Pour simplifier ces calculs, les conducteurs sont généralement supposés rectilignes
(systeme 2D plan). Dans cette situation, la composante de l'induction parallele aux conducteurs
est nulle.

En admettant cette hypothese géométrique, deux méthodes sont traditionnellement
utilisées pour calculer des inductances de fuite. Pour la premiere, le calcul est issu d'une
simplification [FERRIEUX-99] qui consiste a négliger une des composantes du champ. Ensuite,
pour des enroulements concentriques, le profil du champ magnétique est tracé dans une
"configuration d'inductances de fuites" (c'est-a-dire lorsque les Ampeére tours se compensent) en
s'appuyant sur le théoreme d'Ampere. La valeur de I'énergie magnétostatique (3.2) est alors
calculée et la valeur de l'inductance de fuite (3.1) en découle. Cette méthode est trés pratique dans
le cas d'enroulements ayant la méme "hauteur" dans la fenétre, ce qui est assez fréquent pour les
transformateurs bobinés standards. La formule qui en résulte est simple et adaptée a
'optimisation. Pour des géométries plus complexes, notamment lorsque les enroulements n'ont
pas la méme hauteur (cas des transformateurs planars), cette méthode est inapplicable. En effet,
dans ces transformateurs, pratiquement toutes les couches de circuit imprimé sont différentes;
elles présentent des nombres de conducteurs et des agencements différents. Les hypotheses de

calculs évoqués ci-dessus, sont donc loin de la réalité.
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La deuxieme méthode de calcul repose sur un calcul de double série de Fourier [SCHUTZ-
99]. La résolution de l'équation de Poisson 2D a l'intérieur d'une fenétre de transformateur,
effectuée en séparant les variables et en s'appuyant sur les doubles séries de Fourier, permet
d'évaluer le champ dans la fenétre. La composante du champ, négligée dans la précédente
méthode, est ici prise en compte. Pour la résolution de 1'équation de Poisson on a besoin d'une
condition aux limites : on suppose que les lignes de flux sont perpendiculaires aux bords de la
fenétre de bobinage. Cette hypothése n'est pas toujours acceptable, notamment pour les
bobinages dont les enroulements ne sont pas complétement entourés par le circuit magnétique.
Autre inconvénient, la décomposition en série de Fourier converge lentement, surtout en
présence de fonctions a variations brusques: conducteurs méplats, fenétre rectangulaire. Vu que
la décomposition est double, si 10 harmoniques sont nécessaires dans un sens et 10 dans l'autre,
la série inclut déja une centaine de termes. ..

Les deux méthodes précédentes sont pratiques pour obtenir des expressions analytiques
approchées, mais leurs hypotheses fondatrices ne s'appliquent pas a tous les cas. Une méthode
plus générale a donc été développée pour évaluer l'inductance de fuite d'un transformateur a deux

enroulements.

II. METHODE DE CALCUL DES INDUCTANCES DE FUITE
STATIQUES

La méthode mise au point dans cette partie repose sur les expressions exactes du potentiel
vecteur et des deux composantes de l'induction créés par des conducteurs rectilignes de section
rectangulaire. Nous allons montrer que, lorsque le courant total qui la traverse est nul, le champ

dans une fenétre de transformateur s'en déduit facilement.

I1.1. Simulation Flux3D® et observation

Un transformateur de type EP a été simulé sous le logiciel Flux3D®,

/\> Ce transformateur EP [FERROXCUBE] possede la particularité

q . d'avoir un circuit magnétique qui n'est pas fermé (Figure 3-3). 11

. % possede une jambe centrale cylindrique et seule une partie des

‘ enroulements est entourée par du matériau magnétique. L'autre

est dans l'air et la jambe centrale du noyau s'en approche sur un

Figure 3-3 : Noyau de type EP ;
seul coté.

Les densités d'énergie ont été représentées sur deux sections orthogonales passant par I'axe

de la jambe centrale (Figure 3-4). Celle de gauche est dans l'air tandis que celle de droite est

entourée de matériau magnétique.
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Enroulement dans

Enroulement

['air entouré de CM

25E+01 Ecart= 5.949E400 4

Figure 3-4 : Densité d'énergie dans un transformateur EP13

Deux remarques s'imposent lors de I'exploitation de ces résultats :

Figure 3-5 : Densité d'énergie calculée

Premiérement, il semblerait que 1'énergie magnétostatique soit négligeable dans le
noyau magnétique. En effet, la densité d'énergie qui parvient a la surface du ferrite
est au moins vingt fois plus petite que le maximum (localisé entre les deux
enroulements primaire/secondaire). La faible incidence du noyau magnétique est
confirmée par le fait que la densité d'énergie dans le plan ou I'enroulement est dans
l'air a le méme aspect que dans le plan ou I'enroulement est entouré de ferrite.

Dans un deuxi¢me temps, une densité d'énergie de méme profil a été trouvée, en
2D, pour deux conducteurs rectangulaires traversés par des courants égaux et

opposés (Figure 3-5).

Ce tracé fait apparaitre les mémes formes que dans le

4004

cas du transformateur (Figure 3-4). Ce calcul ayant été

2004

effectué en supposant les conducteurs rectilignes, la

200
courbure autour de la jambe centrale du circuit

100

magnétique ne semble pas déterminante pour la forme

de la densité d'énergie. Les calculs n'ont donc pas, a

premicére vue, besoin d'étre effectués en trois

pour 2 conducteurs rectangulaires dimensions.

rectilignes

Le bien fondé ce ses remarques, concernant l'influence du circuit magnétique, ainsi que

celle de la courbure des enroulements, sera établi au cours du traitement des applications (cf. §

111).

I1.2. Hypothéses de calcul

Dans le cas ou tous les matériaux sont linéaires, homogenes, isotropes, nous allons tirer

profit des observations ci-dessus, en formulant trois hypotheses.
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* Les calculs sont réalisés en 2D plan. Les courants sont perpendiculaires aux
sections des conducteurs et ils sont uniformes sur ces sections.

* Le dispositif est en situation de "mesure" d'inductance de fuites, c'est-a-dire avec un
nombre total d'Ampere tours égal a zéro, ou, en 2D avec un courant total dans la
fenétre égal a zéro.

* Les enroulements sont constitués soit de conducteurs rectangulaires soit de
groupements de fils pouvant étre assimilés a des conducteurs rectangulaires

parcourus par des courants uniformes.

I1.3. Principe de calcul
Le champ d'un conducteur rectiligne (Figure 3-0), infini, de section rectangulaire 2a[2b,
parcouru par un courant uniforme | est connu. Dans un repere Oxyz dont l'axe z est parallele
au conducteur les axes Ox et Oy sont paralléles aux faces de la section, le potentiel vecteur est

dirigé suivant Oz et l'induction lui est perpendiculaire. En outre, la champ ne varie pas suivant

Oz.

N x

2a
Figure 3-6 : Conducteur méplat

Pour calculer le champ dans un fenétre de transformateur, il faut d'abord ajouter les
champs dus a tous les conducteurs rectangulaires, ou ensembles de conducteurs assimilables a de
tels conducteurs (Figure 3-7). Ainsi, l'influence de chacun d'entre eux est sommée pour obtenir

les expressions globales de A,, B, et B, (3.4) (3.5) (3.0).

y 2*a, Nbr _cond
. A = Az (X=X, Y —yr 3.4
PR ) PO .(xy) kZ; 2 (x=xn.y-yi) 34
2*a,
yrao Nbr _cond
i, |[2*b I
@ [ B(xy)= 3 Bk (x-xy-wi) 65
yry X k=1
Figure 3-7 : Influence de plusieurs Nbr_gond
By(xy)= Y By(x-xr.y-vi) @6
conducteurs Y ; 36)

avec Nbr_cond le nombre de conducteurs

Ensuite, la prise en compte du circuit magnétique, dont l'influence rappelons-le est faible
»1a p p gneuque, pp )

se fait par la méthode des images magnétiques. Comme le courant total dans la fenétre est nul, le
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champ qu'elle crée décroit assez vite avec la distance et seules les images proches doivent étre
prises en compte.
Une densité d'énergie par unité de longueur (3.7) ou (3.8) est ensuite calculée a partir des

formules (3.2) ou (3.3).

1 2
Wi=—1|1|B Cebd
244 J‘ J () by (3.7 B : Module de 'induction

1 A, : Potentiel vecteur
Wi = —U A 0D, [xdy  (3.8)
2 J, : Densité de courant uniforme

Le domaine d'intégration des relations (3.7) et (3.8) n'est pas le méme. En effet, si l'intégrale
de l'induction doit étre réalisée dans tout l'espace, celle sur le potentiel vecteur se limite aux
conducteurs. Le champ décroit lorsqu'on s'éloigne des conducteurs si bien que l'intégration de B
croit de plus en plus lentement lorsqu'on élargit la surface d'intégration, sans jamais atteindre la
valeur exacte de la densité d'énergie. En revanche, l'intégrale sur le potentiel vecteur (3.8) atteint
sa valeur finale dés que tous les conducteurs sont englobés.

Pour obtenir 1'énergie totale du systéme, il faut ensuite trouver un chemin moyen,
correspondant a une spire dite "moyenne", pour effectuer l'intégrale sur la troisieme dimension.
Etant donné que le calcul est en 2D plan, il suffit de multiplier la valeur obtenue précédemment

par une longueur. Enfin, la formule (3.1) donne la valeur de L; en partant de I'énergie.

I1.4. Potentiel vecteur et induction d'un méplat infini

L'expression du potentiel vecteur est issue de la formulation PEEC [RUEHLI-74],
[CLAVEL-90].

II.4.a. Expressions analytiques

Pour un conducteur rectiligne infini, une distribution uniforme du courant sur la section

rectangulaire 2al2b donne un potentiel vecteur dont I'expression est :

NP R S e
_(x+a)(y—b)ln((x+a)2+(y—b)2)_(x+a)ZarctarE)):;Z) (y b arCta'E);+Z

-(x-a)(y+ b)ln((x— a)’ +(y+ b)z)— (x-a)? arctarE%z) (y+b)*arcta VE

y+b
+(x+a)(y+b)|n((x+a)2+(y+b)2)+(x+a)2arctarE§:Z] +(y+b)? arcta ]

)
j (3.9)
)
|
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Cette équation (3.9) peut s'écrire sous une forme plus compacte :

_ — MO =x-a |Y=yb
A(xy)= W(;D?b[[lz (.Y §=§+g]yzy+b
(3.10)

avec F(X,Y)= XYIn(x 2 +Y2)+ X2 arctarE%j +Y? arcta{éj

Sachant que B=rot A, les composantes de l'induction s'écrivent :

_ 40 oty - arctal X2 ) - arctah 272 |- o i b
B, (xy)= mt;m q2tfy b)(arctarE = b] arctarE = bn 20fy+ b)(arctarE v+ b] arctarE v bj]
(x-a)’ +(y+b)* H S

(xy)= MO q20x- a)(arctarE%Z} - arctarE){T_ZD - 20fx+ a)[arctarE){TJrZJ - arctarEzT_ZD

By XY= Letutam
+(ve (x=a)* +(y+b)’ (v (x+a)*+(y-b)? || (.12)
(y b)Dh[ X+ a)Z +(y+ b)z] (y b)%[_(x—a)2+(y—b)2 ]il

I1.4.b. Validation des expressions

Les expressions de B, et B, (3.11) (3.12) peuvent étre confrontées aux valeurs résultant de
simulations Flux2D. Dans ce but, nous nous intéressons a l'agencement de conducteurs décrit
par la Figure 3-8 avec deux enroulements alimentés: Le primaire (34 conducteurs) et I'auxiliaire (3
conducteurs), parcourus respectivement par un courant de 05A et de _1% A. Le courant total
est nul et les conditions de "calcul d'inductance de fuite" sont réunies. Les conducteurs ne sont
pas, pour l'instant, entourés de circuit magnétique et ils sont considérés comme infiniment longs,

ceci afin de respecter les hypotheses permettant d'obtenir les expressions analytiques.
Chemindetest [ es composantes du champ (B, et By) sont

Auxiliaire { r— /
calculées sur le chemin de test de la Figure 3-8,

de facon analytique et par simulation. La

Primaire

i
00ooon
00ooon
00ooon
00ooon
00ooon

comparaison des résultats, présentée sur la

Figure 3-8 : Agencement de conducteurs méplats  Figure 3-9, valide les expressions analytiques.
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0 0.01
< <
[%] [%]
2 -0.005 £ 0.004
> >
m m
c o
9o =)
B B
3 - 3
2 001 E 0
—0.015 —0.005
0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009
Chemin Chemin
— Simulation Flux — Simulation Flux
===* Calcul Analytique ===* Calcul Analytique
a b

Figure 3-9 : Comparaison Calcul analytique/Simulation Flux2D pour l'induction sur le chemin de test
a:Bx | b:By

Partant de ce bon résultat, obtenu pour des conducteurs seuls, nous allons maintenant
introduire la méthode des images magnétiques afin de tenir compte des matériaux magnétique

entourant la fenétre de transformateut.

I1.5. Prise en compte du circuit magnétique

Nous avons vu (Figure 3-4) qu'en configuration "d'inductance de fuite", 1'énergie
magnétique dépend peu de la présence d'un matériau magnétique autour de la fenétre. En effet, la
valeur de I'énergie sur le bord de la fenétre était tres faible et tres peu d'énergie pénétrait a
l'intérieur du circuit magnétique. Sur la Figure 3-10 nous comparons, pour une fenétre enticre de
transformateur planar, l'allure du module de l'induction B pour une simulation FEM et un calcul
analytique. Ce dernier est réalisé en tenant compte uniquement de la description des conducteurs
alors que la simulation FEM est réalisé avec les conducteurs entourés par un circuit magnétique

sans pertes ({4, =2300).

A premicre vue, la concordance est bonne, notamment la ou l'induction est forte.
Toutefois, sur la simulation (Figure 3-10b), des ondulations marquées apparaissent pres des bords
de la fenétre alors qu'elles sont plus faibles selon le calcul analytique lorsque seuls les conducteurs
sont considérés (Figure 3-10a). Ceci montre que, pres des bords, le circuit magnétique renvoie
une partie non négligeable de l'induction incidente. La variation relative est plus faible lors du
calcul d'énergie, puisque I'induction est élevée au carré (3.7).

Pour estimer 1'énergie de fuite de facon plus précise, nous allons tenir compte, au moins

approximativement, de l'incidence du noyau magnétique.
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001+

Figure 3-10 : Comparaison module de B dans une fenétre de transformateur

a : Calcul analytique | b : Simulation Flux2D

La technique des "images magnétiques" peut étre utilisée pour évaluer l'effet des matériaux
magnétiques [STRATTON-41]. Dans un premier temps, nous ferons le calcul en supposant que
le matériau magnétique se comporte comme s'il était infiniment épais. Nous chercherons ensuite
a quelles conditions cette approximation est acceptable en comparant ses résultats avec le calcul
des images pour un matériau magnétique d'épaisseur finie.

L'établissement de la méthode des "images magnétiques" repose sur l'obtention de la
position et de la valeur du courant a faire circuler, en remplacement du ferrite, pour respecter les
conditions de continuité (conservation du H tangentiel et du B normal) a l'interface entre les

milieux différents, vide et magnétique.

I1.5.a. Circuit magnétique supposé "infini"
Un fil est positionné a une distance h d'un milieu magnétique semi infini de perméabilité

M, (Figure 3-11). Des travaux sur la prise en compte de matériaux magnétiques supposés infinis

ont déja été réalisés pour des composants planars [ROSHEN-88] [ROSHEN-90-2].
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y
A
i @ Pour le fil placé en (0,h) et parcouru par un courant |,
Air trois types d'inductions cohabitent :
Bi . o = . .
h / * L'induction incidente B, qui correspond a celle
V\EI: émise par le fil.
//////"/ T > X +  L'induction réfléchie par le milieu magnétique B; .
Milieu magnétique /. Bt * L'induction B, qui est transmise a travers la surface

séparant les deux milieux.
Figure 3-11 : Influence d'un milieu

magnétique infini

La démonstration de cette méthode des images est présentée dans 1'Annexe 1. L'équation
de Laplace 2D est résolue et sa solution générale, associée aux conditions de continuité a la
surface séparant les deux milieux, permet de déduire les courants images équivalents. Elles

peuvent se résumer de la fagon suivante :
¢ L'induction incidente B est linduction propre du fil positionné en (0h) et
parcouru par le courant | .

* L'induction réfléchie B, correspond a l'induction créé par un fil positionné en

(0,—h) et parcouru par un courant | “r—_l
M +1
* L'induction B, est égale a I'induction incidente multipliée par un facteur ZLrl
My

Cette démonstration s'étend sans difficulté a des conducteurs rectilignes de section
quelconque et elle s'applique quelle que soit la perméabilité du matériau magnétique. Le probleme
se complique un peu lorsque le conducteur se situe entre deux matériaux magnétiques parallcles.
Des images d'images, en nombre infini, doivent alors étre invoquées. Heureusement, des
approximations sont acceptables. Non seulement nous savons que le circuit magnétique
n'intervient que pour 4 a 5% de la valeur cherchée, mais, en outre, nous avons dans la fenétre un
courant total nul. Le champ créé par l'ensemble des conducteurs décroit donc vite avec la
distance (pas de terme polaire) ce qui nous autorise a négliger l'influence des images lointaines.
Apres quelques essais concernant une fenétre entourée sur ses quatre cotés, nous avons remarqué
que la limitation a 8 images (Figure 3-13) donnait un trés bon résultat alors que la prise en
compte de seulement 4 images (Figure 3-12) conduisait a une sur estimation sensible de

l'induction.
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— Fenétre Transformateur

I | Fenétre Transformateur] ' ' ' '

]| [ ]|

. /
] || ] . T .
[ ] [ ] [ ]

I [ ] [ ]
e e | 1 ]

ENER ] [ -
Figure 3-12 : Quatre images magnétiques Figure 3-13 : Huit images magnétiques

IL.5.b. Circuit magnétique d'épaisseur finie

Reprenons le probleme du fil fin parallele a un milieu magnétique mais admettons cette fois
que le matériau magnétique présente une épaisseur finie e (Figure 3-14). Trois zones
apparaissent:

* le milieu 1", composé d'air dans lequel est plongé le fil.
* le milieu '2', magnétique avec une perméabilité p, .
* le milieu '3', composé d'ait, situé de l'autre coté du milieu magnétique.

Antérieurement, des travaux ont été menés pour prendre en compte I'épaisseur finie de
matériaux magnétiques dans la méthode des images. Pour les composants planar, on peut citer
[ROSHEN-90-1] qui donne des expressions, basées sur les travaux de [SILVESTER-68],
permettant de calculer cette influence pour une inductance constituée d'une spirale de courant

positionnée au dessus d'un substrat magnétique d'épaisseur finie.

y Pour le fil placé en (0,h) dans un milieu appelé '1' et parcouru
@) par un courant | , cinq inductions doivent étre distinguées :
Air @ 1. . . . - . N
* Llinduction incidente B; qui correspond a celle
h ¢mise par le fil dans le milieu '1".
\B]J / B_]:. * L'induction réfléchie B, par le milieu magnétique '2'
- X dans '1".
— et -
AT PR —|ep * L'induction By qui est transmise dans le milieu 2".
Hr [ BZr
air (3) \BSt * Une nouvelle induction B, qui est réfléchie par la

2°™ face du ferrite
Figure 3-14 : Influence d'un milieu
magnétique d'épaisseur finie * Une derniere induction By qui est transmise dans le

milieu '3".
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La démonstration menant aux expressions des différents champs est présentée dans
'Annexe 1I. Pour une fenétre de transformateur, le champ réfléchi E est celui qui est renvoyé
vers la fenétre. Il donne, avec le champ incident Hy(x,y,1), la valeur du champ total dans lequel
sont plongés les conducteurs. Il peut se mettre sous la forme générale (3.13) :

o 2n
1 W -1)_ 4y, # —1
H. =——| H. +h 1 B — |- 2 NTH +h+2nepl| —/—— .
e R S B Pl I

Cette expression se décompose en 2 termes :
* Le 17 est, comme pour le cas milieu infini, le champ créé par un fil positionné en

IUr_l

0,—h) et parcouru par un courant .
(0-h) etp P s

d N o . -, .. .
* Le 2™ correspond a la somme des champs créés par une infinité de fils positionnés

2n
en (0-h-2nlep) et parcourus par des courants I(/Jr—;ﬂ . Ce terme est pondéré
Hy
4 . . .
par un facteur — 2/,1 rl' Cette somme est due aux réflexions multiples du champ
M~

entre les bords du ferrite.

I1.5.c. Milieu infini ou épaisseur finie ?

Le premier terme de l'équation (3.13) est identique a I'image que nous avions d'un milieu

M -1

e

2n
magnétique infini. Pour le second terme, le facteur ( j est forcément inférieur a un et il

diminue quand l'image considérée recule. Ainsi, au fur et 2 mesure que n croit, le courant image
est plus faible et il est situé de plus en plus loin la surface. Son incidence dans la fenétre est donc
de plus en plus petite. Le modele "milieu infini" doit donc, dans certaines situations, étre
suffisant.

Pour chercher les approximations acceptables, nous avons étudié¢ le champ créé par un fil

fin rectiligne parcouru par 5A et placé a h=50mm d'une plaque infinie de ferrite. Nous avons
choisi de comparer le module de l'excitation obtenue dans l'air, contre la surface, en x=50mm

Figure 3-14.
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16 16F-—= o3 =T T3 WHW
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11T - " _ 11— - — -
110°  110° 110 110° o001 0.1 1 110°  110° 110 110° o001 0.1 1
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¢ ur=40, somme infinie < r=2000, somme infiie
4=+ nr=40, somme sur 100 termes +=+ ur=2000, somme sur 100 termes
""" ur=40, ferrie nfini =*=*= ur=2000, ferrite infini
a b

Figure 3-15 : Influence de 1'épaisseur du matériau sur le module de I'excitation prés de la surface
a:ur=40 | b : ur=2000

La comparaison des deux coutbes montre d'abord que, pour une épaisseur infinie, le
module de l'excitation ne varie que de 3% (16 contre 15.5) lorsque p, passe de 40 a 2000. Nous
voyons ensuite qu'au-dela d'une certaine épaisseur, la plaque donne le méme résultat que le milieu
semi infini. En notant la variation du module de H provoquée par le passage d'une épaisseur
nulle 2 une épaisseur infinie, on peut prendre comme repére 1'épaisseur pour laquelle 90% de
cette variation est atteinte. On conclut alors qu'au-dela d'une épaisseur d'lmm pour p, = 2000 et
de 20mm pour p, =40, la plaque peut étre considérée comme infiniment épaisse.

On retiendra qu'en pratique il est inutile de tenir compte de I'épaisseur lorsque la
perméabilité est de 'ordre de 2000. En revanche, prendre en compte 'épaisseur lorsque |, est de
l'ordre de 40 est souvent justifié. Pour cette perméabilité, le champ correct est obtenu en tenant
compte de 20 a 25 images.

Maintenant que les matériaux magnétiques peuvent étre pris en compte de fagon
analytique, il reste a calculer I'énergie de fuite en combinant les champs initiaux créés par les

conducteurs et ceux renvoyés par le ferrite.

I1.6. Calcul de densité d'énergie et intérét du potentiel vecteur

Connaissant l'expression de l'induction et du potentiel vecteur du champ total dans la
fenétre du transformateur, la densité d'énergie par unité de longueur peut étre calculée a l'aide de
(3.7) et (3.8). L'intégrale double de l'induction doit étre étendue a tout l'espace alors que celle du

potentiel vecteur se limite aux tégions ou le courant n'est pas nul, c'est-a-dire dans les
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conducteurs. Il est donc plus facile d'obtenir la bonne valeur a l'aide de cette seconde

formulation. L'intégoration peut étre menée soit numériquement, soit analytiquement.
g q > yuq

I1.6.a. Intégration numérique

Ce type d'intégration est indispensable pour comparer les résultats analytiques aux résultats
issus de simulations f.e.m.. Le méme algorithme d'intégration est appliqué dans les deux cas.
Prenons une fenétre discrétisée (Figure 3-16) puis calculons en chacun de ses rectangles, les

différentes fonctions.

1

Ny éléments<

31
24
1L

01 2 3 11 HL N,

N, éléments
Figure 3-16 : Discrétisation d'une fenétre
Pour l'induction, sur cette grille N, [N, l'intégrale (3.7) devient l'intégrale numérique

(3.14). Par rapport a une intégration sur un espace infini, le résultat obtenu ici est un résultat par

défaut puisque I'énergie au dela de la grille n'est pas nulle.

N[N
_ 1 N X 2 2 2 2
wi= 201 )d Z(Bl,i + By +5,i—1+3—u—1) [AXAY (3.14)
i1 | =1

Pour le potentiel vecteur, une grille doit étre définie sur chaque conducteur. Cette méthode
d'intégration prend un temps de calcul important et nous amene a préférer une intégration

analytique.

I1.6.b. Intégration analytique
Le calcul analytique de la densité d'énergie est basé sur l'expression du potentiel vecteur
(3.9). Pour expliquer la démarche, nous détaillons un exemple a deux conducteurs (Figure 3-7)

avant de généraliser a n conducteurs.

11.6.b.1. Exemple pour denx conductenrs

Pour l'exemple de la Figure 3-7, nous nous intéressons a deux conducteurs d'indice "1"et
"2" ayant respectivement :

* une largeur 2a, et 2a,
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* une épaisseur 2b, et 2b,
 un décentrage de (xr,yr) et (xr, yr,)
* uncourant I, et |,

Dans ce cas, la combinaison de (3.4) et (3.8) nous donne I'expression globale de I'énergie

par unité de longueur :
1
WI = E”J [ﬂAl(x =X, Y- yrl) + Az(x = Xrp, Yy~ yrz)] Cdxdy

=23y [[(a+ )y 23, [[(A+A)xay

Scond Scond

(3.15)

La primitive double G de F (et donc du potentiel vecteur A (3.10)) suivant x et y est

accessible analytiquement (3.10).

G(X,Y)= —i(x f-BX2? +Y4)[nn(x 2 +Y2)+§XY(X2 arctarEéj +Y? arctarEéD —%x 2y? (3.16)

Le calcul de (3.15) se meéne donc en calculant la variation de G suivant x et y sur la

surface des conducteurs.

1

wi =50 J..[(Ai + AQ)Bjxdy+%J2 J..[(Ai + A, ) Ctixdy

Scond Scond? (3.17)

1 ﬂ XK+, ]yr1+bi 1 [[ XI,+a, ]yr2+b2
=Sulerelinl L 5 le el

Le potentiel vecteur créé par un conducteur centré en (00) étant lui-méme issu d'une
double variation de la fonction F (3.10), il faut en tenir compte dans l'expression de G. Le
positionnement de chaque conducteur en (xry,yr,) doit aussi étre pris en compte. L'expression

(3.17) peut ainsi s'écrire suivant (3.18).

W|:1J1H-“°Jlﬂel(x Y~y ] - o i, (x -ty ¥ - yi,) ]“2}

X=Xp+ay YYD
2 4 Xadyeyen ar Y=y+b,

X=X0-8 |\ o
y=yn-by
o (3.18)
1 4 Yeyb U T
23, =220 [[G X = x1,Y = yr Xfx‘al] =0y ﬂG X = x1p,Y = yr Xf”‘Z] .
2 2“ 4™t i wY -yl i Y=y 47" ? o ALY oo Y=Y, | ma, b,

Y=y

Cette derniére équation donne I'expression de I'énergie, par unité de longueur, du dispositif
présenté sur la Figure 3-7. L'étape suivante consiste a généraliser la formulation de ce calcul a

Nbr_cond conducteurs
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11.6.b.1i. Généralisation a un nombre quelconque de conductenrs

Pour un nombre Nbr_cond de conducteurs, I'expression (3.18) se généralise et s'écrit :

_ y=yr, +hb,
Nbr _cond| [ Nbr_cond X=Xrp+a, neen

__ 1 ILIO N ﬂ _ _ X=x-a ]Y:y_bk
Wi = o ZJn kz; (Jk G(X - xn.,Y yrk)]xzx+at Yoyib, (3.19)

n=1 X=XI,—a, y=yr,—b,

L'expression obtenue est la valeur exacte de I'énergie par unité de longueur du systeme de
conducteurs auquel on s'intéresse. Dans le cas ou la somme des courants est nulle, elle

correspond a I'énergie de fuite emmagasinée par le transformateur.

I1.7. Chemin moyen

Toutes les énergies calculées précédemment sont évaluées pour une unité de longueur.

Pour connaitre I'énergie de fuite nécessaire au calcul de Ly, il faut donc multiplier les valeurs

obtenues par une longueur moyenne. En premicre approximation cette longueur coincide avec
celle de la spire moyenne. Cependant, puisqu'il faut évaluer 1'énergie totale, il semble judicieux
d'évaluer cette longueur 1a ou est le pic de densité d'énergie.

Dans les transformateurs planar, les fenétres aller et retour sont rarement symétriques l'une
de l'autre. Les inductions dans chaque fenétre étant différentes, nous évaluons le chemin moyen
en localisant le pic de densité d'énergie dans chaque fenétre du transformateur. La distance

séparant ces maximums est représentée par la variable d sur la Figure 3-17.

Fenétre gauche | d I Fenétre droite

Figure 3-17 : Distance entre les maximums d'énergie de deux fenétres

Vue la forme des spires, la profondeur p (Figure 3-18) est la seconde grandeur a prendre

en compte pour calculer le chemin moyen. Sa longueur vaut donc | =2d +2p.
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// ,7 /}7 Les densités d'énergie étant différentes pour les deux
p
AL - : fenétres (Wlg, Wy ), la disparité est prise en compte en

/ pondérant chacune par la moitié du chemin moyen.

Figure 3-18 : Profondeur des conducteurs

L'énergie totale se met donc sous la forme :

W = (p+d) Wi +(p+d) Wi, (3.20)

Cette expression, rapprochée de (3.1), mene a la valeur de l'inductance de fuite du

transformateur.

I1.8. Synthése de la méthode

Toutes les formules et méthodes présentées dans cette partie sont regroupées dans une
feuille Mathcad® [MATHCAD] de calcul d'inductance de fuites. Cette feuille est présentée en
Annexe II1.

L'inductance de fuite d'un transformateur est calculée a partir de cinq évaluations distinctes
de l'énergie qui sont proposées pour comparer les différents modes de calcul exposés dans ce
chapitre:

o 17 évaluation : 1)énergie est calculée a partir de I'induction B en réalisant l'intégrale de

B?/y, de fagon numérique.

* 27 évaluation : 1.énergie est calculée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale
de A[J de fagon numérique.

* 3" évaluation : 1.énergie est calculée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale
de A[J de fagon analytique.

* 47 évaluation : 1.énergie est calculée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale
de A[J de fagon analytique en tenant compte de 4 images magnétiques.

o 5" épalnation : 1'énergie est calculée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale
de A[J de fagon analytique en tenant compte de 8 images magnétiques.

Le fichier est documenté et automatisé. La seule contrainte est de décrire par un tableau
Excel ou un fichier texte, la géométrie des conducteurs et du circuit magnétique. Bien entendu,
on peut se contenter de la 5™ évaluation qui est désormais la plus précise et la plus rapide.

Nous allons maintenant appliquer cette méthode a deux types de transformateur (bobiné et

planar) afin de tester sa validité et ses limites.
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III. APPLICATION A UN TRANSFORMATEUR EP13

Nous allons maintenant confronter notre méthode de calcul a la réalité d'un transformateur

"classique" bobiné. Les résultats obtenus seront compatés a ceux déduits des mesures et a ceux

résultant de la méthode traditionnelle.

II1.1. Description du transformateur

Le composant étudié est un transformateur d'isolation de rapport 1 composé de deux

enroulements de 46 spires (Figure 3-19). L'isolation des enroulements est obtenue grace a l'isolant

plastique du fil secondaire. Le bobinage est réalisé sur un noyau de format EP13 réalisé en 3C90.

Figure 3-19 : Transformateur

d'isolation

Les deux enroulements ont la méme hauteur. Le primaire est
bobiné sur un peu plus d'une couche; il est constitué de fils de
cuivre de diametre 0.125mm, l'émaillage portant le diametre
extérieur du fil 2 015mm. Le secondaire, réalisé en fil de
cuivre isolé au polyamide, est bobiné sur trois couches. Les

diametres respectifs du fil et du cuivre sont 04mm et 02mm.

La particularité de ce format de noyau magnétique (Figure 3-3) est qu'il ne couvre pas

entierement le bobinage du transformateur. La moitié environ de chaque spire est entourée de

circuit magnétique tandis que l'autre est entourée d'air.

Nous avons déja modélisé ce dispositif en trois
dimensions (Figure 3-4). Pour le modéliser en
deux dimensions (Figure 3-20), nous le décrivons
par deux conducteurs rectangulaires adjacents,
parcourus par des courants uniformes et
opposés. Le primaire, qui n'inclut pas d'isolant
plastique, est beaucoup plus fin que le
secondaire. Pour lintégration de BH, nous
utiliserons deux grilles identiques pour la fenétre
gauche et la fenétre droite. Le pas est
suffisamment fin pour que le primaire soit décrit

avec précision.
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II1.2. Comparaison des énergies

Ce systeme est un bon test pour notre méthode de calcul. Il permet en effet, avec un
dispositif simple, de tester le calcul d'inductance de fuite et d'étudier l'influence du circuit
magnétique sur les calculs d'énergie. Les deux fenétres, identiques d'un point de vue conducteur,
difféerent au niveau de leur environnement magnétique. On peut ainsi comparer les différentes

méthodes d'intégration (AJ et B2/ ).
g 0

III.2.a. Simulation 3D et simplification en 2D
Ce transformateur a d'abord été modélisé sous Flux3D® par David Magot [MAGOT-04-2].
Au cours de cette simulation, 1'énergie par unité de longueur sur une fenétre a été calculée
numériquement (3.14) (cf. § 11.6.a) et comparée a nos simulations réalisées en deux dimensions

(Tableau 3-1). Le but de ce calcul est d'évaluer 'impact de la courbure des enroulements.

Fenétre gauche Fenétre droite
Simulation 3D 674pJ/m 700pd/m
Simulation 2D 712pd/m 738pJd/m

Tableau 3-1: Comparaisons simulations 2D / 3D pour une fenétre
Les valeurs obtenues pour ce composant justifient notre choix puisque l'effet "3
dimensions" est faible (5% d'énergie en plus). La courbure des enroulements peut étre négligée

car des conducteurs rectilignes donnent a peu de choses pres le méme champ. Dans ce cas, les
formules de la méthode PEEC sont adéquates. Ce tableau montre également que le circuit

magnétique n'ajoute que 35% d'énergie lorsqu'il entoure les enroulements.

II1.2.b. Intégration de I'énergie par A] et BH

Puisqu'elle n'inclue que deux conducteurs rectangulaires, cette simulation nous a permis de
tester nos algorithmes d'intégration numérique. Nous nous en servons ici pour comparer les deux

types d'intégrations AJ et BH (Tableau 3-2).

Fenétre gauche Fenétre droite
Intégration BH 712pd/m 738uJ/m
Intégration AJ 718pd/m 739pd/m

Tableau 3-2 : Comparaison intégration de AJ et BH sur une fenétre

Les valeurs obtenues a l'aide du potentiel vecteur (intégration sur chaque conducteur) sont
supérieures a celles obtenues avec l'induction. L'intégration de I'induction devrait étre étendue a

l'infini pour fournir le méme résultat. On note également que, pour la fenétre entourée par le
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3C90, tres peu d'énergie est présente dans le circuit magnétique et a l'extérieur de celui-ci puisque

les 2 intégrations donnent quasiment le méme résultat.

III.2.c. Simulations et calculs analytiques

Nous appliquons maintenant notre méthode de calcul analytique a la détermination de
'énergie de fuite. Les inductions sont calculées dans les deux fenétres du transformateur en

utilisant les formules PEEC et la méthode des images magnétiques (Tableau 3-3).

Fenétre gauche Fenétre droite
Simulation numérique 71203/ m 738u3/m
2D
Analytique simple 630pJ/m
Analytique avec 708pd/m 772p3/m
image(s) (1 image) (8 images)

Tableau 3-3 : Energie par calcul analytique (intégration BH)

En l'absence du matériau magnétique, une densité d'énergie par unité de longueur de

630pJ/m est présente dans les deux fenétres puisqu'elles sont identiques. Si I'on compare cette

valeur avec celles obtenues pour notre modele numérique 2D (Tableau 3-1), une différence de
l'ordre de 12% apparait.

Tenons compte maintenant du circuit magnétique. Pour la fenétre gauche, une seule image
est considérée. Elle donne une valeur trés proche de celle obtenue par simulation. Pour la fenétre
droite, huit images sont ajoutées aux conducteurs initiaux et la valeur d'énergie obtenue est un
peu supérieure a la simulation. Cette différence a été évoquée lorsque la technique des images
magnétiques a été introduite. Le fait d'utiliser huit images a tendance a surestimer I'énergie. 1
faudrait tenir compte de plus d'images pour réduire cette surestimation, mais sur le plan pratique,
la précision obtenue actuellement nous semble suffisante.

L'évaluation précédente nous a permis d'obtenir I'énergie globale contenue par une fenétre
de transformateur. Nous allons maintenant tester le bien fondé de nos approximations de fagcon
plus locale. Pour cela, nous observons l'induction dans la fenétre droite, en tragant, sur deux

chemins (Figure 3-21), la variation du champ prépondérant H, .
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Le 1% chemin est pris au centre des enroulements, sur toute la largeur

de la fenétre. Le 2™ est tracé a la jonction entre les 2 enroulements,

sur toute la hauteur du circuit magnétique. Les résultats de la
Yy,

L

— 1¢rchemin sont présentés sur les Figure 3-22 et Figure 3-23. Sur la premiere
...... 2nd chemin

simulation 2D ainsi que ceux du modéle simplifié "une composante"

figure, le champ analytique est tracé en tenant compte uniquement des
Figure 3-21: Chemins  conducteurs alors que, sur la seconde, des champs issus des 8 images
pour validation de By magnétiques sont ajoutés au champ initial.

Les deux figures "a" rappellent les formes de champ obtenues, pour des enroulements
concentriques, lorsque les amperes-tours sont compensés. Le champ calculé analytiquement,
sans tenir compte du matériau magnétique (Figure 3-22), est décalé par rapport a celui obtenu par
simulation. Ce dernier est nul aux extrémités de la fenétre, étant donné que la composante y de

l'excitation dans le circuit magnétique est nulle lorsque les Ampeéres tours se compensent. Enfin,

l'approximation "une composante" donne une valeur par exces de ce champ.

10

10

— Analytique sans image
------ Simulation 2D
— — Approximation a 1 composante

=2

= -0. . 0
1 05 ° 05 1 =45 -35 -25-15 -05 05 15 25 35 45

Figure 3-22 : Hy dans la fenétre droite

a:Chemin1 | b: Chemin 2

Le fait d'ajouter des images magnétiques (Figure 3-23) rehausse les courbes qui étaient
sous-estimées. Sur les différents chemins "a" et "b", le champ est légerement surévalué. La

composante tangentielle sur le bord de la fenétre est quasiment nulle.
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10

— Analytique avec 8 images
------ Simulation 2D
— — Approximation & 1 composante

- - 0
! 05 0 05 ! =45 -35 -25 -15 -0.5 05 15 25 35 45

Figure 3-23 : Hy dans la fenétre droite avec 8 images magnétiques

a:Chemin1 | b: Chemin 2

Les résultats obtenus avec les huit images magnétiques sont tres proches de ceux issus de la
simulation numérique. Considérer les conducteurs seuls n'est donc pas suffisant. Il faut tenir
compte du circuit magnétique pour avoir une idée précise des champs a l'intérieur d'une fenétre
et, par la méme occasion, obtenir une valeur d'énergie de fuite tres proche de la réalité. La
méthode présentée ici donne une valeur correcte de 1'énergie parce que l'approximation adoptée

pour le champ est tres réaliste.

I11.3. Evaluation de l'inductance

Une mesure au pont d'impédance HP4294A a permis de tracer I'impédance en court-circuit
et sa partie inductive en fonction de la fréquence (Figure 3-24).

5 L'inductance varie sur la plage de fréquence
11

100Hz-10000Hz. Pour trouver la wvaleur de

\ l'inductance de fuite en "statique", on se place apres

cette décroissance, lorsque l'inductance se stabilise.

Inductance (uH)
.
o
38

On trouve alors une inductance L; =34pH. Pour

[

des fréquences plus basses, l'inductance de fuite est

100 116 116 116 masquée par la résistance de l'enroulement, si bien

Fréquence (Hz)
— Inductance de fuite
- Valeur "statique”

qu'en tres basse fréquence, on ne voit plus que

) ) ) l'inductance magnétisante (Figure 3-1).
Figure 3-24 : Mesure de l'inductance de fuite

Comme le noyau de type EP possede une jambe circulaire, 'énergie de fuite a l'intérieur du
composant peut s'exprimer en coordonnées cylindriques. L'approximation consistant a localiser le

maximum de l'induction pour évaluer un rayon moyen, peut étre affinée si l'on procede a une

113



Chapitre 3 : Calenls analytiques des parametres statiques du transformatenr de fuites

intégration numérique. Si l'on appelle ry le rayon origine du 1 rectangle, 'expression (3.21) peut

étre utilisée.

1 Nx [ Ny /7( XI +Xi
=— Bmofi 2 r, +—‘1j fds 3.21)
2Ho i3 ]Z; 2
2 2 2 2
avec BmO}?’j = GFREY +?'j_1+8‘_“_1 (3.22)

Avec ce noyau EP, la longueur de la partie des spires entourée completement par le circuit
magnétique est plus grande que celle de la partie située a l'extérieur. En conséquence, pour
calculer l'inductance de fuite, nous prenons la valeur de l'énergie de la fenétre droite (celle
entourée par le matériau magnétique). Ceci doit logiquement mener a une valeur par exces. De
facon surprenante, il n'en est rien. Selon les résultats de la 2™ colonne du Tableau 3-4,
l'inductance calculée est bien plus faible que celle mesurée (sauf pour l'approximation du champ a
une seule composante).

A la réflexion, c'est notre description des enroulements qui est en cause. La simplification
qui consiste a représenter les conducteurs par des blocs rectangulaires adjacents n'est pas assez
fine. En effet, lors des simulations et des calculs, nous n'avons pas tenu compte de l'isolation des
fils. Celle-ci introduit un petit espace entre les enroulements et on sait que le champ est maximum
entre les deux enroulements. En écartant les conducteurs, on devrait obtenir une image plus
réaliste de la densité d'énergie.

Pour tenir compte de cela, nous avons oté, sur chaque face des deux rectangles, une
¢épaisseur égale a celle de l'isolant impliqué, le courant de I'enroulement restant uniformément
réparti dans la surface restante. Le principal effet de cette modification est d'introduire, entre les
deux enroulements, un espace d'épaisseur égale a la somme des épaisseurs d'isolants entre les
deux fils (Figure 3-25).

woantfis 01500125 1Dans ces conditions, on obtient les résultats de la 3*™ colonne du

>

Tableau 3-4. La simulation F.E.M. n'a pas été refaite avec cette
nouvelle géométrie. Les formules analytiques donnent un bon ordre
de grandeur pour le calcul analytique simple et méme une valeur

précise si on tient compte du circuit magnétique par la méthode des

images. On a alors une inductance calculée de 358pH pour une

valeur mesurée de 34pH . On constate également que, la méthode "1

Figure 3-25 : Enroulement " . . . ; L.
composante 5 qul semblalt pourtant approprlee a cette geometrle,
avec isolants de fils

donne une valeur assez largement surestimée.
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Géométrie initiale Avec isolant
Simulation F.E.M. 2D 307uH Non simulé
Analytique simple 261pH 293uH
Anal)itique avec 8 321pH 358uH
images
Approximatior:' "1 397uH A51uH
composante

Tableau 3-4 : Evaluation de 1'inductance de fuite-Transformateur EP

A lissue de ce test, nous pouvons dire que la méthode développée s'applique bien a des
transformateurs bobinés classiques. Décrire un ensemble de fils par un conducteur rectangulaire
ne semble pas poser de probleme, sous réserve d'évaluer correctement l'espace du a l'isolation des
deux enroulements. Le champ, ainsi que I'énergie stockée, sont en effet maximum dans cet

espace.

IV. APPLICATION A UN TRANSFORMATEUR PLANAR

Contrairement a l'exemple précédent auquel les méthodes "classiques" pouvaient étre
appliquées, aucune formule connue ne s'applique a la géométrie originale de notre transformateur
planar. Nous allons donc tester notre méthode en la comparant a des simulations f.e.m. en deux

dimensions et a des mesures effectuées sur un prototype.

IV.1. Description du transformateur

Le composant planar que nous étudions ici, est un transformateur a 3 enroulements

(primaire, secondaire et auxiliaire) ayant respectivement 17, 1 et 3 spires.

Les spires sont réalisées dans un PCB multicouche et le
matériau magnétique est du 3C90. Les mesures au pont

d'impédance ont permis de relever les valeurs "statiques" des

inductances de fuites (106nH  pour le couplage

primaire/secondaire et  123nH pour le  couplage

Figure 3-26 : Transformateur

planar primaire/auxiliaire).

L'inductance primaire/secondaire, trés faible, est difficile 2 mesurer. C'est pourquoi, dans
un premier temps, nous nous intéressons a l'autre inductance qui lui est plus de dix fois
supérieure pour valider notre approche. Pour une inductance de cet ordre de grandeur, nous
avons pu nous assuter que nos mesures étaient correctes et qu'elles reflétaient bien le couplage

entre les enroulements primaire et auxiliaire. Pour l'inductance de fuite primaire/secondaire, il est
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probable que des conducteurs non pris en compte dans nos calculs (typiquement les conducteurs
nécessaires pour amener les extrémités des spires sur les sorties, les picots etc...) jouent un role

non négligeable dans la valeur mesurée.
IV.2. Inductance de fuite primaire/auxiliaire

IV.2.a. Description des enroulements

Les agencements des conducteurs sont différents dans les deux fenétres du transformateur
(Figure 3-27). Les 17 spires primaires sont constituées chacune de deux conducteurs mis en
parallele. On a donc au total 34 conducteurs primaires. L'enroulement auxiliaire, quant a lui, est
constitué de 3 spires simples qui sont réparties sur deux couches dans la fenétre de gauche et sur
la méme couche dans la fenétre de droite. Les deux fenétres sont discrétisées selon une grille

contenant 200 points sur la largeur et 100 points sur la hauteur.

Y4 YA
I . T - 1= - — -
.| ERESESE N | ERESSEE
e T ™ > B Auxiliaire e T e >
X X
Conducteurs_o Conducteurs_D
a b

Figure 3-27 : Agencement des conducteurs primaire/auxiliaire

a : Fenétre gauche | b : Fenétre droite

En configuration d'inductance de fuite, c'est-a-dire lorsque le courant total de la fenétre est

nul, les conducteurs primaires sont parcourus par un courant que l'on fixe arbitrairement a 05A

et les conducteurs auxiliaires, par un courant opposé de '1% A.

IV.2.b. Forme des champs et énergies
Rappelons que nous avons déja testé la précision de nos approximations pour cet
agencement de conducteurs en relevant les composantes du champ sur un chemin test (Figure
3-9). Sur la Figure 3-28, les composantes B, et B, de l'induction sont tracées sur la grille a
l'intérieur de chaque fenétre telles qu'elles résultent du calcul analytique avant l'introduction des

images.
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Figure 3-28 : Composantes de 1'induction

a: By-fenétre gauche | b : By-fenétre gauche | c : Bi-fenétre droite | d : By-fenétre droite

A partir de ces composantes, une image de la densité d'énergie (3.23) est obtenue (Figure

3-29).

_ 1 2
W, -Z—HO\/ Bx’; + By, (3.23)

Figure 3-29 : Energie sur les grilles
a: Fenétre gauche | b : Fenétre droite
Ces tracés nous permettent de déterminer la distance qui sépare les deux pics d'énergie

dans les enroulements. Pour la fenétre droite nous avons pris le pic le plus haut (le plus éloigné

de la jambe centrale). Choisir le centre de gravité de la densité ne change que tres peu (= 05mm)

le chemin moyen. En considérant les dimensions du transformateur et de ses fenétres, ainsi que le

positionnement des maximums d'énergie, on trouve que la distance d séparant les pics vaut
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14mm (Figure 3-17). La profondeur des conducteurs (Figure 3-18) est aussi relevée: p=23mm.

Le chemin moyen (cf. § I1.7) est donc égal a 2x37mm.

IV.2.c. Evaluation de l'inductance de fuite

L'énergie par unité de longueur est calculée de différentes maniéres en utilisant la feuille de
calcul Mathcad (Tableau 3-5). Seule l'intégration numérique du potentiel vecteur n'est pas réalisée
car ce calcul demande un temps de calcul tres important (chaque conducteur doit étre discrétisé
finement). A titre d'exemple, sur un ordinateur de type Pentium IV, pour la configuration des
enroulements primaire/auxiliaire, ce type d'intégration numérique prend environ une dizaine de
minutes contre quelques secondes pour le calcul analytique.

Les énergies obtenues pour les deux fenétres sont différentes (35% de différence). I est
donc indispensable de tenir compte de la disposition réelle des conducteurs dans chaque fenétre,
lorsque aucune symétrie n'est apparente.

La valeur de l'inductance de fuite, calculée suivant les quatre expressions de l'énergie est
inscrite dans le Tableau 3-5. Celui-ci montre que notre méthode donne des résultats proches de la

valeur mesurée : L; =123nH . Pour ce composant, l'intégration analytique de AJ (3.19) donne

une inductance de fuite de 1125nH , soit 9% de moins. Il ne semble pas forcément nécessaire de
tenir compte d'images magnétiques dans ce cas; cela corrobore le fait que, sur la Figure 3-29,
I'énergie est quasiment nulle sur le bord de la fenétre.

Toutefois, si le noyau est pris en compte a l'aide de huit images magnétiques, l'inductance
obtenue est de 1213nH , soit 2% de moins que la valeur mesurée. La méthode semble donc
applicable également a ce type de transformateur, alors que, rappelons-le, la méthode

traditionnelle est inapplicable.

Energie Fenétre Energie I.Jenetre Inductance de fuite
Gauche Droite

B?/2p numérique 2801pH/m 1840uH/m 1079nH

AJ analytique 2925uH/m 1914pH/m 1125nH

AJ analytique 3201pH /m 2074uH/m 1227nH
+4 images

AJ analytique 3173uH/m 2045uH /m 1213nH
+8 images

‘Tableau 3-5 : Evaluation de l'inductance de fuite Primaire/Auxiliaire-Transformateur Planar

IV.3. Homogénéisation partielle des enroulements

Le nombre élevé de conducteurs (37) nous incite a chercher une description plus simple

des enroulements. Pour des fils ronds, représenter une nappe de conducteurs par un conducteur
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rectangulaire équivalent est une technique tres utilisée. La méthode de Dowell [DOWELL-66] ou
celle de la perméabilité complexe [KRERADEC-91] en sont de bons exemples.

Pour le probleme qui nous intéresse ici, la simplification ne nécessite pas d'hypotheses a
prioti sur la carte de champ, ni de calculs supplémentaires sur les conducteurs. Les expressions du
champ et du potentiel vecteur sont connus pour un conducteur rectangulaire, quelle que soit sa
taille. Nous allons donc essayer de simplifier la description des enroulements en regroupant
plusieurs conducteurs dans un méme rectangle. Nous chiffrerons ensuite l'erreur qui résulte de
cette homogénéisation.

En observant l'agencement des conducteurs, les regroupements semblent évidents (Figure
3-30). Les méplats sont regroupés en quatre zones distinctes dans la fenétre de gauche et trois

pour celle de droite.

I_G, =12A Auwiliaire { %:3 Auxiiaire =r=—=—13 | D =—12A
I_G,=5A e e — e -

=== = = — N o B I _D,=-5A
| _Gy=-(2/317A Pimare < L EC B L B Pamaire 3 jeme e e | D.=17A
| _G, = (1/3)17A E=== === = =3 -

Figure 3-30 : Homogénéisation des enroulements Primaire/Auxiliaire
Sur le chemin de test défini par la Figure 3-8, les composantes B, et B, de l'induction sont

tracées avant et apres homogénéisation (Figure 3-31). L'allure globale du champ est respectée,

mais elle est lissée : Les pics associés a certains conducteurs disparaissent.

0 0.01
< <
8 _ 4
& ~0.005 £ 0.005
X >
o 9
c c
S k]
51 °
=1 _ =]
g oo 2 0
—0.015 —0.005
0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009
Chemin Chemin
— Tous les conducteurs — Tous les conducteurs
===* Homogénéisation partielle ===* Homogénéisation partielle
a b

Figure 3-31 : Comparaison de l'induction, Tous les conducteurs/Homogénéisation partielle

a: Composante B, | b : Composante By
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L'induction n'est pas trop modifiée par cette simplification, mais il faut s'intéresser a
I'énergie dans les deux fenétres pour conclure au sujet de l'utlisabilité de ce type

d'homogénéisation.

Comme dans le cas précédent, nous calculons les deux énergies en utilisant plusieurs
méthodes (Tableau 3-6). Une longueur de spire moyenne est ensuite utilisée pour calculer la
valeur de l'inductance de fuite. Les maximum d'induction étant localisés aux mémes endroits

(Figure 3-31), cette longueur ne varie pas (2x37mm)

Energie Fenétre Energie F enétre Inductance de fuite
Gauche Droite

B?/2p numérique 2694uH/m 1583pH/m 994nH

AJ analytique 2806pH/m 1645uH/m 1035nH

AJ analytique 3053pH /m 1774uH/m 1122nH
+4 images

AJ analytique 3030uH /m 1753uH/m 1112nH
+8 images

Tableau 3-6 : Evaluation de l'inductance de fuite Primaire/Auxiliaire (géométrie simplifiée)

L'homogénéisation des enroulements a tendance a réduire un peu la valeur de l'inductance
de fuite. Dans le pire des cas, l'inductance de fuite est 9% plus petite, ce qui est trés convenable,

vu la simplification que cette homogénéisation apporte au moment de 'introduction des données.

IV.4. Inductance de fuite Primaire/Secondaire

L'exemple précédent, relatif a l'inductance de fuite entre les enroulements primaire et
auxiliaire, a montré que notre technique de calcul donne des valeurs proches de celles mesurées,
que les enroulements soient décrits de facon compléte ou de facon simplifiée. L'évaluation de
l'inductance de fuite entre le primaire et le secondaire va nous mettre devant les limites d'une telle

comparaison lorsque les valeurs d'inductances sont faibles.

IV.4.a. Description des enroulements

Le primaire est celui qui a été décrit précédemment. Le secondaire, quant a lui, (Figure
3-32) est constitué d'une seule spire composée de six conducteurs mis en parallele. Pour se placer

en configuration d'inductance de fuites, les conducteurs primaires sont toujours parcourus par un

courant de 05A et les conducteurs secondaires par un courant opposé de _1% A.
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y4 yt
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J B |, g secondare o e |,
X X

S0

0 s0 100 150

Conducteurs_ G Conducteurs_D

Figure 3-32 : Agencement des conducteurs primaire/secondaire

a: Fenétre gauche | b : Fenétre droite

IV.4.b. Forme des champs et énergies
En raison de la quasi-identité des deux fenétres du transformateur, les composantes de

l'induction B, et B, ne sont représentées que sur une seule fenétre (Figure 3-33). L'énergie (3.23)

tracée sur la grille est présentée sur la Figure 3-34. Les conducteurs secondaires étant tres proches
du circuit magnétique I'énergie a l'interface entre l'air et le milieu magnétique n'est pas nulle. II est

donc nécessaire de tenir compte du circuit magnétique.

Figure 3-33 : Composantes de l'induction

Figure 3-34 : Energie sur la grille
a:Bx | b:By

IV.4.c. Evaluation de l'inductance de fuite

On procede de la méme facon que lors des deux évaluations précédentes. On calcule pour
chaque fenétre de transformateur, l'énergie par unité de longueurs avec plusieurs types
d'intégration (Tableau 3-7). L'ordre de grandeur de l'inductance obtenue se situe autour de

55nH . Cette valeur doit étre comparée a celle obtenue par mesure (106nH ).
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Energie Fenétre Energie F enétre Inductance de fuite
Gauche Droite

B?/2p numérique 974pH/m 1840uH/m 4.8nH

AJ analytique 1017pH/m 1017pH/m 50nH

AJ analytique 1114pH /m 1113pH /m 552nH
+4 images

AJ analytique 1112pH/m 1111pH/m 551nH
+8 images

Tableau 3-7 : Evaluation de l'inductance de fuite Primaire/Secondaire-Transformateur Planar

La limite de notre méthode apparait clairement. D'une part notre méthode de calcul idéalise
la forme des conducteurs : Elle ne tient pas compte de la liaison des pistes aux picots de sortie, ni
des vias de connexions internes. D'autre part, la valeur mesurée est sujette a caution puisque
aucun court-circuit ne présente une résistance et une inductance suffisamment faible pour étre
négligées et que la compensation de court circuit mise en ceuvre pour cette mesure de faible
impédance n'est pas parfaite non plus.

En définitive, bien que la valeur calculée vaille 55nH et que la valeur mesurée en vaille

106nH, il est impossible de conclure en donnant la "vraie" valeur. Il faut donc étre critique vis-a-

vis de ce résultat. En effet, est ce que cette faible valeur représente réellement les fuites dans le
transformateur ? Quelle est l'incidence des inductances parasites typiquement dues aux
connexions de sortie du transformateur et aux fils d'amenés ? Le moindre cn de fil peut avoir
une inductance propre de quelques nH; a priori, rien ne nous dit que le résultat du calcul est
erroné. Tout au plus, il faut lui ajouter les impédances, négligées jusqu'ici, de certaines
connexions.

Le probléme que pose la mesure des tres faibles inductances par rapport aux inductances
des connexions de sortie de transformateur est particuliecrement ardu a résoudre [SKUTT-94] (cf.
Chapitre 2). Dans les transformateurs actuels abaisseur de tension, le probléme est aggravé par le
fait que, les tensions étant de plus en plus faibles, les courants augmentent pour délivrer une

puissance équivalente.

V. EXTENSION AU TRANSFORMATEUR DE FUITE

La méthode de calcul présentée dans ce chapitre ne se limite pas aux seules inductances de
fuite. En effet, le transformateur de fuite, qui représente le couplage entre les différentes
inductances de fuites, peut aussi étre prédéterminé a l'aide de cette technique.

Considérons un transformateur quelconque a trois enroulements (Figure 3-35). Pour

calculer ses fuites, il faut que le courant traversant l'inductance magnétisante L, soit nul; les

122



Chapitre 3 : Calenls analytiques des parametres statiques du transformatenr de fuites

Amperes tours sont alors compensés. Physiquement, dans le composant, cette propriété lie les

courants des trois enroulements par la relation (3.24).

|p+’7ap|a+’75pls:0 (3.24)

Coupleur du transformateur
de fuite

Primaire L,

NS

Nl Auxiliaire

MNsp |

|
\\\\

Secondaire

O

Figure 3-35 : Détermination du coupleur du transformateur de fuite

Pour déterminer les différentes inductances de fuite des enroulements, on procéde comme
nous l'avons présenté dans la partie IV de ce chapitre, en annulant un par un les courants dans les
enroulements. Ainsi, pour déterminer l'inductance de fuite auxiliaire, vis-a-vis du primaire, il faut

annuler le courant dans l'enroulement secondaire (I¢ =0). L'énergie dans le transformateur s'écrit

alors suivant la relation (3.25).

1
wm :ELa|§ =L, =L, (3.25)

Dans un deuxieme temps, pour calculer I'inductance de fuite secondaire, il faut annuler le

courant dans l'enroulement auxiliaire (1, =0). L'énergie du systeme s'écrit alors selon (3.20).

1
sz = E(Ls +’752aLa)|52 = Lfs = Ls +’7§a|-a (3-26)

Le transformateur de fuite étant constitué de deux inductances et d'un coupleut, il ne
manque plus qu'une seule équation pour trouver le rapport de transformation du coupleur.

N'importe quelle combinaison des courants respectant (3.24) permet d'écrire cette équation
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supplémentaire. Ainsi, avec deux courants quelconques I, et Ig, I'énergiec emmagasinée dans le

transformateur de fuite s'écrit :

1 1 2
W%ZELSISZ"'ELa(Ia"'”saIS) (3'27)

Cette énergie s'identifie a celle stockée dans tout le transformateur si aucun courant ne

passe dans L, , autrement dit, lorsque le total des Amperes tours est nul (1, =75l 4 —15pls). Le

développement de (3.27) fait apparaitre les inductances de fuites calculées précédemment (3.28).

1 1
WI’Tb :E(LS +'7$2aLa)|52 +§La|a2 + La’]sal sla

1 L (3.28)
ZELfslsz +ELfa|§ + Lfa’]sel sla
Le rapport de transformation du coupleur se déduit (3.29) de cette expression.
12,12
W, — = Lf ] &+ =Lf,I
N = M5 ss 75 ala (3-29)
sa LfJ ol

11 est utile d'évaluer le coefficient de couplage k; du transformateur de fuite. Pour cela,

remarquons tout d'abord que la mutuelle M du transformateur de fuite vaut ng,L,. De 1a, on
déduit que :

M ”saLa — Lfa

K¢ = = =Msaqg| 3.30
f \/L11L22 \/La(LS+/752aLa) =y Lf (3-30)

Clest ce coefficient (3.30) qui permet de décider si on peut réduire le transformateur de
fuite a deux inductances Lf, et Lfg non couplées (cf. Chapitre 1).

Sil'on s'intéresse de nouveau au transformateur planar a 3 enroulements, on peut calculer
le rapport de transformation et le coefficient de couplage du transformateur de fuite (3.31). La
valeur faible du coefficient de couplage confirme que ce coupleur peut étre négligé vis-a-vis des
autres coupleurs et supprimé du circuit équivalent.

Ny = 004 k; =02 (3.31)

Nous venons de montrer que, moyennant un calcul supplémentaire d'énergie, notre
méthode permet d'évaluer tous les parametres du transformateur de fuite d'un transformateur a

trois enroulements. Cette extension vaut pour n enroulements, sous téserve d'effectuer un
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nombre suffisant (autant que de coupleurs dans le transformateur de fuite) de calculs

supplémentaires d'énergie.

VI. CONCLUSION ET LIMITES DE CETTE METHODE

Une méthode d'évaluation des inductances de fuite statiques a été mise au point pour offrir
une alternative aux calculs traditionnels qui nécessitent des hypotheses soit sur les champs soit
sur la géométrie. Le calcul donne des résultats trés prometteurs.

Ce calcul s'appuie sur l'expression PEEC du champ et du potentiel vecteur créés par un
conducteur méplat, infiniment long et parcouru par un courant réparti uniformément. Ces
expressions sont largement exploitées par la méthode PEEC. La méthode peut étre appliquée a
des transformateurs de tous types, qu'ils soient classiquement bobinés avec du fil rond (a
condition de fusionner des conducteurs pour obtenir des regroupements rectangulaires), ou
qu'ils soient planar, avec des conducteurs méplats et présentant des géométries ne permettant
d'utiliser aucune des approximations habituelles. Que 1'on homogénéise ou non la représentation
des conducteurs ou du circuit magnétique autour des fenétres d'un transformateur, une
estimation des inductances des fuites d'un transformateur peut étre obtenue a £10%.

Cette précision est limitée par l'incertitude que 'on a sur certains parametres géométriques.
Par exemple, pour deux bobinages réalisés en fil rond, il faut tenir compte de I'espacement qui
sépare les surfaces en regard des deux enroulements sous peine de sous-estimer, de facon
notable, la valeur de l'inductance de fuite. Un autre type d'incertitude apparait lorsque les

inductances calculées sont tres faibles (<10nH), ce qui est le cas pour les transformateurs

abaisseurs de tension. Sil'on cherche a comparer les résultats obtenus par calcul avec les mesures
effectuées sur un prototype, les inductances de quelques nH sont toujours masquées par des
inductances parasites de cablage situées a l'intérieur méme du composant ou a l'extérieur pour le
relier a I'appareil de mesure.

La formulation finale du calcul de l'inductance de fuite exploite l'intégrale du potentiel
vecteur. Elle est complétement analytique et peut étre utilisée dans un logiciel destiné a réaliser
des optimisations. Pour un concepteur de transformateur, cet outil est intéressant, puisqu'il
permet d'obtenir rapidement la valeur de l'inductance de fuite. Il peut ainsi ajuster les parameétres
géométriques des enroulements (largeur, hauteur, positionnement...) pour obtenir une
inductance de valeur proche de celle désirée. Un trés grand nombre de conducteurs n'est plus un
obstacle car nous avons montré que des simplifications de la géométrie sont acceptables. Elles

allégent la description du probléme et facilitent les optimisations.
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La méthode de calcul présentée s'étend a l'ensemble des parametres du transformateur de
fuite. En effet, le rapport de transformation, image du couplage entre les inductances de fuite
peut étre déterminé par un calcul similaire, en utilisant une combinaison différente des courants
dans le transformateur. Ce calcul, accompagné de celui du coefficient de couplage, permet de
décider de la représentation du circuit équivalent a adopter et d'identifier totalement les éléments

statiques du transformateur de fuite.
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CHAPITRE 4 : Techniques analytiques de

calcul des pertes cuivre et des fuites dynamiques
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I. INTRODUCTION

Dans le chapitre précédent nous avons introduit une méthode permettant d'évaluer les
inductances de fuite "statique", et plus généralement tout les éléments du transformateur de fuite.
Les valeurs trouvées sont valables en basse fréquence, c'est-a-dire jusqu'aux fréquences ou les
courants induits apparaissent dans les conducteurs. Ces effets, dits "hautes fréquences",
modifient la répartition du courant a l'intérieur des conducteurs. De ce fait, ils induisent une
augmentation de la résistance série des enroulements ainsi qu'une diminution des inductances de
fuite. Cette variation peut étre significative et, suivant la fréquence de travail, 'inductance de fuite
a prendre en considération lors du dimensionnement du transformateur peut étre assez différente
de celle que nous sommes capables de calculer en statique.

Les deux effets évoqués ici, sont attribués aux "courants induits". Ils apparaissent lorsque la
fréquence augmente et ils sont généralement répartis entre effets de peau et effets de proximité.
Pour un concepteur de transformateur, il est nécessaire de tenir compte de ces deux phénomenes,
non seulement pour avoir la véritable valeur de l'inductance de fuite a la fréquence de travail,
mais aussi pour optimiser les pertes du composant [HURLEY-98].

D'une maniere générale, un transformateur a 2 enroulements est un quadripdle passif qui
introduit des pertes séries et des pertes paralleles. La plupart du temps, les pertes séries sont dues
aux conducteurs alors que les pertes paralleles sont attribuées au circuit magnétique. Clest
pourquoi on les nomme respectivement pertes cuivre et pertes fer. Dans ce travail nous avons
consacré davantage de temps a I'étude des pertes cuivre; nous ne nous étendrons pas plus sur les
pertes fer.

Nous revenons donc maintenant en détail sur les pertes dites "cuivre" qui sont des pertes
localisées dans les conducteurs. Nous allons tout d'abord décrire brievement les deux
phénomenes évoqués plus haut et qui sont responsable de cette variation fréquentielle. Devant la
difficulté¢ d'une formulation analytique exacte des effets de courant induits dans les conducteurs
méplats, nous ferons le point sur plusieurs méthodes analytiques approximatives. Nous
évoquerons ainsi successivement la méthode de Dowell, les circuits équivalents de plaques, la
perméabilité complexe et les potentialités de la méthode uPEEC.

La réduction des pertes cuivre évoquées a plusieurs reprises dans ce chapitre et diverses
applications des méthodes présentées dans cette partie seront traitées dans le chapitre 5 de ce

mémoire.
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II. LES DIFFERENTS TYPES DE PERTES H.F. DANS LE
CUIVRE

Le minimum de pertes dans un conducteur, quelque soit sa forme, est atteint lorsque le
courant qui le traverse a une répartition uniforme sur toute sa section. Cette uniformité s'établit
naturellement si la fréquence du courant est suffisamment basse, c'est-a-dire si I'épaisseur de peau
(4.1) est nettement plus grande que les dimensions transversales du conducteur. Lorsque la
fréquence de fonctionnement augmente, la répartition du courant est modifiée a l'intérieur des
conducteurs. Les pertes augmentent, la résistance série s'accroit et puisque les courants induits

] N s, . s 1, . , . . .
s'opposent a la pénétration du champ magnétique, 1'énergie stockée dans le cuivre diminue et les

inductances de fuites aussi.

I1.1. Effet de peau

Le courant qui parcourt un conducteur crée un champ magnétique a l'intérieur de lui
méme. A partir d'une certaine fréquence, le courant résultant de ce champ n'est plus négligeable
et il se superpose au courant initial. Le courant a alors tendance a se concentrer sur la périphérie

du conducteur. Un effet de pellicule apparait comme le montre la Figure 4-1.

courant induit

Figure 4-1 : Illustration de l'effet de peau [ROBERT-99]

Plus la fréquence augmente, plus cet effet est marqué. L'épaisseur équivalente sur laquelle

se répartit la courant, appelée épaisseur de peau, est donnée par (4.1).

5= /2—/’ @.1)
2 f Dio u—lr

P : résistivité du matériau Mo : perméabilité du vide
Avec , R »
f : fréquence du courant M, : perméabilité du matériau
Afin d'llustrer ce phénomene et pouvoir ultérieurement le comparer aux autres, la Figure

4-2 montre la répartition du courant obtenue dans un fil de cuivre cylindrique de diametre

075mm, alimenté par un courant de 1Ay a 100kHz.
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La puissance dissipée dans ce cas est de

461mW/m. Pour comparaison, elle ne s'éleve qu'a
389mW/m en continu lorsque les courants induits

ne se manifestent pas. La surface que le courant

traverse est réduite, la résistance apparente

Figure 4-2 : Densité de courant 2 100 kHz dans 2augmente ct les pertes aussi.
un conducteur cylindrique en cuivre de

diameétre 0.75 mm

I1.2. Effet de proximité

Lorsqu'un second conducteur non alimenté, est placé a proximité du précédent qui est
alimenté, un courant se développe dans ce second conducteur sous l'effet du champ magnétique
créé par le premier (Figure 4-3). Le courant moyen reste nul puisque le conducteur n'est pas
alimenté, mais cette circulation de courant, appelée effet de proximité, cause forcément des pertes
a l'intérieur du conducteur. Le courant se répattit également sur la périphérie du conducteur mais
le phénomene est différent de celui causée par 'effet de peau puisque le champ magnétique est
créé par un autre conducteur et non pas par lui-méme.

Cet effet est présenté sur la Figure 4-4a. Le premier conducteur est toujours alimenté par

1A a 100kHz, mais un deuxi¢me conducteur, lui aussi en cuivre, est placé a coté du premier. La

densité de courant qui le traverse peut étre observée sur la Figure 4-4a.

champ magnétique

courant appliqué

courant induit

Figure 4-3 : Illustration de 1'effet de proximité [ROBERT-99]

Les Figure 4-2 et Figure 4-4a ne peuvent étre directement comparées puisque les échelles
de couleur sont différentes. L'allure de la densité de courant illustre cependant de fagon tres claire
l'influence de la proximité d'un conducteur alimenté. Au niveau des puissances, 98mW/m sont
dissipées dans le conducteur non alimenté. La proximité du second conducteur modifie aussi la

répartition du courant dans le premier. La puissance due a l'effet de peau dans ce fil passe ainsi de
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461mW a 463mW. Les effets de peau doivent donc étre évalués en présence de l'environnement

réel du fil et non pas, comme c'est habituel, en considérant un fil éloigné de tout. Nous verrons
par la suite qu'il est parfois possible de réduire les pertes dues aux effets de peau en modifiant
l'environnement du conducteur de fagon adéquate.

Pour calculer analytiquement les effets de proximité, on considere généralement que le
conducteur baigne dans un champ uniforme, égal a celui existant au centre du conducteur en son
absence. Nous avons montré [MARGUERON-06-1], comment créer un champ parfaitement
uniforme. La densité de courant obtenue par simulation en appliquant le champ uniforme défini

ci-dessus (Figure 4-4b) est différente de la précédente. Les pertes, dans ce cas, sont de 142mW.

Cette valeur est supérieure a celle obtenue dans le cas réel. En tout état de cause, lorsqu'on les

calcule ainsi, les pertes par proximité sont trés approximatives.

Figure 4-4 : Densités de courants associées aux effets de proximité

a : Effet de proximité du a un conducteur cylindrique | b : Approximation "champ uniforme"

I1.3. Courants de circulation

Dans un enroulement de transformateur, lorsque plusieurs conducteurs sont connectés en
parallele, chaque spire n'est pas soumise au méme flux puisqu'elle n'est pas positionnée au méme
endroit dans l'enroulement. Cette différence de flux crée une différence de potentiel entre les
conducteurs. Des courants peuvent alors circuler entre les différents fils en paralleles, l'intensité
dépendant de l'impédance propre des conducteurs. Plus cette derniere est faible, plus le courant
circulant risque d'étre élevé pour une tension induite donnée.

Prenons l'exemple d'un transformateur en court-circuit (Figure 4-5). L'enroulement
primaire est composé de 15 spires, bobinées deux fils en main, ce qui signifie que deux
conducteurs sont reliés en paralleles pour former chaque spire. Nous allons concentrer notre

attention sur ce qui se passe pour les deux fils en paralleles, encadrés sur la Figure 4-5.
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Conducteurs alimentés
+champ extérieur

e

Figure 4-5 : Conducteurs en parall¢le un enroulement de transformateur
Lorsque cette paire de conducteurs n'est pas alimentée, un courant de 183Ay; circule dans

la boucle formée par les deux conducteurs. Cette circulation occasionne 4026mW de pertes dans
chaque fil. Le courant se répartit comme indiqué par la Figure 4-6. Lorsque les conducteurs sont
alimentés et soumis au champ du transformateur, le courant ne se répartit pas équitablement
entre les deux conducteurs (Figure 4-5). Tout se passe comme si le dispositif se comporte comme

si le courant de circulation de 183Ay; s'ajoutait au courant initial dans un fil et se retranchait de

celui parcourant l'autre (Figure 4-7). Cette différence se ressent au niveau des puissances, puisque

2428mW sont dissipées dans le premier fil et 671.3mW dans le second.

s+ 12
I fil 2
e 12
Figure 4-6 : Répartition des courants lorsque les Figure 4-7 : Parcours des différents courants

conducteurs ne sont pas alimentés mais soumis au

champ de la fenétre de transformateur

Les pertes engendrées par ces courants de circulation peuvent étre importantes. Ce
probleme est bien connu des modélisateurs, mais les concepteurs de transformateurs ne

disposent pas de formules analytiques pour évaluer ces pertes supplémentaires.

I1.4. Théoréme d'orthogonalité

Lorsque plusieurs conducteurs sont parcourus par des courants non nuls et positionnés a
proximité l'un de l'autre, ils subissent les deux effets précédents. Chaque fil est le sicge d'un effet
de peau modifié, tenant compte des matériaux alentours et chaque fil crée, dans ceux qui lui sont

proches, un courant de proximité. Pour calculer la puissance équivalente totale, les puissances
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dues aux deux effets, peuvent étre additionnées. Cette propriété est connue sous le nom de
théoreme d'orthogonalité.
Cette superposition des deux effets est mise en évidence par la

Figure 4-8. Chaque fil est ici alimenté par un courant de 1Ay 2

100kHz. La simulation donne une puissance dissipée dans

chaque fil de 544mWw. Cette valeur est a comparer 2

463+98=561mW. Les deux chiffres sont trés proches et la

Figure 4-8 : Superposition des . . . . B .
petite différence est due a des probléemes de résolution.
effets de peau et de proximité

Pour réduire les pertes par effet de peau, les conducteurs massifs sont généralement
fractionnés en des conducteurs de plus petite section, reliés en parallele. Dans le cas de
conducteurs cylindriques, du fil de Litz est généralement utilisé. Les conducteurs sont alors
remplacés par des brins, dont I'épaisseur est plus faible que l'épaisseur de peau, tous reliés en
parallele. Les brins sont torsadés afin que chaque spire soit soumise statistiquement au méme
flux. Cette technique permet d'éviter que des différences de flux ne créent des f.e.m. induites et
donc, par la méme occasion, des courants de circulation. Les brins sont tressés afin que le
principe fonctionne bien dans un champ supposé uniforme, ce qui est rarement le cas dans un
enroulement. Pour des conducteurs rectangulaires, ce torsadage est irréalisable. Les fils sont alors
découpés en rectangles de taille plus petite et reliés en parallele aux extrémités.

La puissance totale (9141mW) correspond bien aux pertes dans chaque conducteur
(2x544mW), additionnée de celles dues au champ extérieur (2x4026mW). Le théoreme
d'orthogonalité s'applique donc aux deux fils considérés comme un tout.

Les deux effets que nous venons de citer modifient donc les répartitions de courants dans
les conducteurs et, par la méme, les valeurs des inductances, des résistances et des pertes. Un
concepteur de transformateur doit étre capable de prévoir ces modifications qui apparaissent en
haute fréquence [REATTI-02]. Le calcul analytique exact de ces pertes n'est résolu que dans le
cas de conducteurs ronds ou de plaques infinies. Cependant, lorsque 'on s'intéresse a des
conducteurs rectangulaires de dimensions transversales finies, les expressions analytiques exactes
n'existent pas. Les formulations existantes, disponibles dans la littérature, sont toutes basées sur

des approximations simplificatrices du champ régnant autour des conducteurs.
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III. CALCULS EXACTS DES COURANTS INDUITS DANS
LES CONDUCTEURS

Nous allons maintenant nous intéresser aux expressions analytiques exprimant les courants
induits dans des conducteurs massifs. Pour des raisons de simplicité, nous considérerons dans

cette partie des conducteurs rectilignes et infiniment longs (systeme 2D plan).

II1.1. Equation a résoudre et conditions aux limites

o Un conducteur de forme quelconque est parcouru par
un courant sinusoidal total | de fréquence telle que
l'effet de peau se manifeste (Figure 4-9). La répartition
du courant dans ce cas, n'est pas uniforme. Chercher le
champ créé par un tel dispositif revient a résoudre

\ I'équation vectorielle de Poisson (4.2) dans les

Conducteur Air

conducteurs et a raccorder ses solutions a celles de

Figure 4-9 : Conducteur dans 'air Laplace dans l'espace séparant les conducteuts.

AA=-— p:j Equation de Poisson 42

Puisque nous travaillons en 2D plan, seules les composantes suivant z de A et J sont non

nulles. Les courants sources de champs sont créés par l'application d'un champ électrostatique
E, aux bornes du conducteur (de conductivité o). En magnétostatique, ce champ est uniforme,
tout comme la densité de courant J. En revanche, lorsque la fréquence augmente, le champ
électromoteur, dépendant de K, cesse d'étre négligeable. Ainsi, a l'intérieur du conducteur, la
densité de courant J est due 2 l'addition d'un champ électrostatique uniforme E, ctd'un champ
électromoteur iwA. Dans ce cas, le potentiel vecteur satisfait I'équation de diffusion (4.3) alors

que, dans l'air autour du conducteur, aucun courant n'étant présent, I'équation de Laplace (4.4)

régit le champ (Figure 4-14).

0°A  0°A

o+l 2 jwopA=—uoE, Equation de diffusion @3)
o0X oy

9°A  3°A

—5+—=0 Equation de Laplace @4
1) 4 oy
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Pour ces calculs, nous introduisons I'épaisseur de peau d (4.1) dans l'équation de diffusion

(4.5).

2 2 i\2
Y ?"’ 0 ':‘ - (1+ ) j A=-u0E, Equation de diffusion (4-5)
ox*  ay o

Equation de diffusion Equation de Laplace
Figure 4-10 : Equations pour un conducteur dans 1'air

Nous devons donc résoudre des équations linéaires aux différentielles partielles dépendant
de deux coordonnées dans l'air (4.4) et dans le conducteur (4.5). Les solutions générales de telles
équations s'obtiennent en ajoutant, a la solution générale de 1'équation sans second membre, une
solution particuliere de 1'équation avec second membre.

Les solutions pour ces deux types d'équations sont connues [GOLDNER] mais,
physiquement, seules celles qui satisfont les conditions aux limites doivent étre retenues. Plus
précisément, il faut que 'excitation tangentielle et 'induction normale soient continues au passage
de la surface externe du conducteur. Lorsque le périmetre de la section des conducteurs présente
des discontinuités, il n'est pas facile d'appliquer ces conditions aux limites. Dans la littérature,
seules les sections les plus simples, les plaques infinies et les cylindres, sont traitées

completement.

I11.2. Problémes résolus

II1.2.a. Plaques infinies
Considérons une plaque infinie d'épaisseur a (Figure 4-11). Le champ autour de la plaque
se décompose en deux parties superposables [LEFEVRE-04] : le champ propre, créé par le

courant circulant dans la plaque (H ) et le champ de proximité induit par d'autres conducteurs
(H prox)- L'intérét de cette décomposition apparait principalement lorsque I'on s'intéresse a I'étude

des puissances. Le théoreme d'orthogonalité permet d'additionner les puissances dues a chacune

de ces deux causes.
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H:Hprox_Hpropl H =H pox * H prop

—

Figure 4-11 : Plaque infinie

Pour résoudre analytiquement ce probléeme de plaque infinie, il faut écrire 1'équation de
diffusion du champ magnétique [RAULET-98] :
oB

AH =0 E Equation de diffusion du champ magnétique 4.6)

Appliquée au probleme de la Figure 4-11, I'équation de diffusion (4.6) devient :

d%H

y — 4.7
W = jolploH, “.7

La solution de ce type d'équation est de la forme :

(1+]) i) (4.8)

X
H,(x)= A "4 +BLe
Les constantes A et B pour le cas du champ propre et pour le champ de proximité, se

déduisent des conditions aux limites sur les faces de la plaque. Le champ total s'exprime ensuite

en combinant les expressions obtenues pour le champ propre et le champ de proximité (4.9).

Hy (%) = H prop (%) + H prox(x)

sinl—{(1+ ]);} cos){(1+ j);} (4.9)

= H pyop B————=+ H o F— =

o sinl-{(1+j)a} " cos}{(1+j)a}

20 20

III1.2.b. Fil cylindrique

Considérons maintenant un fil cylindrique plongé dans un champ uniforme Hg,, (Figure

4-12). Le fil est, dans ce cas, non alimenté. Les courants induits se développant a l'intérieur du

cylindre sont de somme nulle.
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o

H

ext
Figure 4-12 : Fil cylindrique soumis a un champ uniforme

Vu la symétrie du systeme, le probléme peut étre résolu en coordonnées cylindriques. A
l'intérieur du cylindre, I'équation de diffusion sans second membre (4.5) peut s'écrire de la facon

suivante:

2 2 :
O°ALLI0A 1 0°A 2/ _ 0 avec a:(l%j (4.10)

o ror r29g2

La solution générale de cette équation s'exprime a l'aide des fonctions Bessel [LAROCHE].
Etant donné la symétrie du champ incident, seul le terme d’indice n=1 est susceptible

d’intervenir et on ne doit garder que cette partie qui donne une excitation paire par rapport a Oy

(4.11)

Alr.g) = ad; (kre!? +a, 3 (kre™? (4.11)
= aJy (kr) reodg)

La constante a est déterminée en respectant, au passage de la surface cylindrique, les

conditions de continuité de la composante tangentielle du champ H, et de la composante
normale de l'induction B, . Ces deux équations permettent de trouver la valeur de la constante a

ainsi que celle du moment dipolaire par unité de longueur M du fil [LAVEUVE-94].

a=-—— Moy (4.12)
aDJOfaljroi
2 J(at)
M =-27737| 1- — 21~ |H (4.13)
0( ali, Joiamoij ext

Les deux problemes que nous venons de présenter admettent des solutions analytiques
simples, calculées a partir de conditions aux limites formulables analytiquement. Nous allons
maintenant nous intéresser au cas plus complexe d'un conducteur méplat et présenter le

probléme des courants induits a l'intérieur de ce type de conducteur.
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I11.3. Fil méplat rectiligne

II1.3.a. Simulation d'un méplat

Une simulation "éléments finis" est réalisée pour connaitre la répartition du courant a
l'intérieur d'un conducteur rectangulaire supposé infiniment long. La Figure 4-13 présente le
profil du module du courant dans un conducteur rectangulaire, sur le plan de symétrie et pres de
la surface. Comme dans le cas des conducteurs ronds, le courant a tendance a se concentrer vers

les extrémités.

Courant (A)

v

0

o 20 40 60 80 100 120 140 160
Position en x sur le méplat
— Extrémité du conducteur
* Centre du conducteur

Figure 4-13 : Effet de peau dans un conducteur rectangulaire

Comme nous l'avons vu (I11.1), le champ interne est décrit par I'équation de diffusion (4.3)
alors que, dans l'air autour du conducteur, le champ se déduit de I'équation de Laplace (4.4) ou
sont trouvées les solutions générales de ces deux équations. La difficulté vient ensuite : comment
satisfaire les conditions aux limites sur chaque face du rectangle (Figure 4-14) ?

Conditions aux

S limites sur la surface
du méplat

7777777777 7. \

Equation de diﬁusién Equation de Laplace
Figure 4-14 : Problématique pour un conducteur méplat

Ce probleme est essentiel pour trouver les champs a l'intérieur et a l'extérieur de
conducteurs rectangulaires. La solution publiée est basée sur I'hypothese que le champ sur la
sutface du conducteur est tangentiel et constant [JOAN-04]. Malheureusement, a l'intérieur d'une
fenétre de transformateur, cette hypothese est loin d'étre réaliste. Vu les problemes de

formulation des conditions aux limites dans ce type de probleme, un autre type de résolution
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analytique a été envisagé. Ce calcul est basé sur la décomposition de la densité de courant sur une

base polynomiale orthogonale, en utilisant les polynomes de Legendre.

II1.3.b. Décomposition de la densité de courant double polynome de

Legendre
yI Le calcul du potentiel vecteur d'un conducteur méplat (Figure
l 4-15) parcouru par une densité de courant non uniforme J,
2b J > X , . g . . . N
supposée unidirectionnelle et infiniment longue, peut étre

effectué a l'aide la loi de Biot et Savart. En coordonnées

2a
cartésiennes, cette expression s'écrit suivant (4.14).

Figure 4-15 : Conducteur méplat

Jb. ja. ‘](XOv YO) [l]n[(x - Xo)2 + (y - yo)z] [eix, | Cey, (4.14)

-b|_-a

Axy)=to

ar

Pour une densité de courant constante, en statique donc, cette expression nous a permis de
redémontrer les expressions du potentiel vecteur présentées au chapitre 3. Dans le cas de la
magnétodynamique, la densité de courant n'est pas uniforme. J est donc une fonction de (x,y).
Cette dernicre est multipliée par un logarithme népérien et le terme obtenu est ensuite intégré
deux fois. Il semblerait intéressant d'exprimer la densité a l'aide de fonctions "facilement"
intégrables lorsqu'elles sont multipliées par un logarithme népérien.

Les polynomes de Legendre présentent cet avantage. Ces derniers ont été introduits en
physique a propos de la théorie du potentiel Newtonien [AYANT]. Un polynéme de degré | est

défini de la facon suivante :

K

k/2

)= i. S (1 2I @2k s { / (4.15)
2z l-ki-2k) (k-1)2

Ces polynémes sont orthogonaux sur l'intervalle [-1;1] avec un poids uniformément

réparti. En pratique, il est commode de les normer en les multipliant chacun par un coefficient

(4.16).

2A+1 1 2| _(@-2k) w
= (4.16)
R(x)= 2 o kZ:; P ERIEER] 2k)'

11 est possible détendre la portée de ces fonctions afin qu'elles couvrent l'intervalle [— a; a]

4.17).
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e e -

Le produit de deux fonctions de ce type, l'une de la vatriable x, l'autre de y, est un élément

d'une base orthonormée pour J et pout toute fonction définie dans un rectangle. En utilisant des
doubles polynémes de Legendre pour décrire la densité de courant et en effectuant un
changement de variable, tous les termes a intégrer de (4.14) peuvent se mettre sous la forme
générale (4.18).

uP e [l]n(u2 +v2) (4.18)

L'Annexe IV présente les résultats de la double intégrale de (4.18) pour différentes valeurs
de p et q ainsi que dans le cas général.

L'utilisation de cette base de fonction semble donc étre une piste intéressante puisque le
calcul analytique peut étre mené jusqu'a son terme. Il reste maintenant a décrire la densité de

courant dans cette base pour déterminer la valeur du potentiel vecteur partout.

IT1.4. Conclusion sur le calcul exact des courants induits

Nous avons vu, au cours de cette partie, que la formulation des conditions aux limites sur
un conducteur, en vue du calcul analytique de courants induits était un probléme difficile. Seul le
cas des plaques infinies et celui des fils cylindriques admettent des solutions analytiques sans
approximation.

Pour ce qui concerne les conducteurs rectangulaires, une solution existe, mais elle est basée
sur une hypothese non réaliste puisque le champ autour du conducteur est supposé parfaitement
parallele et constant sur chacune de ses quatre faces. Nous avons ensuite exploré une piste
permettant d'obtenir une formulation complete du potentiel vecteur. Cette dernicre s'appuie sur
la décomposition de la densité de courant sur une base orthonormée constituée de doubles
polynémes de Legendre. Cette méthode sera approfondie dans de futurs travaux.

Face a la difficulté a surmonter pour établir la formulation exacte, nous allons présenter
d'autres calculs analytiques, basés sur des approximations et utilisés pour calculer les effets des

courants induits dans des conducteurs rectangulaires.
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IV. CALCULS BASES SUR DES APPROXIMATIONS

Dans cette partie nous présentons trois méthodes analytiques permettant : soit de prédire la
vatriation fréquentielle de la partie résistive et inductive d'un enroulement, soit d'élaborer des
circuits équivalents de transformateurs a conducteurs rectangulaires, soit d'évaluer les pertes par
effet de proximité dans des enroulements de transformateurs. Nous recensons les hypotheses sur
lesquelles ces outils reposent ainsi que les limites associés a ces modeles. Nous finissons cette

partie par la présentation de la méthode PEEC et de son extension puPEEC.

IV.1. Méthode de Dowell

Intéressons nous en premier a la méthode analytique la plus utilisée pour calculer les pertes
cuivre dans un transformateur, a savoir la méthode de Dowell [DOWELL-60]. Elle est basée sur
l'approximation d'un champ unidirectionnel, tangent aux faces des couches conductrices qui sont

séparées par de 'air et bobinées autour d'un noyau magnétique.

IV.1.a. Principe de la méthode

Cette méthode vise a calculer l'inductance de fuite et la résistance série d'un transformateur
a deux enroulements. Elle repose sur la solution de I'équation de diffusion dans une plaque
conductrice infinie (cf. I11.2.a). Pour appliquer cette méthode, les conducteurs doivent ressembler
a des plaques paralléles, ou pouvoir se ramener a un ensemble de plaques parall¢les. Le champ
magnétique doit étre parfaitement parallele aux plaques, ce qui suppose que les plaques
remplissent entierement la largeur de la fenétre du transformateur (Figure 4-10).

Une association de plaques supposées infinies, utilisées pour modéliser des enroulements
dans une fenétre de transformateur est présentée sur la Figure 4-16. Pour chaque couche de cet
empilement, comme pour la solution du probléeme des plaques infinies, le champ de proximité est
uniforme. Le champ propre de chaque couche est, quant a lui, antisymétrique et il vient s'ajouter
au champ créé par les autres conducteurs. On obtient ainsi le profil du champ total dans la

fenétre de bobinage (Figure 4-16).
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Figure 4-16 : Champ dans la fenétre du transformateur

En considérant que les conducteurs sont parcourus par un courant uniforme, le théoréme
d'Ampere permet d'obtenir la répartition du champ dans la fenétre du transformateur. Dowell

montre que, dans l'air, la valeur du champ magnétique H y(x) est indépendante de la fréquence et

peut étre trouvée en connaissant les courants portés par les enroulements. Dans les conducteurs
en revanche, le profil du champ varie en fonction de la fréquence. L.a méthode de Dowell
propose donc de le déterminer analytiquement en résolvant un probleme a une dimension. La

répartition du courant et les pertes sont ensuite déduits de ce résultat.

IV.1.b. Résistance et inductance d'une association de plaque

Sur la base des équations obtenue pour des plaques infinies (modéle unidimensionnel),
Dowell a développé des formules permettant de calculer directement la variation de la résistance
et l'inductance de fuite d'un enroulement en fonction de la fréquence. Ces formules s'appliquent
uniquement a une portion d'enroulement, définie comme un nombre entier de couches situés

entre une valeur nulle et une valeur maximal de la force magnétomotrice (Figure 4-17).

A y
he | © .
() - Portion
~ ® - d'enroulement
mleme .
couche 1 )
) b ” mm.f.

Figure 4-17 : Mod¢le unidirectionnel

La résistance et l'inductance d'une association de m plaques conductrices connectées en

série sont respectivement données par (4.19) et (4.20).
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2 - '
Rac = Roc [EM'+ m3 1[0} (4.19)
- .
Lac = Ler SV +(m _l)[D (4.20)
mz‘azhz‘

Avec | M =ghleothgh)=M "+ jM’

D =2ah [tanl{%j =D +jD

go [0 1+
P 1)

m : nombre de couches
h : épaisseur d'une couche

En développant les calculs, on obtient les expressions de la résistance et de l'inductance

d'un enroulement. Dowell nomme facteur de résistance Fr (4.21) et facteur d'inductance F_
(4.22) les quotients de ces quantités par leur valeur basse fréquence.

F = Rac - sinh(2X ) +sin(2x) . 2(m2 _1{2)( sinh(X)—sin(X)j .21y

Roc - cosf(zx)—cos(zx) 3 cost(X)+cos(X)

e s e SRS e o SR |

Ler

Avec X =

N

Les formules (4.21) et (4.22) sont issues de la résolution des équations de Maxwell 2 une
dimension. Cependant, elles nécessitent quelques hypothéses simplificatrices pour étre
appliquées. Les trois premieres permettent de limiter le probleme a une dimension et les deux
derniéres permettent de simplifier la complexité des solutions mathématiques.

«  Les couches conductrices occupent toute la largeur b de la fenétre de bobinage.

+  L'épaisseur d'une couche est plus petite que le rayon de courbure de cette couche.

«  La perméabilité du ferrite sur les cotés de la fenétre est considérée comme infinie.

+  Toutes les couches d'un méme enroulement possédent la méme épaisseut.

+  Le champ magnétique est nul d'un coté d'une portion d'enroulement et maximum
de l'autre coté.

La justification des trois premicres hypotheses est, bien entendu, que le champ soit tangent
aux plaques conductrices. La méthode de Dowell ne se limite cependant pas a ce genre de

conducteurs "plaque"”, puisque des le début, d'autres formes de conducteurs (rectangulaire, rond)
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ont été traitées. La géométrie de ces couches de conducteurs est alors modifiée en vue d'étre

ramenée a une plaque équivalente.

IV.1.c. Equivalence nappe de conducteurs-plaque

Prenons l'exemple de conducteurs rectangulaires répartis de facon régulicre dans une
fenétre de transformateur (Figure 4-18). Tant que les conducteurs ne sont pas trop espacés, le

champ possede toujours le profil désiré.

Figure 4-18 : Conducteurs rectangulaires

Pour ce type de conducteurs, Dowell a défini un facteur de remplissage image de la
proportion de cuivre dans la largeur de la fenétre (4.23). Ce facteur est encore appelé porosité. En
multipliant la résistivité initiale par ce facteur, une couche de méme épaisseur qui occupe toute la
largeur de la fenétre a la méme résistance que les fils initiaux en paralleles.

_NI@

5 Avec N; : nombre de conducteurs par couche 4.23)

Pour tenir compte de ce facteur dans les expressions de la variation de la résistance et de

l'inductance, il faut remplacer la valeur de X par X (4.24) dans (4.21) et (4.22)

X' =2 =x{1 (4.24)

La justification et l'influence de la porosité ont donné lieu a de nombreuses publications.
[ROBERT-99] présente d'ailleurs de facon tres détaillée, I'erreur commise par Dowell dans son
article initial.

Les conducteurs rectangulaires (ou carrés) ne sont pas les seuls a étre pris en compte.
Dowell a aussi proposé une approche pour des fils circulaires, transformés en conducteurs carrés

puis en couche conductrice équivalente (Figure 4-19).
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O00Q 1d
1 couche gQ 000 COEE 3n

Derniére couche Q Q Q Q Q |

Figure 4-19 : Transformation de conducteutrs ronds en plaques

Les conducteurs ronds de diametre d sont transformés en carrés de méme surface et de
coté h (4.25). Les carrés sont alors accolés puis le rectangle obtenu est étendu a la hauteur du
bobinage sans changer son épaisseur. Enfin, la résistivité est ajustée pour conserver la résistance

en continu. Les expressions de la résistance (4.21) de l'inductance (4.22) sont ensuite modifiées

pour tenir compte de cette transformation. Il faut alors remplacer la valeur de X par X~ (4.26).

h= d\/g = 0.88ad (4.25)

4 32
«+ _h d (4 174 d 4.26
X =—\Jn==|—np==| = Ju— ( )
sV7 cSVﬂI7 5(71) t¥2

Sans plus s'étendre sur la méthode de Dowell puisque de nombreux auteurs l'ont déja fait,

nous allons maintenant présenter ses limites et son utilisation dans des transformateurs planar

IV.1.d. Limites en général et dans les transformateurs planar

La méthode de Dowell utilise un modele simplifié unidimensionnel. C'est la technique la
plus utilisée dans le monde industriel pour calculer des pertes cuivres d'un composant passif.
Cependant, l'hypothese concernant le champ, a savoir que ce dernier ne présente qu'une
composante tangente la couche de conducteur n'est que trés approximativement vérifiée dans un
composant réel. En effet dans les transformateurs, différents éléments modifient I'allure supposée
de ce champ. Trois facteurs peuvent avoir une importance fondamentale.

Premicrement, les couches sont supposées occuper la majeure partie des fenétres de
bobinage du transformateur. Cette hypothése est souvent respectée dans les transformateurs
bobinés, malgré le fait qu'une distance d'isolement est généralement requise entre les spires et le
circuit magnétique. En technologie planar, cette hypothese est souvent loin d'étre respectée. Si on
revient aux descriptions des fenétres de transformateur présentées dans le Chapitre 3, on
s'apercoit que les conducteurs sont loin d'étre répartis sur une fenétre complete.

Dans un deuxieme temps, lorsque les enroulements sont constitués de conducteurs
distincts, le champ n'est pas souvent tangent aux conducteurs : il a tendance a tourner autout.

Clest d'ailleurs le cas dans le transformateur présenté au Chapitre 3. Le transformateur que nous
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étudierons au Chapitre 5 ne comprendra qu'une seule spite par couche. Dans ce cas, 'hypothése
du champ tangentiel sera respectée.

La troisicme limitation apparait lorsque le composant bobiné comporte un entrefer. Ce
dernier vient modifier de fagon notable le champ dans la fenétre en créant un flux de fuite
parasite pres de l'entrefer. Le transformateur que nous avons eu l'occasion d'étudier et de
caractériser finement (Chapitre 2) possede un large entrefer. De part son environnement
d'électronique de puissance, il sert a la fois d'inductance pendant une demie période et de
transformateur pendant l'autre.

Pour ces trois raisons, le comportement fréquentiel de ces transformateurs planars ne peut
étre déduit des formulations analytiques de Dowell. La géométrie trés particuliere des fenétres et

des conducteurs nous oblige a utiliser d'autres méthodes.

IV.2. Circuits équivalents de plaques

La seconde méthode que nous allons présenter est appelée méthode des circuits équivalents
de plaques. L'approche analytique proposée ici repose sur des études précédentes [KRERADEC-
96] [SCHELLMANNS-00], dont le principe consiste a considérer un transformateur comme un
empilement de plaques conductrices, isolantes et magnétiques. Toutes ces plaques sont supposées
infinies. Elles sont constituées de matériaux supposés linéaires, homogenes et isotropes, décrits
par leur perméabilité et leur permittivité complexes. Les échanges d'énergie se font par des ondes
planes, petpendiculaires aux plaques. Cette approche permet d'associer, a chaque couche

traversée, un circuit équivalent électrique.

IV.2.a. Circuit équivalent associé a une plaque

Pour développer l'approche unidirectionnelle, considérons wune plaque infinie,
perpendiculaite a Oz, d'épaisseur a, dont une portion de hauteur b et de profondeur ¢ est prise
en considération (Figure 4-20). Cette plaque est exposée a des ondes planes incidentes et
réfléchies sur ses deux faces. L'excitation magnétique H est parallele a Oy. Si la plaque est
conductrice, une alimentation électrique, caractérisée par un courant | et une tension V , peut
étre reliée a cette couche. Un courant de conduction paralléle a Ox circule alors a I'intérieur. La
couche est soumise a trois flux de puissance, une puissance d'entrée, une puissance injectée et une

puissance de sortie.
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Figure 4-20 : Plaque élémentaire
Les relations liant les six variables externes (E4 et Hy en entrée, Ey et Hy en sortie ainsi

que | et V) admettent une écriture matricielle. La matrice 3x3 impliquée est symétrique (systeme

passif) et le théoreme d'Ampére montre que le courant | est lié aux excitations Hy et Hy

appliquées sur les deux faces (4.27).

Hy—Hg=1J 4.27)

En définitive, la relation matricielle se réduit a deux équations [KRERADEC-96] qui se

représentent sous forme quadripolaire (Figure 4-21).

Eq-Es=Z,H,+Z,0 (4.28)
By —Es=-Z,Hy4+Z, 0 4.29)
Avec 3 _l
b .z=Y_Ec¢ (4.30)
E=_V Il Jb
=
c
Hyg Z Z Hgq
ZZ
Eq J Eq
E]

[

O

Figure 4-21 : Schéma équivalent sous forme quadripolaire

On peut modifier la Figure 4-21 afin d'introduite la tension V et le courant |

d'alimentation a la place du champ électromoteur Eg et le courant par unité de longueur J. Ces

quatre grandeurs sont liées par (4.30). Le schéma peut donc étre modifié en conséquence en

utilisant un coupleur parfait de rapport \/% (Figure 4-22).
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Figure 4-22 : Circuit électrique équivalent d'une plaque conductrice
Les impédances Z; et Z, dépendent du déphasage ¢ (4.31) et de l'atténuation A (4.32)
provoqués par la traversée du milieu d'épaisseur a ainsi que de I'impédance caractéristique Z, de
ce milieu (4.33).

p=w /HE F) (4.31)

A=ei? (4.32)
7 = \/E (4.33)
V&

Z, et Z, s'expriment alors simplement selon (4.34) et (4.35).

7,=2, ﬁ =270 Dar(gj (4.34)

2A 1
Z, =27 =
2= %102 T Binlg)

(4.35)

En basse fréquence, ces expressions se simplifient. Les impédances Z; et Z, sont alors
homogenes respectivement a une inductance (4.306) et a une capacité (4.37), tout au moins si u et

& ne varient pas avec la fréquence.

enBE z =z Y=jmmpf - pl=L (4.36)
2 2 2
1 1
enBF. Z,=7,>=—~ = gla=C (4.37)
9o Wk

Lorsque plusieurs couches paralleles sont traversées les unes a la suite des autres, il suffit de
relier leurs quadripoles représentatifs en cascade pour obtenir le circuit équivalent de I'ensemble.
Grace a cette technique, le probleme de modélisation électromagnétique se réduit a un simple

probleme de circuiterie électrique.
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IV.2.b. Expressions des impédances pour les trois types de plaque

Le circuit présenté sur la Figure 4-22 est général mais, pour étre utilisé, il doit étre
personnalisé pour chaque type de matériau. Par exemple, seules les couches conductrices
nécessitent une alimentation électrique. Les autres types de matériaux, non alimentés, se

représentent simplement par un dipole série (2Z;). Pour étudier le comportement d'un

transformateur, trois types de milieu doivent étre distingués : conducteur, isolant et magnétique.

Nous allons maintenant traiter ces trois cas particuliers.

IV.2.b.d. Couche conductrice (Cuivre...)

Une plaque conductrice est définie par sa résistivité p=— et son épaisseur ef. Pour un
o

conducteur, la permittivité € est directement reliée a la conductivité o (4.38). Le déphasage ¢ et

l'impédance caractéristique s'expriment alors avec (4.39) et (4.40).

e=-2_ (4.38)
j L
o L ep (4.39)
= |—u. ep=1-j)=L
#= o=t ep= (1= ]}
. N1
Z = IDLUH)HIJ.OZ(1+1)E (4.40)

e . /12 s A s
En posant X:Ep’ les expressions des éléments Z;, et Z, du quadripdle équivalent se

mettent sous la forme :
_ inh(x) - sin(x) + j [[sinh(x) + sin(x)] 441
2710 cosHx) + cogx) @4

Z, = 1y (2 Dginh(x) [cos(x) + cosf(x) [ :;r;(é)zj()j_[[:s;;;(:)) [cos(x) - cosi(x) [sin(x)] (4.42)

Avec = ep
o

ro = 1 : Valeur de Z, en B.F.
ola

IV.2.b.ii. Couche d'air (ou d'isolant)

Contrairement a une couche conductrice, I'approximation B.F. d'une couche d'air est
valable tres haut en fréquence. Une couche d'air d'épaisseur ef_a se modélise donc simplement
par un dipdle dont I'impédance est donnée par la relation (4.43) : c'est une inductance.

Z,=ilw,ep_a < peep_a=L (4.43)
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IV.2.b.iil. Matériau magnétique (Ferrite)

Une couche magnétique est caractérisée par son épaisseur ep_f et sa perméabilité¢ p, .
L'approximation B.F. étant valable trés haut en fréquence, comme pour modéliser une couche
d'air, le modele le plus simpliste est une inductance (4.44). Ses pertes peuvent cependant étre
prises en compte de diverses manieres. Une résistance en parallele peut étre ajoutée a I'inductance
magnétisante en premiere approximation. D'autres modeéles plus élaborés ont été développé
[KERADEC-03], mais leur utilisation n'est pas justifié¢e dans la gamme de fréquence envisagée
ici.

Z¢ =ilwlg Oy Cep_f = popep_f =L (4.44)

IV.2.c. Plaque constituée de fils paralléles connectés en série

Les plaques invoquées traditionnellement dans le cas de transformateurs bobinés sont des
regroupements de n, conducteurs connectés en série et transformés en rectangle équivalent par
la méthode de Dowell [DOWELL-66]. Nous avons vu dans la partie IV.1.c comment procéder a
la transformation de conducteurs cylindriques en plaques équivalentes. Au niveau du schéma
équivalent, une plaque de n; conducteurs cylindriques sera représentée par le circuit de la Figure
4-23. Le nombre de conducteurs est introduit a l'intérieur du coupleur pour respecter le théoreme

d'Ampere.

Figure 4-23 : Circuit équivalent d'une plaque de n, conducteurs

IV.2.d. Groupement de plaques conductrices identiques

Nous venons de voir qu'une couche équivalente pouvait étre constituée de plusieurs
conducteurs cylindriques ou rectangulaires, connectés en série. Un transformateur est
généralement constitué de plusieurs couches de ce type, reliées en série ou en parallele. Chaque
couche se représentant a la maniere de la Figure 4-23, la multiplication des couches induit

forcément une complication du circuit électrique. Des regroupements de couches sont possibles
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en vue de limiter le nombre d'éléments du circuit équivalent et réduire sa complexité. Nous allons

maintenant voir comment mettre des couches en série ou en parallele.

IV.2.d.1. Mise en série de couches conductrices
n couches identiques de n; spires sont électriquement reliées en série. Chaque couche
Ry . o . i s 12
élémentaire, séparée de sa voisine par une zone d'air (dimpédance Z,), a pour éléments
caractéristiques Z; et Z, (Figure 4-24).

N, couches

—

1¢e couche air 2¢me couche air

Figure 4-24 : n; couches de n. spires en série

Le schéma équivalent de cet ensemble, issu de [SCHELLMANNS-00], est donné par la
Figure 4-25.

Xs Xs

=
P
Tl
<
(7]

Figure 4-25 : Circuit équivalent d'un enroulement de n; couches de n; spires en série

Les impédances Xs (4.45) et Ys (4.46), s'expriment en fonction des éléments Z; et Z,

d'une couche de cuivre et de I'impédance Z, de 'air séparant chaque couche.

xs=nz, + 0"tz (4.45)
2 _

vs=22 - n'—l(zz1 +7,) (4.46)
n, 6n

IV.2.d.1i. Mise en paralléle de conches conductrices

La mise en parallele de couches conductrices identiques consiste a relier en parallele les
alimentations électriques de ces couches (Figure 4-20). Cette représentation peut étre simplifiée

(Figure 4-27) car tous les coupleurs impliqués présentent le méme rapport de transformation.
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N} couches

/1% couche air 2éme couche air

Figure 4-26 : n; couches de n. spires en parallele

N} couches
/1% couche air 2éme couche air \
Zl Zl Za Zl Zl Za
zZ, Z;

Figure 4-27 : Simplification du schéma équivalent de n; couches de n; spires en paralléle a un seul

coupleur

Nous allons maintenant regrouper ces n; quadripoles en seul (Figure 4-28).

Xp Xp

Figure 4-28 : Circuit équivalent d'un enroulement de m couches de n, spires en parall¢le

En coupant les impédances d'air en deux parties égales, le circuit électrique de la Figure

4-27 se rameéne a une succession de quadripoles symétriques identiques (Figure 4-29). On a alors
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Z, =7+ 76‘ Pour établir le schéma équivalent dans cette configuration, il est commode d'utiliser

les propriétés des quadripdles symétriques.

L'impédance caractéristique Z; d'un quadripole est définie

21 21 de facon telle que, lorsqu'un qu'un quadripdle est chargé

par cette impédance, l'impédance vue de son entrée est

Z; Zg égale a Z.. Cette impédance caractéristique peut

o o s'exprimer en fonction des impédances Z; et Z, de sa

représentation en T (4.47). Avec cette impédance de

Figure 4-29 : Quadripdle symétrique et , . .
& Q potesy d charge, l'atténuation en tension vaut Gva (4.48).

impédance caractéristique

Z.=\Z?+222, (4.47)
Gva= %2 (4.48)

Lo+ 42,
Si N quadripdles identiques sont placés en cascade, l'impédance caractéristique vue de
l'entrée de l'ensemble vaut aussi Z, et le gain en tension vaut Gva". En partant de ces deux
valeurs, les expressions des deux impédances Xp et Yp du quadripole en T équivalent (Figure

4-28) sont données par (4.49) et (4.50) (cf. Annexe V).

_ N
xp:zclg_"aN (4.49)
1+Gva
N
Yp= zc% (4.50)
1-Gva

Afin de faire apparaitre, dans le circuit de la Figure 4-27, une succession de quadripoles
> b
identiques, chaque couche conductrices a été associée a une demie couche d'air. Sur les faces

d'entrées et de sortie d'un bloc de couches en parallele, il faut maintenant oter cette demie couche
d'air en soustrayant son impédance de Xp. On obtient ainsi lI'impédance X'p (4.51) de la
représentation finale de I'enroulement.

—~uaN
X'p=2 ﬂ_z_za (4.51)

‘1+Gva"
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IV.2.e. lllustration de la méthode

Considérons un transformateur a deux enroulements monocouches réalisé sur un noyau de
type EP. Il possede une symétrie de révolution autour de son axe Ox. Apres déroulement,
l'agencement de ses couches ressemble a un empilement (Figure 4-30) dont la profondeur ¢ est
prise égale a la longueur de la spire moyenne. La hauteur b est égale a la largueur des couches.
Chaque couche conductrice est séparée par une couche d'isolant, magnétiquement équivalente a
de l'air. Le nombre de spires du primaire (n,) ainsi que celui du secondaire (n;,) du
transformateur sont introduits dans les rapports de transformation des coupleurs qui assurent

I'alimentation des couches.

Ferrite
Air
Primaire
Air
Secondaire
Air
Ferrite

Figure 4-30 : Circuit équivalent établi par la méthode des plaques d'un transformateur deux enroulements

Apres plusieurs transformations de circuit classique, le schéma de la Figure 4-30 se
représente aussi sous la forme, plus habituelle, d'un modele en 7 (Figure 4-31). Toutes les

impédances introduites dépendent de la fréquence. L'impédance équivalente du circuit a vide

dépend essenticllement de limpédance magnétisante 77 E(le +Zas+Zf1). En pratique,

l'impédance du ferrite (Z;,) est prépondérante dans cette expression.
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2 2
ni 2y 0Ly nfZy  n? Zy, 7{ Lo

—{ 1 I
2 LV
N1\ p M s Ny
07 //o
1 \Y/
VP ’712 (Z 5 ’712 Zi» %/ é s

2 2 .
/11 z f1 171 Z f2 [ \\ Impédances souvent

| | négligeables devant
Cc
avec /1y =My,

Figure 4-31: Circuit équivalent au transformateur de la figure 8

\J celles liées au ferrite

II faut cependant étre critique vis-a-vis de ce modele. Ce dernier est valable, lorsque les
conducteurs, ou plutot les couches de conducteurs, occupent toutes la méme largeur, sont alignés
face a face et que, sur toutes les surfaces conductrices, l'excitation magnétique est constante et
parallele a la surface. Une limitation supplémentaire provient du fait que seul le champ électrique
considéré est paralléle aux couches. Ce modele ne peut donc pas rendre compte des effets
électrostatiques.

En dépit de ses limitations, cette méthode présente l'intérét de transcrire le comportement
magnétique en un circuit équivalent et nous verrons, dans le chapitre 5 qu'elle peut nous servir
pour expliquer quantativement la mauvaise répartition du courant entre les couches parallcles

d'enroulement.

IV.3. Perméabilité complexe

Pour tenir compte des effets de courants induits dans un conducteur au cours de
simulations électromagnétiques, le maillage du dispositif est essentiel. En effet, au moins deux
mailles doivent étre présente dans I'épaisseur de peau, afin que le systeme puisse étre résolu de
fagon correcte. Au vu de la complexité de certains dispositifs a simuler, le maillage est tres
difficile a réaliser et nécessite des ordinateurs tres puissant.

Afin de remédier a ce probléme de surcharge mémoire, lorsque l'on s'intéresse aux pertes
par effet de proximité dans un composant, la méthode dite de la "perméabilité complexe", ou "u-
complexe", a été introduite. Elle consiste a considérer qu'une zone conductrice comprenant des

conducteurs et de l'air est homogene et de perméabilité complexe p* (p* =p'+jOu"). Clest donc

une technique d'homogénéisation et p* est choisi pour que le volume considéré conduise aux
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mémes échanges énergétiques que le systéme initial. A partir du moment ou le conducteur n'est
plus le siege d'effets de peau ni de proximité (puisque sa conductivité g a été intégrée dans la
perméabilité p*), la regle des deux mailles dans I'épaisseur de peau ne se justifie plus.

De nombreuses études ont été menées par différents auteurs pour trouver la perméabilité
complexe de conducteurs ronds [NAN-05] ou de formes diverses [GYSELINCK-05]. Au sein de
notre laboratoire, les travaux sur ce sujet ont été initiés afin de calculer les pertes par effet de
proximité dans une nappe de conducteurs cylindriques [RERADEC-91]. Ces travaux ont ensuite
été approfondis dans le cas de transformateurs de distribution dans le cas 2D [MOREAU-98],
puis dans le cas 3D [JOAN-04] [MOREAU-05] et, plus récemment, au cas particulier des
transformateurs planars [PHUNG-006-1].

IV.3.a. Equivalence pour une plaque-Modé¢le 1D
Le principe de base consiste a attribuer, a une zone de conductivité o, une perméabilité
complexe absorbant la méme puissance complexe lorsqu'elle est soumise a un champ incident
Ho homogene. Le calcul analytique direct de la perméabilité équivalente est ici un calcul a une

dimension. On considére que le champ incident n'est pas modifié par la plaque infinie (Figutre

4.32).

HO AY z
p. 4
2b I .y
B
Ho

Figure 4-32 : Mod¢le une dimension pour une plaque infinie

Le champ dans la plaque peut se mettre sous la forme (4.52) et la puissance complexe

s'exprime en fonction de cette valeur (4.53).
H X(y) =H, %—”h(%) avec a = —12_1 (4.52)

ply)== 33+ juaHH
H2Y - cod &Y H 2V 4 cod &Y (4.53)
o o . o 1)
+j0
2b 2b 2b 2b
cn — |+Cc0% — cn — |+Cc0§ —
K} E) E) K}

En intégrant ensuite cette puissance sur I'épaisseur du conducteur, on obtient l'expression

1
g

ZipaH g

de la puissance pénétrant dans la plaque (4.54).
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P= [ plydy

b
b

= [ns S@'Si”@+,-;”(?J+Sm(?) 54
o 3] 3ol

En remplacant le matériau conducteur par un matériau 'magnétique’, les pertes dans ce

dernier s'expriment suivant (4.55
p

P= Mt @HH = j fu+ | O )wHH (4:59)

L'équivalence s'effectuant au niveau de I'égalit¢ des puissances, les valeurs de la

perméabilité complexe (4.56) se déduisent de l'identification de (4.54) et (4.55).
._(ij . (ij
sh = |+sin =
_ns| "o )™M s
"2 r(ij {ij
ch == |+cog —
J J (4.56)
2b . (2b
s = | -sin —
o] 5 o5)
W {ij {ij
ch == |+cog ~—
o o

Les valeurs de perméabilité obtenues, tres simples a implémenter dans logiciel de calcul,

sont exactes si la plaque est considérée comme infinie et que le champ incident sur ses faces est

uniforme. En pratique, ces conditions sont tres difficile a obtenir.

IV.3.b. Extension au mod¢le 2D et limites

Pour étendre cette méthode unidimensionnelle a deux dimensions et déterminer une
perméabilité anisotropique, un calcul est mené en considérant que le champ Hg de la Figure 4-32
subit une rotation de 90° et est maintenant perpendiculaire a la plaque [MOREAU-98]. On voit
ici apparaitre de facon notable les limites de cette méthode. En effet, le champ parfaitement
tangentiel sur les faces d'un conducteur ne peut étre réaliste que si l'on s'intéresse a une plaque
infinie. A partir du moment ou le conducteur considéré est fini, des effets de bords apparaissent
et les champs n'ont pas du tout la forme désirée, nécessaire a l'application de la méthode 1D dans
les deux dimensions. Le calcul de la perméabilité complexe, dans ce cas, est sujet a des erreurs

significatives, limitant grandement ['utilisation de cette méthode.
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IV.3.c. Equivalence pour un réseau rectangulaire de fils méplats-

Application aux transformateurs planar

Nous avons collaboré avec l'équipe modélisation afin d'appliquer la méthode de la
perméabilité complexe a un transformateur planar en 2 et 3 dimensions [PHUNG-006-1]. Le
principe de calcul est basé sur I'hypothese qu'il y a une infinité de conducteurs rectangulaires
identiques, disposés selon un réseau périodique rectangulaire (Figure 4-33). Dans ce cas, la
contribution de chaque conducteur est négligeable par rapport au champ total. Pour créer un
champ parfaitement horizontal autour du conducteur, on fixe les conditions aux limites d'une

cellule élémentaire, qui, pour des raisons de symétrie, correspond au quart d'un conducteur.

N
N
N

Cellule élémentaire

no

Figure 4-33 : Paquet de conducteurs et cellule élémentaire

La simulation, tres simple, d'une cellule élémentaire a l'aide d'un logiciel de calcul éléments
finis permet de déterminer la perméabilité complexe p* a attribuer a une cellule.

Une simulation complete d'un transformateur planar a deux enroulements a ensuite été
réalisée afin de tester cette technique d'homogénéisation. Les résultats de la simulation avec
perméabilité complexe sont comparés a une simulation du dispositif réel, maillé en fonction de
I'épaisseur de peau. Les résultats sont tres intéressants puisque, pour un transformateur constitué
d'une spire primaire et de deux couches secondaires de cinq spires chacune, les évaluations de la
puissance dues aux effets de proximité dans le secondaire a vide sont correctes a 6% pres.

Dans le cas d'une simulation en 3 dimensions du méme dispositif, les résultats sont encore
plus intéressants. En effet, a 500kHz, les pertes calculées a I'aide de la perméabilité complexe sont
surestimée de 10%, mais pour un temps de calcul réduit a 1 minute et demie, alors que le calcul

¢lément fini complet demande plus de 12 heures.
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IV.3.d. Conclusion sur la méthode de la perméabilité complexe

Nous venons de présenter une technique de calcul permettant de déterminer les pertes par
effet de proximité dans un transformateur. Cette méthode, dite de perméabilit¢ complexe, donne
des résultats intéressants mais elle est cependant batie sur des hypothéeses de champ souvent non
respectées dans la réalité. L'autre défaut de cet outil est qu'il n'est développé en deux dimensions
que grace a des simulations électromagnétiques et non de facon analytique. Le calcul analytique a
une dimension (plaque) est valable sous condition que le champ considéré soit bien tangentiel aux
différentes plaques conductrices.

Nous retrouvons ici la méme hypothése restrictive que pour les autres méthodes décrites
plus haut. Pour éviter de recourir a de telles considérations sur la forme du champ dans une
fenétre de transformateur, nous allons maintenant nous attarder un peu sur une méthode ne

nécessitant aucune hypothese de ce genre, la méthode PEEC.

IV.4. Méthode nPEEC

Les méthodes introduites ont montré leurs limites lorsque le champ n'est pas parfaitement
tangent aux conducteurs. Sans faire aucune hypothéese sur le type de champ, ni sur la répartition
du courant dans les conducteurs, une méthode a été mise au point par [RUEHLI-74] pour
chercher le circuit équivalent de systemes composés de multiples conducteurs. Cette méthode est
connue sous l'abréviation PEEC (Partial Element Equivalent Circuit). Elle consiste a diviser tout
conducteur parcouru par un courant non uniforme en un assemblage, en paralléle, de
conducteurs plus fins parcourus chacun par un courant uniforme. S'ils sont suffisamment fins,
ces conducteurs ne sont plus le siege de courants induits.

Des études ont été menées, au sein de notre laboratoire [CLAVEL-96], afin d'utiliser cette
méthode pour accéder a la répartition des courants dans des conducteurs rectangulaires. Elles ont
abouti lieu a la création d'un logiciel de calcul d'inductances de cablage InCa® [INCA]. De
nombreuses études ont ensuite mis a profit cette méthode et ce logiciel, notamment pour réduire
les pertes d'un jeu de barres de distribution [GUICHON-01] et pour connaitre la répartition du
courants dans des interconnexions d'électronique de puissance [MARTIN-05] ou tout
récemment, dans des redresseurs forte puissance [AIME-06].

L'utilisation de la méthode PEEC a longtemps été restreinte a des conducteurs seuls ou
multiples mais positionnés dans l'air, car les matériaux magnétiques ne pouvaient pas étre pris en
compte. Des travaux récents de notre équipe ont abouti a développer une formulation spécifique,
exploitable en présence de matériaux magnétiques [GONNET-05]. Cette méthode plus complete

est maintenant connue sous le nom de puPEEC.
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IV.4.a. Principe de la méthode PEEC

Des conducteurs massifs, parcourus par des courants et soumis a des effets de peau et de
proximité sont décomposés en une multitude de conducteurs élémentaires qui sont supposés

parcourus par des courants uniformes (Figure 4-34).

Conducteur élémentaire
Conducteur massif discrétisé dans lequel le courant

\ (_\ est supposé uniforme

Figure 4-34 : Discrétisation d'un conducteur massif en conducteurs élémentaires

Chaque conducteur élémentaire peut étre représenté, de facon schématique, par son
inductance partielle, sa résistance propre et les mutuelles partielles entre ce conducteur et tous les
autres conducteurs élémentaires. D'un point de vue électrique, la relation matricielle (4.57)

regroupe toutes les relations qui résultent de cette représentation.

V1=[z]ch]

[Z]: R + L M;;
0

(4.57)

Tous les fils élémentaires d'un méme conducteur sont ensuite reliés électriquement en
paralléle. Toutes les tensions de la matrice [V] sont, dans un premier temps, supposées égales
mais nous reviendrons sur l'importance de cette mise en paralléle a la fin de ce chapitre. Un
exemple de circuit équivalent obtenu pour un conducteur découpé en quatre cellules élémentaires

est présenté sur la Figure 4-35.
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Conducteur
massif
discrétisé
~
i A Ll Schéma
Mise en paralléle des électrique
conducteurs squivalent
élémentaires equivalen
J

Figure 4-35 : Schéma équivalent obtenu apres discrétisation d'un conducteur massif

A ce stade de la présentation de la méthode PEEC, il est nécessaire d'introduire la notion
d'inductance et de mutuelle partielle. La définition habituelle de l'inductance suppose qu'elle est
associée a un circuit fermé. Pourtant, chaque portion d'un circuit contribue a l'inductance totale
d'une boucle de courant. En conséquence, l'inductance partielle peut étre définie a condition de
considérer aussi la contribution a l'inductance crée par un segment sur un autre [SCHANEN-00].
D'un point de vue mathématique, ceci se traduit par la formulation (4.58), Mp représentant la
mutuelle partielle entre le segment n et le segment m. Dans le cas ou m=n la valeur obtenue
correspond une inductance partielle.

1 _— > . . J
MP :I_ J' A T Auec. Ag  : Potentiel vecteur créé par le segment Sy, (4.58)
S, | : Courant dans le segment

Le schéma équivalent obtenu (Figure 4-35) est constitué¢ d'éléments localisés. Cela signifie
que I'énergie du systeme peut toujours étre transcrite par des éléments localisés a condition d'en
introduire un nombre suffisant.

La méthode PEEC présente un autre avantage important. L'air entourant le systeme n'a pas
besoin d'étre maillé puisque I'énergic est totalement calculée dans les régions conductrices. Pour
des simulations de dispositifs nécessitant un maillage important en éléments finis, ce dernier peut
étre allégé de facon drastique puisque seuls les zones conductrices doivent étre maillés (découpés
en zones élémentaires).

Les formules, nécessaires pour calculer les éléments des schémas équivalents dans le cas de

conducteurs rectangulaires, sont présentées dans [CLAVEL-96] ou [GUICHON-01]. Ces calculs
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ne sont valables que si les conducteurs élémentaires sont paralleles ou perpendiculaires entre eux.

Toutefois, ces hypothéses ne constituent pas une limitation incontournable de la méthode.

IV.4.b. Prise en compte des matériaux magnétique-Extension au uPEEC

La méthode PEEC a longtemps été limitée, en terme d'utilisation, a des dispositifs
composés uniquement de conducteurs et excluant tout matériaux magnétique. Lors de ses
travaux de these, Jean-Paul Gonnet [GONNET-05] a développé une méthode permettant de
prendre en compte ces matériaux magnétiques. L'utilisation de la méthode PEEC n'est donc plus
limitée aux conducteurs seuls. Des matériaux magnétiques peuvent étre présents sous réserve
qu'ils soient linéaires homogenes et isotropes, autrement dit qu'ils soient descriptibles par une
perméabilité complexe et une résistivité.

Dans la méthode nPEEC, les dispositifs incluant un matériau magnétique sont modifiés en
un dispositif équivalent (Figure 4-36). Des courants de surface sont ajoutés a l'interface séparant
le milieu magnétique de l'air. On obtient ainsi un dispositif n'incluant plus que des courants
circulant dans l'air et dans lequel le potentiel vecteur et I'induction sont identiques aux champs
initiaux [KERADEC-05] (ce qui n'est pas le cas de l'excitation magnétique a l'intérieur des

matériaux magnétiques).

I —
’ Dispositif initial‘ ’ Dispositif équivalent poul etB
Matériau Ai —
magnétiqueur >1
Ban Btm Bnm Htm
Pas de — N N S [ — <“— Eléments de
courants de BnaT Bt, K; K; K3 Bn, Ht. K surface

surface a n

81 81

Bn, =Bn, ; Ht, =Ht, = Bt, =1, Bt,

Figure 4-36 : Courants de surface a l'interface entre les milieux

Le champ créé en tout point d'un tel systeme est la somme des contributions des courants
sources et des courants de surface. Si le matériau n'est pas purement magnétique (o #0), ou si
des conducteurs sont présents dans le dispositif étudié, ces derniers doivent, comme le requiert la
méthode PEEC étre subdivisé en conducteurs élémentaires. Dans ce cas, les éléments surfaciques
et les conducteurs élémentaires contribuent a la création du champ dans tout l'espace.

La complexité de mise en ceuvre d'une telle méthode nécessite un solveur numérique pour

tenir compte de l'influence de tous les éléments, conducteurs ou courants surfaciques, dans le
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calcul du champ total. Malgré cette complexité apparente, nous allons présenter une approche

analytique visant a évaluer ces courants de surface.

IV.4.c. Vers une formulation analytique des courants de surface pour des

fenétres de transformateur

Intéressons nous de facon plus précise, aux conditions de passages entre les deux surfaces
de la Figure 4-36 et a I'écriture matricielle qui en découle. La continuité de l'excitation tangentielle
du systéme initial induit une discontinuité de I'induction tangentielle : Bt,, = 4, Bt, .

Par définition, dans le systeme équivalent, les inductions sont identiques. Puisque ce
systeme n'inclut plus de matériau magnétique, les excitations tangentielles sont de part et d'autre
de la surface dans un rapport W, et puisqu'il y a discontinuité, c'est qu'un courant K circule sur la
surface. Ce courant ajoute une excitation tangentielle d'un coté et il soustrait la méme de l'autre
coté. Ainsi, si Ht est l'excitation tangentielle existant sur un point de la surface lorsque aucun

courant superficiel ne circule en ce point, on a:

Ht+5 1
2 _ = (4.59)
He- K wr

2

Cette relation (4.59) permet d'exprimer K en fonction de l'excitation tangentielle et de la

valeur de la perméabilité du matériau magnétique (4.60).

K =—2Ht Hr : (4.60)
U

Le premier objectif de la méthode étant de calculer les interactions entre deux fils fins
élémentaires, nous cherchons ici le champ créé par un fil unique dans tout l'espace. Le champ
tangentiel présent dans (4.60) peut se décomposer en deux parties. La premicére contribution,

Hwt, est due au fil source parcouru par un courant | . La seconde, Hst, est générée par tous les

courants de sutface. L'équation (4.60) peut donc s'écrire sous la forme (4.61).

-1
K =-2{Hwt + Hst) r = (4.61)

M +1
Le champ tangentiel créé par le fil source en un point s'exprime donc simplement en
fonction du courant de surface au méme point et du champ généré par tous les courants de
surface (4.62). Ce dernier dépend linéairement de tous les courants de surface, donc la relation

(4.62) peut aussi s'écrire de facon matricielle (4.63).
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Hwt=- S B g (4.62)
2y -1
1y +1
Hwt, = - ==K, - Hst Hst =Y U; K| 4.63
=g g st avee an].,J, (4.63)

En définitive, l'excitation tangentielle que crée un fil pres d'un élément de surface, peut
s'écrire en fonction des courants de surface uniquement (4.64). La matrice de transformation [V]
inclut une partie qui dépend du courant de surface de I'élément considéré et une autre qui traduit

l'influence de tous les autres courants de surface.

[Hwt] =[V]K] (4.64)
+1
avec V. =—1 Hr . —=U. . et O ; : symbole de Kronecker
i 2 —1 M i i, Sy
r

Finalement, la relation (4.64) peut étre inversée (4.65) afin de trouver le courant de surface

qui circule partout sur le systeme équivalent.

[K]=[v] ™ [Hwi] (4.65)

Dés que les courants de surface sont connus, le potentiel vecteur di au conducteur
¢lémentaire peut étre connu partout. Cette méthode de calcul pour déterminer les courants

surfaciques est valable pour toutes les positions de la source de champ. Pour un dispositif fixé, les

matrices U, V et V! restent inchangées quelque soit la position du fil source.

IV.4.d. Exemple de calcul : Fil dans un cylindrique magnétique

Les transformateurs qui nous intéressent sont composés de conducteurs rectangulaires et
entourés par un circuit magnétique. Ils sont donc intégrables dans une approche uPEEC.
Cependant, le calcul complet dans une géométrie suffisamment réaliste pour représenter un
transformateur demande encore un peu de temps et quelques simplifications complémentaires.
Nous allons revenir a un exemple simple afin d'illustrer la méthode a appliquer pour effectuer le
remplacement du matériau magnétique par des courants de surface.

Pour appliquer la technique de calcul de courants de surface, prenons l'exemple d'un

cylindre magnétique parfait (sans pertes) de rayon R et de perméabilité p, (Figure 4-37). Nous

cherchons l'induction créé par un fil localisé en (rw,éw) et parcouru par un courant | .
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Figure 4-37 : Cylindre magnétique

Le potentiel vecteur créé par ce fil seul a l'intérieur du cylindre est décrit en coordonées
cylindriques par l'expression (4.60). Le courant dans le fil est multiplié par la perméabilité du

milieu dans lequel il se trouve.

AV\,(I’,H):Z—;)TI O, Dln(r2 +rw? - 20 DrWEd:os(H—aN)) (4.66)

La composante tangentielle de l'induction est obtenue en dérivant (4.60) et l'excitation s'en

déduit en divisant l'induction par W, puisque le matériau est considéré maintenant comme non
magnétique (4.67)

HWH(I‘,H):aaLrW:i O 2(r - rwicod6 - 6w))

(4.67)
4 " r2 4 w? - 20 OGwkod6 - Aw)

Des densités de courants sont créées sur la surface du cylindre en divisant cette dernicre en

N éléments (4.68).
6 =21, (@)
N

Pour déterminer la matrice U dans cette configuration, on écrit I'expression de 'excitation

tangentielle créée sur la surface du cylindre par un élément i sur un élément j (4.69).

2R 2(R-Ricodg - ;) ~ 1y (4.69)
N "R?+R?-2[R[Rkodg -6,) 2N

Hsg ; =4iKi
’ T

La matrice U se déduit aisément de (4.69) et finalement la matrice V prend la forme

4.71).

Ui i :i (4.70)
2N
+1
Vi, :‘%ur—d,; ~u,, @.11)
M —1

11 ne reste plus qu'a inverser V. pour déduire la valeur des courants de surface K; (4.65).
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0 p— — Le profil des courants sur la surface est présenté sur la
~200 Figure 4-38. Ce dernier a été tracé avec un cylindre de
~400 rayon R=1cm et de perméabilité p, =10 et un fil

Ki
600 \\ / positionné en rw=075R, 6v=60° et |=1A. Le
o0 champ magnétique, quant a lui, est présenté sur la

%% 30 60 90 120 150 180 210 240 270 500 330 360 Figure 4-39. L'effet du fil seul, des courants de surface

180
aI
s

seuls et la combinaison des deux effets peuvent étre

Figure 4-38 : Courant de surface visualisés sur ces trois figures.

Le champ obtenu finalement correspond bien a celui créé par un fil dans un cylindre
magnétique. Les courants de surface calculés permettent donc d'éliminer le matériau magnétique

qui posait probleme lors de l'application de la méthode PEEC traditionnelle.

B

1004

Figure 4-39 : Cartographie du champ magnétique

a: Fil seul | b : Courants de surface seuls | c: Fil et courants de surface

Cette premiere étape valide le principe de calcul des courants de surface dans le cas d'un
cylindre magnétique. Ce cas admet une solution analytique exacte qui coincide rigoureusement
avec nos résultats. Afin d'étendre cette méthode a une fenétre de transformateur, plusieurs étapes
devront étre franchies successivement (Figure 4-40). En premier, le fil sera placé dans un barreau
de ferrite rectangulaire. Ce dispositif est trés poche du cylindre magnétique que nous venons
d'étudier, la différence venant de la forme rectangulaire et donc de l'expression du champ
tangentiel. Lorsque cette premiere étude sera validée, on pourra aborder celle d'un barreau de
ferrite avec un trou a l'intérieur. Cette deuxieme étape permettra, avec des densités de courant sur
les deux surfaces du matériau magnétique, de se rapprocher de la géométrie d'une fenétre de
transformateur. Enfin, la troisicme étape consistera a étudier la mutuelle existant entre deux fils

fins a l'intérieur de ce type de fenétre.
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Figure 4-40 : Extension progressive de la méthode a une fenétre de transformateur
a : Dispositif réel | b : Dispositif équivalent

Lorsque l'expression de cette mutuelle sera connue, tous les éléments nécessaires a
l'application de la méthode pWPEEC seront disponibles pour effectuer des calculs. Les
conducteurs rectangulaires, présents dans les fenétres de transformateur planar, seront divisés
(Figure 4-35) et les éléments du circuit équivalent liant tous les fils élémentaires seront calculés. 11

restera alors a connecter en patalléle tous les fils élémentaires d'un méme conducteut.

IV.4.e. Importance de la mise en parallele

Pour résoudre les équations de circuit liant les diverses impédances aux courants dans les
conducteurs, une mise en parallele des conducteurs élémentaires est nécessaire. Les conducteurs
élémentaires utilisés dans la méthode PEEC sont trés fins. Pour étudier I'incidence de la mise en
parallele de deux fils tres fins sur les pertes, nous avons étudié et caractéris¢é [THIOLIERE-00],
un transformateur a trois enroulements, constitué de trois brins élémentaires de fil de Litz : un
brin pour le primaire et un pour chaque secondaire. Nous 'avons réalisé sur un noyau ETD39 en
territe 3C90. Chaque enroulement comporte 10 spires. Ce nombre est suffisamment petit pour
que les capacités inter-spires soient négligeables et assez grand pour que les inductances soient
facilement mesurables. Puisque les fils étudiés sont suffisamment fins pour éviter les courants
induits, le schéma équivalent de ce transformateur est celui de la Figure 11 (chapitre 1) auquel il

faut ajouter les résistances des différents enroulements, ainsi qu'une résistance de pertes fer. Si
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l'on relie en paralléle les deux enroulements secondaires de ce transformateur, un nouveau

schéma équivalent est obtenu en remplagant les coupleurs 77,5 et 77,3 par des coupleurs donnant

la moyenne (77;) et la demi différence (77,) des deux tensions propres a chaque brin (Figure 4-41).

N\ |
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Figure 4-41 : Schéma équivalent d'un transformateur a trois enroulements en brins élémentaires de Litz

dont les deux secondaires sont en parallele
Ce schéma peut encore étre modifié pour faire apparaitre le phénomene engendré par la
mise en parallele de conducteurs. En plagant les résistances secondaires et l'inductance |; du coté

des nouveaux coupleurs, un quadripdle magnétique apparait. Les deux fils étant fortement
couplés les inductances de fuite sont tres faible et leur influence relative par rapport aux

résistances n'est visible qu'au-dela de 200kHz. Le schéma obtenu en négligeant leur influence est

R+R

présenté sur la Figure 4-42. Ce schéma permet de voir qu'une résistance ( 7 (avec
123 =3

R, =R,) est ramené en parallele sur I'impédance magnétisante. Les pertes paralleles vont donc
s'en trouver augmentées car un courant circulera dans R, et R, méme si le secondaire est a vide.

C'est la premiere conséquence de cette mise en parallele.
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Figure 4-42 : Schéma équivalent simplifi¢ d'un transformateur a trois enroulements en brins élémentaires
de Litz dont les deux secondaires sont en paralléle

Pour évaluer complétement l'impact de cette mise en parallele, il faut procéder a
l'identification du circuit de la Figure 4-41 comme on le ferait pour un transformateur a deux
enroulements. En complétant cette étude par la connaissance statistique des différences de
potentiel existant entre chaque brin de fil de Litz, on est en mesure d'évaluer les pertes dues a
cette mise en parallele de conducteurs élémentaires.

Nous reviendrons, dans le chapitre 5, sur ces pertes supplémentaires qui apparaissent lors
de la mise en parallele de conducteurs, afin de les quantifier en prenant l'exemple de

transformateurs industriels.

IV.4.f. Perspectives ouverte par la méthode uPEEC

Contrairement aux autres méthodes décrites dans ce chapitre, la méthode uWPEEC ne
nécessite aucune hypothese sur la forme du champ autour des conducteurs pour étre appliquée.
L'introduction des matériaux magnétiques dans la méthode PEEC connue ouvre des perspectives
trés intéressantes pour le dimensionnement non seulement des transformateurs, mais encore de
tous les dispositifs de connectiques dans des armoires de distribution et, plus généralement, de
tous les dispositifs électromagnétiques ou 1'énergie est localisée dans les conducteurs proches de
matériaux magnétiques.

L'exemple d'application de la méthode puPEEC que nous avons traité (cylindre
magnétique), pourra étre prolongé en compliquant progressivement les structures étudiées

(Figure 4-40). Lorsque l'on sera en mesure d'évaluer la mutuelle inductance entre deux fils fins
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situés dans un circuit magnétique rectangulaire, la solution au probleme posé par la détermination

des courants induits dans un transformateur sera alors trés proche.

V. CONCLUSION

La prévision des pertes dans un composant est essentielle lorsqu'on cherche a le
dimensionner. Au sein des dispositifs d'électronique de puissance et plus particulierement dans
les composants bobinés, I'élévation continuelle des fréquences de découpage entraine un
accroissement des pertes dues aux courants induits dans les conducteurs. Cette augmentation se
traduit, sur le circuit équivalent, par une augmentation des résistances séries et une diminution
des inductances de fuites.

Nous nous sommes intéressés, dans ce chapitre, aux différentes sortes de pertes cuivre qui
apparaissent en haute fréquence. Nous avons ainsi présenté quelques méthodes permettant de
prévoir la variation fréquentielle qui en résulte. Ces méthodes sont a repartir dans deux
catégories. La premiere regroupe les méthodes qui se basent sur des hypotheses concernant la
forme des champs autour des conducteurs. Elle englobe la méthode de Dowell, permettant de
déterminer la variation fréquentielle des résistances et inductances d'un transformateur, la
méthode des plaques qui permet d'associer a chaque fréquence un circuit équivalent de
transformateur sous forme quadripolaire. La méthode de la perméabilité complexe permet aussi
de déterminer les pertes par effet de proximité dans des conducteurs, mais cette dernicre est
basée sur des simulations électromagnétiques et ne trouve pas de solution analytique valide.

La deuxiéme catégorie comporte en fait une seule méthode. 1I s'agit de la méthode PEEC
qui, depuis peu, permet de tenir compte des matériaux magnétiques. Cette méthode, appelée
uPEEC, ouvre des perspectives prometteuses pour l'étude de dispositifs électromagnétiques
complexes. Lorsque cette technique sera applicable directement aux fenétres rectangulaires des
transformateurs, les courants induits et leurs conséquences, a savoir 'augmentation des pertes et

la variation fréquentielle des composants seront accessibles analytiquement.
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CHAPITRE 5 : Développements
technologiques pour Ia réduction des pertes
cuivre : des transformateurs planars aux

conducteurs méplats...

173



Chapitre 5 : Développements technologiques pour la réduction des pertes des transformatenrs planars anx conductenrs méplats

174



Chapitre 5 : Développements technologiques pour la réduction des pertes des transformatenrs planars anx conductenrs méplats

I. INTRODUCTION

L'objectif prioritaire des concepteurs d'alimentation a découpage est, souvent, d'obtenir un
bon rendement énergétique. Deux raisons peuvent étre invoquées pour justifier ceci.
Premiérement, a une époque ou 'écologie et l'avenir de la plancte sont, on I'espere, au coeur des
préoccupations du monde entier, les économies d'énergie sont devenues primordiales pout
limiter le réchauffement climatique. La deuxi¢me raison est plus industrielle. En effet, les
alimentations sont souvent confinées et le concepteur doit minimiser leur volume ou leur
poids... Un point de rendement gagné pour une alimentation et ce sont quelques watts de moins
a évacuer. Les refroidisseurs peuvent donc étre allégés, le poids et le volume de I'alimentation
peuvent étre réduits et cela peut contrebalancer le surcott pour certaines applications. Compte
tenu de ces conséquences, on peut dire que gagner en rendement fait vendre.

La réduction des pertes sera donc le fil directeur de ce chapitre. Nous allons présenter
quelques concepts et résultats significatifs en partant des pertes dans un transformateur planar
pour finir par celles créées dans 1'élément clé de ces transformateurs, a savoir : le conducteur
méplat.

Dans un passé récent, connaitre la valeur des pertes cuivre engendrées par les deux effets
de peau et de proximité ainsi que les pertes fer était suffisant, pour dimensionner de fagon
correcte un transformateur. Les applications actuelles, nécessitant a la fois un tres fort courant et
des transformateurs de tailles réduites, obligent les concepteurs a utiliser des conducteurs tres
fins, placés en paralleles, afin de disposer d'une surface effective de conducteur suffisante pour
que le courant puisse circuler. L'influence de cette mise en parallele, qui est bien connue en
simulation, n'est jamais quantifiée de manicre analytique. C'est pourquoi il est difficile d'en tenir
compte lors du dimensionnement [WEI-03] et surtout, lors d'une hypothétique optimisation. Une
des approches analytiques que nous avons présentée dans le chapitre précédent va nous
permettre de quantifier ses effets MARGUERON-06-3].

Les transformateurs planar ont souvent des rendements élevés. Cette bonne performance
est parfois due au fait que certains conducteurs jouent un role d'écran magnétique. Nous
essayerons, dans un exemple concret, de profiter de ce phénomene afin de réduire encore plus les
pertes cuivre.

En fait, les pertes cuivre des transformateurs planar, sont fortement conditionnées par la
forme des conducteurs utilisés. Ces derniers sont de forme rectangulaire aplatie (méplat). Alors
que les expressions analytiques des effets de courants induits ne sont pas aisées a établir pour les

conducteurs de cette forme, nous allons tenter, a l'aide d'approches par simulation, de
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comprendre ces phénomenes et de trouver comment les modifier pour réduire les pertes

associées.

II. PERTES SUPPLEMENTAIRES LORS DE LA MISE EN
PARALLELE DE CONDUCTEURS

I1.1. Influence des courants dans un transformateur planar

Afin d'apprécier I'impact de ces courants parasites de facon réaliste, intéressons nous

maintenant au cas d'un transformateur planar industriel (Figure 5-1).

Figure 5-1: Transformateur planar 48 couches

Le composant étudié ici est composé de 48 couches de circuit imprimé et d'un circuit
magnétique de type PQ réalisé en ferrite (matériau PC40) [TDK]. Chaque couche se présente
sous la forme d'un disque de diameétre extérieur 24mm, de diametre intérieur 14mm et d'épaisseur
70pum.

L'enroulement primaire de ce transformateur est constitué de plusieurs spires en série. Il
possede aussi deux enroulements secondaires identiques de 11 couches en parallele (Figure 5-2)

et délivre 275A. En fonctionnement normal, en sinusoidal a 125kHz, un des secondaires est

chargé par une résistance R=012Q, tandis que l'autre est a vide. A la demi alternance suivante, le

fonctionnement s'inverse. La Figure 5-2 présente les densités de courant obtenue en
fonctionnement normal dans les deux demi secondaires, telles qu'elles résultent d'une simulation

en 2D plan.

1o secondaire La répartition des courants sur les différentes
(chargé) couches est présentée Figure 5-3. Dans le premier
e dai secondaire, la somme de tous les courants est bien
? (Ze\zgg) alre{ de 275A, mais dans ce dernier, le courant se

Figure 5-2 : Enroulements secondaires répartit tres inégalement entre les 11 couches.
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2¢mesecondaire
(avide)

1er secondaire
(chargé)

80

Module Courant (Aeff)

0 5 10 15 20 25
Numéro de couche
¢ Courant efficace dans les différentes couches simi@s

Figure 5-3 : Module du courant dans les enroulements secondaires

La valeur maximale du courant est cinq fois plus grande dans la premiere couche que dans
les couches centrales de 'enroulement. La somme des courants dans le deuxi¢éme secondaire (a
vide) est nulle, mais individuellement, les courants ne le sont pas. Le courant maximum atteint

méme 40Ag; . La répartition des courants obtenue pour l'enroulement chargé fait penser a celle

obtenue dans un conducteur massif soumis a 'effet de peau. En revanche, celui de I'enroulement
a vide ressemble d'avantage a la répartition caractéristique de l'effet de proximité.

Cette mauvaise répartition du courant, méme si elle ne pénalise pas trop le rendement du
composant (celui-ci restant supérieur a 98.5%), peut s'avérer problématique. Des points chauds
peuvent étre créés a l'intérieur du transformateur puisque 25 fois plus de puissance est dissipée
dans les couches extérieures que dans celles situées au centre de l'enroulement. Ces fortes

puissances localisées peuvent détruire le composant.

I1.2. Prise en compte de ces courants de circulation

La géométrie de ce transformateur semble se préter a un traitement par les circuits
équivalents de plaques. En effet, tous les conducteurs possédent la méme largeur et sont séparés
par des couches d'isolant de méme perméabilité que 'air. Nous allons donc tenter d'emprunter
cette approche pout retrouver la répartition des courants a l'intérieur de ce transformateur planar
(Figure 5-3).

La complexité de modélisation engendrée par le nombre trés important de couches nous
pousse a scinder l'étude en deux parties. Dans un premier temps, aidés de simulations
électromagnétiques, nous allons essayer de retrouver les courants dans les 22 conducteurs
secondaires. Le transformateur complet (primaire+secondaire) sera modélisé globalement dans

un deuxieme temps.
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I1.2.a. Modélisation des couches secondaires uniquement

Sil'on s'intéresse uniquement aux conducteurs secondaires, pour calculer la répartition des
courants dans les différentes couches a l'aide de la méthode des plaques, il faut connaitre la valeur

du champ tangentiel sur les faces des enroulements (Figure 5-4).

10 couches d'air

11 cellules

Figure 5-4 : Modélisation de 1'enroulement secondaire chargé

La simulation que nous avons réalisée dans la partie II.1 nous permet d'accéder a ces
champs. Afin d'évaluer l'influence de la courbure des pistes, la simulation est réalisée en
Axisymétrique et en 2D plan. Les excitations tangentielles sur le long des faces, obtenues dans les

deux simulations, sont ensuite comparées (Figure 5-5).

Htg
Ht e !
—_— .
Ht;
Axisymeétrique 20 plan
310" y
210" B
E : g 110
| g 5o
B -
v — LT B T Eraad ~5000]
/"_""d"_l '_”"_”"’_' ................ »
210 - -1510"

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
chermin (mm) chemin (mm)

—— Hsurla face supérieure —— Hsurlaface supérieure

“*** Hentre les enroulements *+** Hentre les enroulements

— Hsurla face inférieure. — * Hsurla face inférieure.

Figure 5-5 : Champ tangentiel sur les faces des enroulements secondaires (en phase)

La simulation en axisymétrique fait ressortir l'influence de la symétrie de rotation par
Yy q y

rapport a celle effectuée en 2D plan. Les valeurs moyennes des champs sont cependant similaires
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et ce sont ces valeurs en phase (5.1) et en quadrature (5.2) que nous allons introduire a l'entrée et
a la sortie de notre circuit équivalent d'enroulement.

En phase : Ht, =22100A/m  Ht, =-13500A/m  Ht; =-12400A/m (Y
En quadrature : Ht, =-480A/m Ht, = 440A/m Ht, =360A/m (5-2)

Le circuit équivalent est ensuite traité sous Pspice (Figure 5-4) pour calculer la répartition

des courants dans les 22 couches secondaires. Le résultat est présenté sur la Figure 5-6.

85
74.38
63.75
53.13

IN
N
ul

31.88

odule du courant (A)

M
)
=
hY)
al

10.63
0

01234567 891011121314151617 181920212223
Couche

— Simulation Flux2D

=== Modélisation par plaques (uniquement couches s exiors)

""" Moyenne dans I'enroulement modélisé

Figure 5-6 : Répartition du courant dans les couches secondaires

(Modélisation des couches secondaires uniquement)

Le profil du courant est correct, la plus grande divergence apparaissant pour le courant de
la couche extérieure de l'enroulement chargé. Le courant total est, en revanche, un peu trop
faible. En effet, selon Pspice, ce dernier atteint 261A dans l'enroulement chargé alors que sa
valeur devrait étre de 275A. Ce déficit de 5% est du principalement au fait que I'excitation sur le
petit coté des plaques est négligée dans notre modele alors que la simulation la montre non nulle.

Le bon accord obtenu en ne représentant que les enroulements secondaires nous incite a
représenter le transformateur complet. Une telle représentation ne nécessiterait plus le recours a

une simulation f.e.m. préalable.

I1.2.b. Modélisation du transformateur complet
Chaque couche du transformateur est maintenant selon la technique présentée dans le
Chapitre 4. Si aucun regroupement en série et/ou en parallele n'est réalisé, il faut a chaque
fréquence 339 impédances (3 résistances et 3 réactances par cellule) et 48 coupleurs pour

modéliser enticrement le transformateur.
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Le résultat de la simulation Pspice est présenté sur la Figure 5-7. Cette fois cette
mod¢lisation donne de trés bons résultats. Le courant total débité par I'enroulement est bien de

275A car, dans cette configuration, aucune valeur de champ n'est extraite d'une simulation f.e.m.

85
74.38
63.75
53.13

425
31.88
21.25

Module du courant (A)

10.63

00 1234567 891011121314151617 181920212223
Couche
— Simulation Flux2D
=== Modélisation complete par plaques du transformateur

Figure 5-7 : Répartition du courant dans les couches secondaires (Transformateur complet)

La méthode des plaques équivalentes donne des résultats similaires a ceux issus de la
simulation par éléments finis. L'intérét principal de cette méthode est un énorme gain de temps
au niveau des simulations. En effet, une simulation électromagnétique prend énormément de
temps pour la description du modele et des propriétés physiques ainsi que lors de la résolution.
Une simulation de type circuit est beaucoup plus rapide puisque quelques secondes suffisent pour
résoudre un probleme. L'introduction du circuit équivalent aurait pu étre tres longue mais elle est

facilitée par la répétition de cellules identiques (associées aux couches identiques).

I1.3. Réduction des courants de circulation

En vue de réduire les pertes par courants de circulation et d'uniformiser les courants dans
les couches conductrices, deux solutions sont généralement préconisées: Le rapprochement des
couches conductrices et I'enchevétrement de couches primaire et secondaire [YUEQUAN-02].

Les comparaisons des diverses solutions sont dorénavant tres rapides en utilisant les
circuits équivalents de plaques puisqu'elles consistent a changer, soit quelques valeurs
d'impédances, soit quelques connexions électriques entre les couches. Les optimisations, réalisées
en utilisant des simulations électromagnétiques [PRIETO-01] sont trés couteuses en temps
puisqu'a chaque fois toute la géométrie du composant est a modifier.

Pour trouver la meilleure disposition des couches conductrices, la méthode des plaques

constitue donc une bonne alternative a la simulation par éléments finis.
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III. BLINDAGE PAR DES CONDUCTEURS ECRANS DANS
UN COMPOSANT BOBINE

Les transformateurs planar, en regle générale, présentent des rendements tres intéressants
pour les concepteurs d'alimentation. Les constructeurs de transformateurs, comme [PAYTON]
ou [PLANARMAGNETICS], garantissent des rendement souvent supérieurs a 97% pour leurs
produits. En outre, leur faible épaisseur facilite I'évacuation thermique.

Les composants que nous avons eu l'occasion d'étudier [THALES], montrent des
rendements supéricurs a 98%. Ces valeurs tres élevées nous ont poussés a analyser les

phénomenes internes qui sont a l'origine de pertes si faibles.

II1.1. Effets de blindage dans un transformateur planar

Le transformateur planar caractérisé dans le chapitre 2, a été introduit sous Flux2D en vue
de réaliser des simulations électromagnétiques. Ce composant, comme nous l'avons déja décrit,
possede trois enroulements: un primaire, un secondaire et un auxiliaire. En raison du
fonctionnement spécifique de la structure d'électronique de puissance, ce transformateur possede
un entrefer partagé en deux parties d'inégales épaisseurs : une dans chaque coin supérieur de la
fenétre (Figure 5-8). De ce fait, des pertes supplémentaires sont créées dans les conducteurs
localisés a proximité de ces entrefers [LEONAVICIUS-04]. Ce phénomene s'obsetve sur la
Figure 5-8 issue d'une simulation électromagnétique. Dans cette derniere, le transformateur est

alimenté au primaire par un courant de 285A a 250kHz. Les deux autres enroulements ne sont

pas charggés.

4 /.'

Secondaire—> {

Primaire{

>
c
x
)
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(0]
|
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Figure 5-8 : Densité de courant et lignes de flux dans la fenétre du transformateur

Les conducteurs proches de l'entrefer sont parcourus par des densités de courant plus
fortes. Pour une puissance fournie par I'alimentation de 1025W , les pertes sont de 379W dans le
primaire, 595W dans le secondaire et 05W de pertes dans le matériau magnétique. Les pertes

dans 'enroulement auxiliaire sont négliceables.
ghg
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Ainsi, alors que seul le primaire est parcouru par un

courant global non nul, le secondaire qui est soumis a

l'induction d'un entrefer, dissipe plus que le primaire. Les

i
. ) pertes dans le ferrite ont été calculées par Flux2D apres
7 i qu'on ait introduit la perméabilité imaginaire a la fréquence
. I - . .
o - 0 ¢ g 0 de travail (Figure 5-9). Soulignons que, lors de cet essai a

. o vide, la majeure partie des pertes se situe dans le cuivre.
Figure 5-9 : Perméabilité du 3C90

Si la méme simulation est réalisée en considérant que les conducteurs secondaire et
auxiliaire sont isolants, la puissance fournie par l'alimentation atteint 115W dont 1IW sont
dissipés dans l'enroulement primaire. En rapprochant ces grandeurs, nous observons que la
puissance dissipée dans le cas ou le primaire est seul est supérieure a la totalité des pertes cuivre
relevée en présence de tous les enroulements. Le role de l'enroulement auxiliaire étant
négligeable, cette diminution s'explique par le fait que les conducteurs secondaires se comportent
comme un blindage qui protége les conducteurs primaires du champ de 'entrefer. C'est ainsi
qu'ils permettent de réduire les pertes cuivre globales du transformateur.

Ce phénomene intéressant nous a incité a mener successivement plusieurs études
concernant les pertes dans le transformateur planar, dans une inductance et, plus généralement,
dans des conducteurs méplats. Nous présentons maintenant les principaux résultats de ces

études.

II1.2. Réduction des pertes par déplacement de conducteurs

Puisque les pertes dans le transformateur étudié sont principalement localisées a proximité
de I'entrefer, nous avons essayé de déplacer les conducteurs soumis a son influence afin de les
réduire [MOREL-04]. Les conducteurs des trois enroulements ont été séparés en quatre groupes

en tenant compte de leur agencement par couche dans le circuit imprimé (Figure 5-10).

—

—— 1 [——1
T ™ I T 1 | e—
1T 1T i 1T 1 ———
] L 1L ] 1L 1 I e—
1__[ 1 [ LI [ 1

=== Conducteurs secondaires
mmm Conducteurs primaires
Conducteurs auxiliaires

Figure 5-10 : Groupement des conducteurs
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Trois configurations ont ensuite été testées (Figure 5-11). Premic¢rement, les conducteurs
secondaires et primaires soumis aux effets de bord de l'entrefer sont repoussés le plus loin
possible de ce dernier. Deuxiecmement, les conducteurs primaires restent fixés a l'extrémité
gauche de la fenétre et les blocs secondaires sont ramenés vers l'entrefer pour protéger les
primaires. Enfin, troisicme configuration, les conducteurs auxiliaires sont, eux aussi, placés pour
protéger le primaire. Les puissances dissipées dans chaque cas sont présentées dans le Tableau

5-1.

Entrefer
extérieur{ ) Entrefer
jambe centrale

I N N I N - L I B | —
I N N I N - N N |
I DI DN B B Fenétre du . . —
I I N N . transformateur L ] |
I I N N I I B S
I N S N I I B S
Configuration initiale Premiére modification
| |
I | I |
I B DN NN . I I NN B -
I N I N . I N N S . -
I B DN NN . I I NN B -
I B DN NN . I I NN B -
I N NN I NN NN
I N N I NN B N
Deuxiéme modification Troisieme modification

Figure 5-11 : Déplacements testés des conducteurs dans la fenétre

fI; zzsizn;;r Pertes dans le Pertes dans le Pertes dans

I'alimentation primaire secondaire 'auxiliaire
Disposition initiale 1025W 379W 595W 002w
1¢re modification 1078W 549W 459W 017W
2¢me modification 949W 233W 651W 013W
3eme modification 936W 258W 586W 039W

Tableau 5-1: Pertes parall¢les dans le transformateur pour différents agencements de conducteurs

Ces différents essais ont mené a un compromis intéressant entre le blindage des
conducteurs primaires par les conducteurs secondaires et les pertes dans ces derniers. En effet, si

les conducteurs primaires sont laissés sans protection, leurs pertes sont tres importantes. D'un
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autre coté, si les conducteurs secondaires sont placés tres pres de l'entrefer principal, ce sont eux
qui sont le sicge de pertes trés importantes. La troisieme modification (Figure 5-11) réduit les
pertes a vide dans l'enroulement primaire de 9.6% alors qu'elle ne modifie quasiment pas celles de
l'enroulement secondaire.

Dans ces essais nous nous sommes uniquement intéressés aux pertes a vides dans le
transformateur. Il faut donc nuancer le résultat obtenu : réduction des pertes de quasiment 10%.
Des simulations ont été réalisées dans la configuration de charge opposée, c'est-a-dire en court-

circuit (Tableau 5-2) pour évaluer I'influence de ce déplacement sur les pertes séries (Figure 5-12).

fP ulssiancer Pertes dans le Pertes dans le Pertes dans

l'a(l)ilrlnrgtftzll)t?on primaire secondaire I'auxiliaire
Cas initial 402W 192w 201W 009w
3eme modification 412W 196W 207W 009W

Tableau 5-2 : Pertes séries dans le transformateur pour différents agencements de conducteurs
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Figure 5-12 : Densité de courant en court circuit

a : Configuration initiale | b : Troisiéme modification

Ce déplacement des conducteurs fait augmenter les pertes séries de 2.3%. Il faut donc
effectuer des essais en charge pour valider l'intérét de la solution testée. En définitive, les diverses
simulations en charge laissent espérer un gain de l'ordre de 4.4% sur les pertes totales du
transformateur.

Méme si I'amélioration obtenue n'est pas spectaculaire, c'est le concept du blindage par des
conducteurs écrans qu'il faut retenir. Sans cet effet des larges conducteurs secondaires, les pertes
du transformateur seraient beaucoup plus fortes. En analysant la forme de lignes de flux dans la
fenétre du transformateur, on constate que les pertes sont minimales dans les conducteurs
lorsque les lignes de flux sont paralléles aux longs cotés des conducteurs [CHEW-91]. Au
contraire, si le flux de fuite a tendance a couper perpendiculairement ces cotés (Figure 5-8), les

pertes sont plus importantes.
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II1.3. Réduction des pertes cuivres dans une inductance

Afin de mieux comprendre les interactions impliquées ci-dessus, nous allons poursuivre
nos comparaisons en étudiant le méme composant comme une inductance. Nous conservons le
circuit magnétique, les spires primaires et nous tentons d'introduire des écrans conducteurs pour
réduire les pertes globales. Ces écrans ne jouent plus aucun role concernant la circulation du
courant. Lorsque seules les spires primaires sont présentes dans la fenétre, les pertes totales ont
été évaluées (cf. § II1.1) a 11W .

La Figure 5-13 présente les essais réalisés avec différents écrans en cuivre. Les puissances
trouvées sont regroupées dans le Tableau 5-3. Le premier cas traité est celui de l'inductance
initiale, sans aucun écran. Le courant est mal réparti dans les conducteurs proches de l'entrefer.
Dans le deuxiéme cas, nous utilisons un écran de la méme largeur qu'une couche de secondaire et

de 50pm d'épaisseur. La puissance totale dissipée est alors de 1025W, les pertes dans le primaire

étant réduites de moitié. Les spires proches de l'entrefer sont encore soumises aux effets de
l'entrefer. Nous tentons donc d'élargir les écrans pour protéger totalement les conducteurs
(troisieme cas). Dans ce cas, les pertes sont localisées dans le conducteur écran, pres de l'entrefer,
tandis que dans les spires de I'inductance, elles sont réduites de moitié.

Puisque seule une partie du blindage est parcourue par du courant, nous tentons de
l'évider : nous ne gardons, dans chaque fenétre, que leur deux cotés (quatricme cas). Cet essai
donne de moins bons résultats que les autres car les lignes de flux ne sont pas paralleles aux
conducteurs situés au milieu de la fenétre. Durant le 5™ et le 6™ essai, des conducteurs écrans,
juste un peu plus larges que les spires de l'inductances sont placés au dessus et au dessous de ces
derniéres. L'épaisseur de ces écrans passe de 50pum (5™ essai) 4 300um (6™ essai). Ce que nous
voyons, c'est qu'avec des écrans de 300pm d'épaisseur, les pertes totales dans l'inductance sont

réduites de 26%.

Cas 5 Cas 5
Cas 1 Cas 2 Cas 3 Cas 4 50 um 300 um
Pertes dans les spiresde | 44y 522W 261W 563W 386W 273W
l'inductance
Pertes dans les écrans 503W 828W 48W 686W 542W
Pertes cuivre totales 11w 1025W 989W 1043w 1072w 815w

Tableau 5-3 : Pertes cuivre dans l'inductance
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Figure 5-13 : Effets d'écrans conducteurs placés dans la fenétre d'une inductance

a: Lignes de flux | b : Densité de courant

Tous les écrans sont bénéfiques pour gagner quelques watts de pertes. Plus les écrans sont
placés pres de l'entrefer, mieux ils en détournent les lignes de flux, plus les spires de l'inductance
sont protégées. En revanche, dans le méme temps, les pertes dans ces écrans augmentent.
L'épaisseur des écrans est un parametre sensible. En effet, plus les écrans sont épais, plus les
lignes de flux sont déviées et mieux les conducteurs sont protégés.

La recherche d'optimum fera l'objet d'études qui seront menées durant la prochaine these.

Des techniques d'optimisation sous contraintes seront alors mises en ceuvte.
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IV. GUIDAGE DU FLUX DANS LES TRANSFORMATEURS

Si les matériaux conducteurs repoussent les lignes de flux, a l'opposé, les matériaux
magnétiques ont tendance a canaliser ces lignes de flux. Toujours afin d'essayer de diminuer les
pertes dans les transformateurs, nous avons lancé une étude pour essayer de drainer le flux dans
les transformateurs planar [MONTARROS-05]. L'idée directrice était d'utiliser soit des matériaux
uniquement conducteurs (cuivre p=172107° Qn), soit des matériaux purement magnétiques
(Ferrite 3C90 p, =2300 sans pertes), afin de guider, en les attirant ou en les repoussant, les lignes
de flux. Cette modification du champ autour des conducteurs induit une variation de la
répartition des courants dans les conducteurs et donc des pertes.

La trop grande complexité d'une fenétre de transformateur nous a poussé a lancer des
¢tudes exploratoires dans trois cas simples n'impliquant qu'un ou deux conducteurs. Le premier
systeme étudié concerne deux conducteurs méplats parcourus par des courants de sens opposé.
Le deuxiéme s'intéresse toujours a deux conducteurs méplats mais ces derniers sont traversés pat
des courants de méme sens. Le dernier est un conducteur méplat seul.

Afin de quantifier a la fois l'influence des courants induits a une fréquence donnée et le
gain résultant de la modification, nous définissons la puissance normalisée qui est égale au
rapport des pertes dissipées dans chaque dispositif par la puissance consommée dans le méme
dispositif en continu (5.3).

b= Z Pertes (5.3)
N I:)DC

IV.1. Principe de la méthode

Considérons deux conducteurs rectangulaires parcourus par des courants en sens inverse

(Figure 5-14) de 1 Aey .

50um
Ll Ll
lGOumI—'-'-@—'--'—'—@'—'
1 : ]
500pum ° Plan de symétrie :

Chemin de test

Figure 5-14 : Conducteur rectangulaires parcourus par des courants en sens inverse : Systéme de référence

Dans les différents essais réalisés, la fréquence (f =1MHz) est choisie de facon telle que
des courants induits notables se manifestent a l'intérieur des conducteurs. La puissance

normalisée refléte l'importance de ces pertes. Elle vaut ici Py = 227. La densité de courant est
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tracée sur le chemin de test (Figure 5-15). Les conducteurs sont soumis a un effet de peau
accentué par un effet de proximité puisque les deux conducteurs sont placés cote a cote.
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Figure 5-15 : Densité de courant dans les conducteurs méplat

300umI" Le fait de placer d'autres éléments conducteurs non alimentés
on [TET a proximité des deux conducteurs rectangulaire (Figure 5-16),
20um g - modifie la répartition du courant dans les conducteurs

(Figure 5-17). Le courant obtenu est plus uniforme et les

Figure 5-16 : Ecrans de cuivre L,
8 pertes s'en trouvent diminuées de 15% (Py =193 contre

227 sans les écrans).

Densité de courant = (D)

a0

1]

Densité de courant {4/ )
5]

1]

1] 0z 04 04 08 1 1.2
e O
— Avec éctans
- Conducteurs seuls

Figure 5-17 : Comparaison des densités de courant dans les conducteurs méplat avec et sans écrans

conducteurs

L'observation des lignes de flux (Figure 5-18) montre que ces derniéres ont tendance a

s'aplatir lorsque l'on ajoute les écrans de cuivre.

188



Chapitre 5 : Développements technologiques pour la réduction des pertes des transformatenrs planars anx conductenrs méplats

Air .
Cuivre
e SR\ |
/ \
/’ y AN
{ / .
(= (=)
,\ \ |
o \
Conducteurs
Conducteurs
a b

Figure 5-18 : Lignes de flux
a: Sans écrans | b : Avec écrans de cuivre
L'exemple traité ici est tres simple mais assez démonstratif pour comprendre le phénomene

qui permet de diminuer les pertes dans des conducteurs méplats.

IV.2. Deux conducteurs méplats parcourus par des courants de

sens inverses

Les écrans de cuivre positionnés en dessus et en dessous des conducteurs (Figure 5-10)
permettent de modifier l'allure des lignes de flux, la répartition du courant et ainsi de diminuer les
pertes dans les conducteurs. Cette configuration n'est pas la seule a étre bénéfique sur la
réduction des pertes.

Les écrans de cuivre placés sur les cotés des conducteurs (Figure 5-19a) réorientent les
lignes de flux sur l'extrémité des conducteurs. Plusieurs simulations ont été réalisées, avec des
épaisseurs différentes, pour trouver un optimum de réduction de pertes. Dans le meilleur cas, les
pertes sont réduites de 6% (Py = 22). Le cumul des écrans placés en dessus et en dessous (Figure
5-106) avec les latéraux (Figure 5-19a) conduit a une solution ou le cuivre entoure completement
les conducteurs (Figure 5-19b). Dans ce cas, les pertes sont diminuées de 18.5% (P =184).
Cependant, la quantité de cuivre rajoutée est trés importante et un compromis entre le gain sur
les pertes et le volume de cuivre utilisé est a rechercher. Dans certaines applications on peut

envisager d'utiliser des conducteurs ayant une utilité précise pour faire écran.

I 80um

10Cum

— Lo ] [® ]
tocun | o] a1 [

20Cur ”1 100pm

: !
—
Tooum 120pm

a b
Figure 5-19 : Autres configurations avec des écrans de cuivre

a: Ecrans sur les cotés | b : Ecran entourant les conducteurs
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Ce volume de cuivre supplémentaire est couteux, encombrant et lourd. Les allures du
champ créé par ces conducteurs nous ont poussé a étudier une configuration différente en
utilisant des capuchons de cuivre de part et d'autre des conducteurs méplats (Figure 5-20). La
réduction des pertes est alors un peu moins efficace mais le gain atteint tout de méme 17%

(Py =187). L'intérét de cette configuration est qu'elle permet de limiter le cuivre supplémentaire

nécessaire pour réaliser les écrans magnétiques.

300pum

IlOOum

Lo | [® |

| § soum

«—> —
50pum 50pum

Figure 5-20 : Capuchons de cuivre

Un matériau conducteur comme le cuivre peut étre utilisé pour repousser, en haute
fréquence, des lignes de flux. A l'opposé, un matériau magnétique a plutot tendance a attirer les
lignes de flux.

30um Si l'on part de ce principe, le dispositif

comprenant un barreau de ferrite entre les

| ® | | X | 400um deux conducteurs méplats (Figure 5-21)

peut étre utilisé pour guider les lignes de

flux (Figure 5-22).

Figure 5-21 : Matériau magnétique entre les conducteurs

Les lignes de flux ne sont alors pas tangentielles aux conducteurs, mais le champ localisé
entre les conducteurs, responsable des pertes par effet de proximité, est modifié par 'utilisation

d'un matériau magnétique.

i - T~
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// /,/b \~—\
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Figure 5-22 : Lignes de flux avec drain magnétique

a: Vue générale | b : Flux dans le barreau
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Cette diminution de l'effet de proximité est confirmée par l'allure de la densité de courant
circulant dans les conducteurs (Figure 5-23). Le courant est beaucoup plus uniforme, les pics dus
a la proximité des conducteurs étant réduits d'un facteur quasiment égal a quatre. Les pertes dans
les conducteurs sont réduites de 44% pour une puissance normalisée Py =12.

densite de courant = f(Ox)

80

60

40

Densité de courant (A/mm2)

Neodev Faewe”

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
Ox (mm)

— Avec ferrite

===+ Sans ferrite

Figure 5-23 : Comparaison des densités de courant dans les conducteurs méplat avec et sans drain
magnétique (ferrite)

Cette valeur de pertes est discutable puisque le ferrite considérée dans l'exemple est
supposée sans pertes. Le fait d'ajouter une piece magnétique dans un composant magnétique
modifie sa réluctance et donc l'inductance propre du dispositif. I existe de nombreuses
optimisations a mener pour savoir comment exploiter ces résultats mais ils nous apprennent déja

que ces tentatives ne sont pas désespérées. En outre, il est envisageable d'appliquer ces principes
a des systemes beaucoup plus gros comme les batres d'amenées de courant 2 50Hz. L'insertion
de matériaux magnétiques entre les barres pourrait économiser des kW ou plus...

En constatant que, séparément, un écran de cuivre et un drain en ferrite sont efficaces, il
est tentant de les associer. Un essai a été réalisé dans ce sens, en combinant les capuchons de
cuivre (Figure 5-20) et le drain en ferrite (Figure 5-21). Le gain obtenu est obtenu est quasiment
nul puisque les pertes ne sont diminuées que de 0.7%. Le cumul des deux solutions n'est donc
pas une bonne chose car la modification du flux engendrée par un des dispositifs est néfaste pour
l'autre (Figure 5-24). Il est donc a peu pres certain que les gains des deux dispositifs ne se
cumulent pas mais l'essai réalisé ici ne remplace pas une optimisation bien menée pour édicter

une conclusion définitive.
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Figure 5-24 : Lignes de flux lorsque deux solutions sont combinées

IV.3. Deux conducteurs méplats dans lesquels les courants

circulent dans le méme sens.

Nous avons vu que les puissances dissipées dans deux conducteurs rectangulaires
parcourus par des courants de sens opposés peuvent étre réduites en utilisant des écrans de cuivre
ou des drains de ferrite. Nous allons maintenant nous intéresser au cas ou les conducteurs sont
parcourus par des courants de méme sens.

De nombreux essais ont montré que, pour cette configuration, aucune solution utilisant des
écrans de cuivre ne permettait de diminuer les pertes du dispositif. On peut cependant nuancer
ceci car en utilisant un matériau plus conducteur que le cuivre, il n'est pas exclu que les pertes
pourraient diminuer. En effet, le ferrite utilisé est plus de deux mille fois meilleure que le matériau
des conducteurs (, =1). On peut donc penser que l'utilisation d'un matériau beaucoup plus
conducteur que le cuivre pourrait apporter le gain recherché. Reste a trouver ce matériau...

En utilisant des drains magnétiques, deux barreaux de ferrite, placés de part et d'autre des
conducteurs (Figure 5-25) ont un effet positif sur la modification des lignes de flux (Figure 5-20)

et donc la réduction des pertes (moins 25%).

100pum
-~

| @ | | @ 400pum

20pum
Figure 5-25 : Solution avec deux drains de ferrite Figure 5-26 : Lignes de flux avec deux drains de
autour des conducteurs méplats ferrite
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IV.4. Conducteur méplat seul

Les lignes de flux créées par deux conducteurs parcourus par des courants de méme sens
(Figure 5-27a) sont comparable a celles issues d'un seul conducteur méplat (Figure 5-27b). La

solution qui consiste a placer deux drains de ferrite sur les cotés du conducteur mérite donc d'étre

analysée (Figure 5-28).
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Figure 5-27 : Lignes de flux autour des conducteurs méplats

a : Deux conducteurs méplats | b : conducteur seul

100um
>

La puissance dans ce cas est diminuée de 16% pour une

puissance normalisée Py =117. La hauteur des drains

(o) 400um joue un réle important pour obtenir ce gain. Au

! . , . . .
| contraire, I'épaisseur des drains de ferrite ne semble pas

> .. , . ] N
20pm critique pour que la réduction s'opere.

Figure 5-28 : Solution avec deux drains
de ferrite autour d'un conducteur méplat

Comme pour l'ensemble de deux conducteurs patcoutus par des courants de méme sens,
aucune solution n'utilisant que des écrans de cuivre n'a permis de diminuer les pertes de ce
conducteur méplat seul.

Tous ces essais sont empiriques et exploratoires. Ils visent a préparer des phases
d'optimisation menées de facon plus rigoureuse avec les outils adéquats. A titre d'illustration de
ce qui pourra étre entrepris, nous allons tenter, ci-dessous, de réduire les pertes par effet de peau
dans un conducteur méplat en lui appliquant un champ extérieur.

On montre, pour un conducteur cylindrique, que les pertes sont minimales lorsque le
champ appliqué extérieurement est nul. Intuitivement, on a tendance a généraliser ce résultat a
toutes les formes de conducteurs alors que, nous venons de le voir, le recours a deux drains de
ferrite permet de réduire sensiblement les pertes dans un méplat. Fort de cet enseignement, il est
intéressant de chercher a connaitre le champ qui, appliqué de l'extérieur, ramene les pertes du

méplat au minimum.
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V. MINIMISATION DES PERTES DANS UN CONDUCTEUR
MEPLAT

Le conducteur méplat, plus ou moins allongé, est le seul type de conducteur présent dans
les transformateurs planar. Les bus barres [GONNET-03], généralement utilisés dans des
dispositifs de distribution d'énergie électrique, recourent également a des conducteurs de cette
forme.

Cette allure rectangulaire est treés intéressante. En effet, nous avons vu dans la partie
précédente, qu'il était possible de réduire les pertes par effet de peau et de proximité dans les
conducteurs de ce type en modifiant le champ autour et, en conséquence, la répartition des
courants a l'intérieur d'un conducteur méplat. Une telle réduction est impossible pour des
conducteurs cylindriques. La symétrie de rotation d'un fil cylindrique isolé, ne permet pas de
modifier la répartition du courant de fagon a gagner sur les pertes dans ce conducteur. Cette
propriété se démontre en utilisant 'orthogonalité des fonctions de Bessel, utilisées pour décrire la
répartition du courant a l'intérieur du fil.

Puisque la diminution des pertes pour des conducteurs rectangulaires est avérée, l'idée nous
est venue de chercher a minimiser les pertes en appliquant un champ extérieur et de trouver quel
champ donnait le meilleur résultat [MARGUERON-006-2]. Lorsque I'on patle d'optimisation, on
est souvent confronté au probléme de formulation. L'approche initiale présentée précédemment
étant totalement intuitive, nous avons décidé d'approfondir la problématique en y ajoutant les

outils théoriques utiles pour poser le probléme simplement.

V.1. Description du dispositif étudié et but recherché

Nous nous intéresserons donc a un conducteur méplat en cuivre dont la section est assez
allongée : largueur égale a huit fois la hauteur (Figure 5-29).

Pour un courant de 1A, ses pertes en continu sont de

y

3 215mW/m. Afin de minimiser les pertes par effet de

1mmI 1O—» x

»
>

8 mm ces pertes sont nettement perceptibles. A 100kHz, pour

peau dans ce conducteur, on se place a une fréquence ou

A

Figure 5-29 : Conducteur méplat 8x1 un courant de 1Ay, les pertes sont de 69mW/m, soit

2 . . .
mm trois fois plus qu'en continu.

Lorsqu'un fil est parcouru par un courant continu, la répartition de ce dernier est uniforme

sur la section du conducteur. Les pertes créées a l'intérieur du conducteur sont alors minimales.

194



Chapitre 5 : Développements technologiques pour la réduction des pertes des transformatenrs planars anx conductenrs méplats

Quand la fréquence augmente, le courant n'est plus uniforme (Figure 5-30) et les pertes

augmentent tres rapidement avec la fréquence.

5.10% !

1.10%]

510

a b
Figure 5-30 : Densité de courant sur la section du conducteur méplat

a : Représentée en trois dimensions | b : A1'échelle pour le méplat 8x1 mm?

Nous avons vu qu'il était possible de modifier ces pertes en jouant sur I'environnement des
conducteurs méplats. La réduction obtenue ne pourra jamais revenir au niveau continu. Nous
souhaitons cependant trouver le minimum de pertes dissipables pour faire passer un courant
donné, a l'intérieur d'un conducteur méplat. Dans le méplat de la Figure 5-29, les deux drains de
ferrite sans perte (M, =2300) disposés comme sur la Figure 5-31, permettent déja d'obtenir un

gain de 22% avec des pertes ramenées 2 534mW/m.

3 mm

1 mm

.o

Ferrite sans perte

Figure 5-31 : Configuration pour la réduction des pertes par effet de peau

V.2. Identification et recréation des champs

En partant de cet exemple qui donne un gain intéressant, nous voulons savoir quel champ
extérieur permettrait de minimiser les pertes a l'intérieur du méplat. Pour mener notre étude
d'optimisation en jouant sutr un minimum de parametre, nous allons utiliser la technique du
développement multipolaire qui a été développée par notre équipe au cours de travaux
précédents [LAVEUVE-91] [KERADEC-91]. Les fondements et les intéréts de cette technique

sont présentés en Annexe VI.
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Afin de formuler les champs impliqués dans la configuration de la Figure 5-31, nous allons
utiliser une des propriétés du développement multipolaire qui permet d'identifier les champs
présents dans un dispositif électromagnétique [MARGUERON-06-1].

Dans la zone se situant entre le conducteur méplat et les pieces de ferrite (Figure 5-31), les
champs émis et réfléchis coexistent. Sur un cercle situé a une distance R, l'induction s'exprime

comme la somme des inductions émises et réfléchies (5.4).

By =B} (R ¢)+ B (R ¢)

:&ﬁi:[ﬁﬂ(”n —R”anjcos(nqﬁ) &ﬂ[ﬁ—re”bn}sin(w)}

— +
27 R ~ 271 R\ R" 2r R\ R"

5.4

Pour les séparer, on releve les champs tangentiels sur deux cercles de rayons différents ( pi
et pe) passant entre le méplat et les ferrites (Figure 5-32) puis on les décompose en série de

Fourier de coefficients respectifs sont Cgai, Soi et Cpe et Soe.

)

Figure 5-32 : Décomposition en série de Fourier

Les coefficients obtenus sont liés aux composantes figurant dans l'induction (5.4). Aprés
p g p

identification on obtient par les quatre relations (5.5).

Cpin:g—oi(a,”n —pi”anj sgn:g—oﬂ(/‘?“n —pi”bnj
TALA TAA (5.5)
Cmn :&1 &—penan &En :ﬁi ﬂ—penbn

2 pe| pe" 2 pe| pe"

Les valeurs de a,, a, se déduisent ensuite en résolvant le systeme d'équation (5.6). Les

expressions de b, et B, sont identiques a celles de a,, a,, en modifiant les coefficients Cp en
So.

__ 277_ Cmn unni-l_cﬂn mn+1

n 2n _ . 2n
Hon re A (5.6)
__ 2m Cpe, [pe™ (™" ~Cp,, i ™™ [pe™
”__uon pe2n_la-2n
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Le dispositif de la Figure 5-32 est inchangé si il subit une rotation de 180°. La
décomposition en série de Fourier ne comporte donc que des termes pairs. De plus, le

conducteur est symétrique par rapport a l'origine de l'angle ¢. La décomposition ne donne que
des termes en cosinus. Seuls les termes paires de a,, et ay sont donc nécessaires pour connaitre
les différents champs émis par le conducteur méplat (ay,) et réfléchis par le ferrite (ay, ).

Pour recréer le champ obtenu par ces ferrites justement, on utilise deux cylindres parcourus
par des densités de courants, une en phase et une en quadrature avec le courant injecté dans le

méplat (Figure 5-33).

2 mm

Figure 5-33 : Densité de courant pour recréer artificiellement le champ réfléchi
Au vu des symétries décrites ci-dessus, le courant ne comporte que certains termes (5.7). La

fonctionC(r) (5.8) permet de faire le lien entre les ay du champ et les coefficients injectés dans

les densités de courant positionnés a une distance r du centre du méplat.

I, =101+ C(r)fRelay, ) +i Om(ay )] Eog2kg) (.7)
k=1
C(r) _ ik kL @/_E Avec € : épais.se.ur c”lu cylindre dans lequel (5.8)
2 e le courant est injecté.

La partie en quadrature des champs tangentiels, obtenus dans les deux cas d'étude
(dispositif avec ferrite et avec densités de courants), tracés sur les rayons g et pe, sont présentés
sur la Figure 5-34. Le champ recréé ne possede que trois composantes a,, a, et ag (Tableau

5-4), ce qui explique les oscillations supplémentaires. Le champ créé a l'aide de la densité de

courant correspond tres bien a celui qui était réfléchi par le ferrite.
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Figure 5-34 : Comparaison des champs tangentiels en phase obtenus avec le ferrite et les densités de
courant cylindriques

a : Rayon intérieur pi | b : Rayon extérieur pe

Coefficients réels Re(an) Coefﬁcle;l;f(;n;agmalres
n= 1.23510° -807
n=4 1.08410° -1.19810*
n=6 4.988110° -1.06810°

Tableau 5-4 : Coefficients identifiés

Les résultats pour la partie en quadrature sont nettement moins bons (Figure 5-35), mais
leur impact n'est en fait pas tres significatif car leur ordre de grandeur est beaucoup plus faible.
En effet, la puissance obtenue en ne considérant que la partie en phase du champ est égale a

537mW/m. Les deux valeurs avec ferrite et avec densité de courant sont donc identiques, et le

manque de précision sur la partie en quadrature n'est pas vraiment un probléme.
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Figure 5-35 : Comparaison des champs tangentiels en quadrature obtenus avec le ferrite et les densités de
courant cylindriques

a: Rayon intérieur pi | b : Rayon extérieur pe
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V.3. Principe de I'optimisation

Cette partic a ét¢ menée en collaboration avec l'équipe Modélisation du Laboratoire
d'Electrotechnique de Grenoble et plus particulierement avec un de ses doctorants, Ahn Tuan
Phung [PHUNG-006-2].

Le but recherché ici, est de déterminer les valeurs des coefficients a choisir dans (5.7) pour
minimiser les pertes cuivre dans le conducteur méplat. Pour réaliser cette optimisation, le logiciel
de calcul par éléments finis, Flux® est couplé avec un outil d'optimisation appelé GOT (General
Optimization Toolbox) [COULOMB-02].

La technique exploitée lors de cette optimisation est basée sur la méthode des plans
d'expériences [GILLON-98]. Un certain nombre de simulations sont lancées, ce dernier
dépendant essentiellement du nombre de parametres influents. Les résultats de ces simulations
sont ensuite traités pour créer une surface de réponse [COSTA-03]. Un algorithme génétique est
ensuite appliqué sur cette surface de réponse pour trouver le minimum de la fonction objectif qui
est, dans notre cas, la minimisation des pertes cuivre.

Le nombre de simulations dépend de celui des paramétres ajustables Re(ay) et Im(ay ) et
du nombre de valeurs que I'on veut tester pour chacun. Plus I'espace de recherche est restreint,
plus la surface de réponse créée est petite et moins nombreuses sont les simulations nécessaires a
sa création.

Pour limiter la variation de nos parametres et le nombre de simulations a réaliser,
l'intervalle est choisi en fonction des coefficients identifiés précédemment (Tableau 5-4); ces

derniers permettent, on 1'a vu, d'obtenir un résultat intéressant (Figure 5-31).

V.4. Résultats de 1'optimisation

Nous avons réalisé différentes optimisations en augmentant progressivement le nombre
des coefficients ajustables de notre probleme. Dans un premier temps, nous avons seulement

optimisé les coefficients Re{a,) et Im(a,). Les valeurs ainsi trouvées ont été figées et nous avons
optimisé les paramétres Re{a,) et Im(a,). Ceci a permis de mieux délimiter l'intervalle dans lequel

se situaient les parametres optimaux. La troisicme optimisation a été réalisée en faisant varier les

quatre parametres a la fois.

V.4.a. Optimisation de Re(a,) et Im(a,)

Ce calcul n'a donc été réalisé qu'avec les harmoniques deux de la décomposition du champ.

Les intervalles initiaux ont été découpés en 20 éléments pour Rela,) et 20 également pour

Im(a,). Ceci nous donne 400 simulations nécessaires pour créer la surface de réponse.
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L'algorithme génétique a trouvé un minimum de pertes de 537mW/m pour les valeurs de
coefficient (5.9).
Re(a, ) = 334000 Im(a,)=0 (CR))

La valeur de pertes obtenue est supérieure a celle que nous avions dans le cas du ferrite

(537mW/m), mais a ce niveau, le champ émis par les sources de courant est tres simplifié

puisqu'il ne comprend qu'un harmonique de rang 2 (cf. Annexe VI Figure 3c).

V.4.b. Optimisation de Re(a,) et Im(a,)

Les valeurs (5.9) sont ensuite figées et une optimisation est lancée avec les coefficients

Rela,) et Im(a,). 400 simulations sont de nouveau réalisées et un point optimum est trouvé
(5.10) avec une puissance dissipée de 487mW/m, soit un gain de 29% par rapport a un

conducteur seul.

Rela,) =-426 Im(a,) =-43 (5.10)

V.4.c. Optimisation de Re(a)), Im(a,), Re(a,) et Im(a,)

Les deux optimisations précédentes n'ont surement pas donné l'optimum global, mais
plutot des optimums locaux. Nous avons donc optimisé les quatre coefficients simultanément.
Chaque paramétre a été découpé en cing éléments. 5% =625 simulations ont donc été réalisées et

la surface de réponse a donné un optimum de 486mW/m pour les parametres (5.11).

Re(a, ) = 330970 Im(a,) = 4271

5.11
Rela,) =-854 Im(a, ) =854 G

V.4.d. Conclusion sur les optimisations

Les résultats de ces optimisations sont regroupées dans le Tableau 5-5. L'optimisation
simultanée des quatre coefficients donne le meilleur résultat. Les pertes sont alors réduites de
29% par rapport a un conducteur seul mais, au-dela de cette valeur, qui n'est sirement pas
idéalement optimisée, c'est la forme du champ incident, du champ global autour du méplat et le

profil du courant qui nous intéressent.

Nombre de simulation

Nombre de coefficients optimisés cléments finis Pertes
2: Re(az) et Im(az) 400 536mwW/m
2: Re(a4) et Im(a4),
(Rela, ) et Im(a,) étant fixés) 400 487 mWIm
4: Re(az), Im(az), Re(a4) et Im(a4) 625 486mW/m

Tableau 5-5 : Comparaison des différentes optimisations

200



Chapitre 5 : Développements technologiques pour la réduction des pertes des transformatenrs planars anx conductenrs méplats

Le courant dans le conducteur méplat soumis au champ optimisé est plus uniforme (Figure
5-360), que celui circulant dans le méplat seul (Figure 5-30). Les pics de courant sont

proportionnellement moins hauts et le courant passe d'avantage pres du petit coté du conducteur

rectangulaire.

ﬁ-ij

4104

210

a b
Figure 5-36 : Densité de courant sur la surface du conducteur méplat (cas optimisé)

a: Représentée en trois dimensions | b : A1'échelle pour le méplat 8x1 mm?
L'analyse du champ émis par les densités de courant (Figure 5-37) montre que
I'harmonique de rang 2 est bien plus fort que les autres. L'allure du champ obtenu est finalement

tres proche de celle présentée par la Figure 3¢ de 'Annexe VI.
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Figure 5-37 : Champ extérieur minimisant les pertes dans le conducteur méplat
Lorsque que le champ propre du méplat et celui émis par les densités de courant sont
cumulés, le champ total obtenu tangente les cotés du conducteur (Figure 5-38). Cette figure nous

fait penser que le minimum de pertes est peut ¢tre atteint pour un champ paralléle aux quatre

faces du méplat.
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Figure 5-38 : Champ total vu par le méplat
Des simulations et des optimisations avec des harmoniques supplémentaires auraient pu

conforter cette idée, mais 'outil d'optimisation GOT ne permet pas, a I'heure actuelle, de gérer

plus de cing parametres indépendants.

VI. CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre divers développements qui ont été menés au long de
cette these, en vue de réduire les pertes dans des composants planars et d'une maniere plus
générale dans des conducteurs rectangulaires.

Toutes ces idées ont découlé d'une simulation par éléments finis nous montrant l'intérét
d'un enroulement secondaire jouant un réle d'écran, dans la réduction des pertes cuivre d'un
transformateur.

Des rendements de plus en plus proches de 1 étant toujours visés par les concepteurs de
convertisseurs d'électronique de puissance, nous avons essayé, au cours de ces diverses études de
dégager quelques pistes de réflexion.

Nous nous sommes aussi intéressé aux courants de circulation qui apparaissent deés la mise
en parallele d'enroulements dans une fenétre de transformateur. Ce phénomeéne, connu des
modélisateurs, a regu ici une solution analytique précise et simple d'utilisation pour un
concepteur. Elle réduit considérablement le temps nécessaire pour comparer divers empilements

de couches.
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Les transformateurs planars sont de plus en plus utilisés dans les structures d'électronique
de puissance car ils présentent des intéréts majeurs, au niveau de l'encombrement, du rendement
et de la méthode industrielle de fabrication.

L'objectif de cette thése était de fournir le schéma équivalent d'un transformateur planar
ainsi que les formules analytiques permettant d'en calculer les composants.

Nous avons donc orienté les études analytiques vers les composants planars mais certains
aspects de notre travail sont applicables a des transformateurs de tous types. Nous avons ainsi
présenté une topologie de circuit équivalent permettant la retranscription exacte de tous les
couplages internes d'un composant magnétique (transformateur, inductance). Un transformateur
triphasé (6 enroulements) a ainsi été modélisé de méme qu'une inductance triphasée. En outre,
d'importantes inégalités liant les éléments de la matrice inductance ont été dégagées.

Toujours de maniere générale, nous avons travaillé a la caractérisation expérimentale des
transformateurs en partant de mesures d'impédances. Les schémas inductifs présentés dans le
premier chapitre ont trouvé leur justification puisque tous les éléments du schéma équivalent d'un
transformateur a n enroulements peuvent se déduire d'une série de mesures d'impédances.
Suivant la fréquence et leur grandeur, ces derniéres peuvent s'avérer problématique. De
nombreuses précautions utiles ont été présentées dans le but d'obtenir des mesures précises et
significatives. Nous avons proposé une méthode de caractérisation, sans limitations du nombre
d'enroulements, permettant d'accéder aux valeurs de tous les composants et nous avons exposé
comment tenir compte des imperfections de mesures dues aux connexions du composant au
pont de mesure ou a des court circuits non idéaux. Les parametres du circuit équivalent final sont
obtenus en fonction de la fréquence, ce qui est trés pratique pour observer puis représenter, par
exemple, les effets des courants induits. Nous avons évalué l'intérét d'un tel modele par rapport
aux modeles habituels, ainsi que ses limites, en comparant des formes d'ondes relevées sur une
maquette de convertisseur.

Nous nous sommes ensuite intéressé a la détermination analytique des éléments du circuit
équivalent. Dans un premier temps, nous avons focalisé notre attention sur les composants de ce
que nous appelons "transformateur de fuite", qui comprend les inductances de fuites de chaque
enroulement et les couplages qui les relient. En se basant sur la formulation PEEC utilisée pour
des conducteurs rectangulaire, nous avons mis au point une méthode de calcul permettant de
déterminer tous les parameétres statiques du transformateur de fuite, c'est-a-dire ceux que l'on
observe en l'absence de courants induits dans les conducteurs. Cette étude a donné lieu a la
création d'une feuille de calcul permettant aux concepteurs de faire des calculs facilement et

rapidement.
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Nous avons ensuite réfléchi a la facon d'obtenir ces mémes valeurs lorsque les courants
induits apparaissent dans les conducteurs. En effet, I'élévation de la fréquence du courant induit
une modification de sa répartition sur la section du conducteur et donc une modification de sa
résistance et de son inductance. Face 2 la difficulté de formulation des courants induits dans les
conducteurs méplats utilisés en technologie planar, nous avons présenté quelques méthodes,
basées sur des approximations, menant aux parametres cherchés pour des conducteurs
rectangulaires. La méthode des circuits équivalents de plaques s'avére trés pratique pour étudier
les courants de circulation dans des couches en paralleles. La derniere méthode présentée, appelée
uPEEC ouvre des perspectives tres en vue de s'affranchir de ces problemes. Une amorce de
résolution analytique de l'équation de diffusion dans un conducteur méplat a également été
présentée.

Dans la derniere partie nous nous sommes intéressé aux pertes dans les transformateurs, et
a celles du conducteur méplat isolé. Nous avons cherché, par diverses approches, a réduire les
pertes des composants planar en utilisant des effets de blindage. De méme pour les conducteurs
rectangulaires, nous avons tenté de minimiser leurs pertes en modifiant la répartition des courants
due a I'effet de peau, en approchant des matériaux conducteurs, des matériaux magnétiques et

méme en appliquant un champ extérieur.

Le travail développé dans ce mémoire, et, plus généralement, la connaissance des
transformateurs (travaux commencés il y a plus de 15 ans au laboratoire) ne s'achévent pas avec
cette these. Par rapport au sujet initial, nous avons résolu de nombreux problemes, mais d'autres
ne sont que dégrossis. Nous espérons que ces investigations inachevées aideront a la finalisation
de ce projet industriel. La topologie des circuits équivalents, ainsi que la méthode de
caractérisation sont maintenant matures et les prochains travaux vont étre axés vers le calcul
analytique car les outils d'optimisation actuels nécessitent le recours a de telles formulations.

A l'heure actuelle, le plus gros probleme concerne les aspects de courants induits dans les
conducteurs rectangulaires. Deux approches prometteuses ont été introduites dans ce mémoire, a
savoir la possibilité d'utiliser les doubles polyndémes de Legendre pour décomposer une densité
de courant, ainsi que la méthode uPEEC. Cette dernicre est, sans aucun doute, la méthode qui
permettra d'appréhender ce probléme dans les mois/années a venir. La réduction des pertes dans
les composants et, de fagon plus générale, dans les conducteurs rectangulaires, est liée a cette
compréhension des courants induits. Les pistes que nous avons introduites en vue de la
diminution des pertes demandent a étre approfondie. Les pertes réduites dans un conducteur

rectangulaire, par différents moyens, n'ont pas encore suscité une application pratique. Une
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forme particuliere du champ devrait permettre d'atteindre le minimum recherché. Il pourrait étre
intéressant ensuite d'essayer de recréer ce champ a l'aide de composant discrets conducteurs
et/ou magnétiques.

L'aspect capacitif n'a pas été traité dans cette these au-dela de 'identification expérimentale
d'un transformateur. Des formules analytiques devront étre élaborées pour évaluer les capacités
présentes dans la partie électrostatique du circuit équivalent.

Le tout donnera lieu a la création d'un ou de plusieurs outils de calcul permettant au
partenaire industriel de concevoir ses transformateurs de fagcon plus simple, sans avoir a recourir

a la fabrication de nombreux prototypes.
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ANNEXE I : Calcul du champ magnétostatique
créé par un fil rectiligne sur un milieu

magnétique supposé infini
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Annexe 1 : Caleul du champ magnétostatique créé par un fil rectiligne sur un milien magnétique supposé infini

I. PRESENTATION DU PROBLEME

Le calcul qui suit vise a connaitre le champ magnétique créé par un fil fin dans l'air, placé au
dessus d'un milieu magnétique supposé infini (Figure 1). Ce dernier, de perméabilité p, est
positionné en y=0. Le courant filiforme, de valeur | est dirigé suivant Oz. II est situé en (0, h)

dans le repere Oxy. Les champs sont donc plans et invariants suivant z.

y
AI_€) :
Air
{1 =
e
&
777777777

Milieu magnétique U, Bt

Figure 1 : Fil sur milieu magnétique infini
Dans ce dispositif, trois types d'inductions cohabitent :

L'induction incidente B qui cotrespond a celle émise par le fil.
L'induction réfléchie par le milieu magnétique B, .

L'induction B, qui est transmise a travers la surface séparant les deux milieux.

II. EXPRESSIONS DES DIFFERENTS CHAMPS

I1.1. Champ incident

Le champ incident est celui créé par le fil positionné en (0,h) dans l'air (1).

: _ Mol y-h
Bi,(x y)=-""- 2+ (y—n)? 0
Biy(xly):MG#

271 x* +(y-h)*

I1.2. Potentiels transmis et reflechis

Les potentiels transmis et réfléchis, tous deux paralléles a Oz, sont solution de 1'équation de
Laplace 2D (2).
2 2
0°A + 0°A _o )
ox?  oy?
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Pour résoudre cette équation, nous utilisons la méthode de séparation des variables. On

pose donc Ax y)= F(x)[G(y). L'équation (2) devient :

ox? ay?

) o) ) (g0 . L OFK) 1 0%ely) ®

Cette égalité doit etre vérifiée quels que soient x et y. Elle met en ceuvre une fonction de x

(a gauche) et une autre de y (a droite) ; elle ne peut donc étre satisfaite que si ces deux quantités

sont constantes. Il est commode d'écrire cette constante sous la forme —(27k)?, si bien que :

) - o () @

j27kx

Toute fonction du type F(x)=e avec k réel est donc solution de I'équation (4). De

plus, la relation (3) montre que G(y) admet I'équation suivante :

azegy) - (27'k)2 [G(y) (5)
oy

Pour chaque valeur de k, G(y) admet deux solutions G(y)=ezn1k‘y et G(y)=e_2"1k‘y. Le

parametre k ayant un signe quelconque, I'introduction des valeurs absolues facilite, dans ce qui

suit, 'appréhension du sens de variation suivant y .
Au final, la solution de Ax,y) pour une valeur de k est une combinaison linéaire des deux
types de fonction ().
Ak(x, y) - P(k)ejzmxemk\y + qk)ejzzkxe—bd Ky (6)

Pour obtenir la solution générale de l'équation, il faut sommer toutes les solutions

particulieres car toutes les valeurs réelles de k sont admissibles (7).

A(x, y): J'[P(k)ejzzkxezdky + qk)ejzmxe—zzdk\y]mk @)

I1.3. Champs transmis et réfléchis

Les expressions générales des champs transmis et réfléchis se déduisent directement du

potentiel précédent avec la relation (8).

0A
- X" oy
B=rotA - yaA ®
B. = ——
y ax
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B (xy)= ﬂzn| KKl 2% — 27 K K)e 2% 72" k‘y]mk
&)
x,y J’[ JZnMP(ker;kx 27Ky _ JZ”I qu) j2rkxg, zdk\y]mk

Ces deux champs étant issus, dans le probleme traité, de la surface y=0, il est logique de
postuler qu’ils diminuent lorsqu’ils s’en éloignent. Cela revient a admettre que, pour chacun d’eux
I'une des fonctions P ou Q est nulle.

Pour le champ réfléchi dans l'air (y>0), nous considérerons que P =0. Pour le champ

transmis dans le matériau magnétique (y <0), nous poserons que Q =0

III. CONDITIONS DE CONTINUITE

Des conditions de continuité doivent étre respectées sur la surface séparant le milieu
magnétique de l'air. Le champ tangentiel et I'induction normale doivent étre continu a l'interface
entre les deux milieu (9).

Dans l'air, le champ (ou l'induction) est la somme du champ incident créé par le fil et celui
réfléchi par le milieu magnétique.

Hi, (x,0)+ Hr, (x,0) = Ht, (x.0)

10
Bi, (x,0) + Br, (x0) = Bt, (x,0) @

III.1. Champ tangentiel

Sur la surface, les trois champs s'écrivent de la fagon suivante :

. I h
HIX(X,O) :ZT Z 11

Hr, (x,0) = ;—01 T[an KQKle jm] [elk 1)

Ht, (x.0) = 12"“] Celk

On peut donc réécrire 1'équation (10) de la facon suivante :

LI L H277| Hdkejzmxlmk—— HZﬂMF’(k 12 i (12)

2]Tx +h2
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On voit apparaitre 'expression de transformées de Fourier de |le(k) et |klP(k) On peut

donc simplifier la relation (12) en multipliant par ;l—o et en prenant la transformée de Fourier de
Vs

l'expression obtenue (13).

&Jr h — j27kx _i 13
ar? _~[:[x2+h2e] }mx_ urMP(k)"'MQ(k) 13)

La transformée de Fourier qui reste suite a ce calcul est disponible dans la littérature

[AYANT]:

JTL e jz’kx} [eix = 77 2" 14)

X2 + h2
—00

(13) peut donc s'écrire :

Hol -1 -omi _ 1 15
o k|e . P(k) + Q(k) (15)

I11.2. Induction normale

On procede de la méme facon pour la condition sur l'induction. Sur la sutface, les trois

inductions normales s'écrivent de la facon suivante :

Ho
(XO) 2IT X +h2

Br, (x0) = —jT[ZnI Hdk)ejz’kx] Celk (16)
a1, (x0) =~ [k (e 2]

Ces trois inductions sont reliées par I'équation (17) :

Mol -~ h2 - J'[2n| quejzmx]mk = J’[ZHI KKl szx]mk 17)

27T

De la méme fagon que précédemment, on peut transformer la relation (17) :

| o , _

La transformée de Fourier qui reste est aussi disponible dans la littérature [AYANT]:

+00

J. { e 'Z’kx} [eix = e 21 Ei;gr(k)— 19)
x?+h J
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En remplagant (19) dans (18), on obtient :
EoL oM tsgn(i):- o = P(k)- QK) @

IV. RESOLUTION DES EQUATIONS

Nous avons maintenant deux équations permettant de déterminer les constantes P(k) et

Qk) (21). La résolution de ce systéme nous permet d'obtenir les deux fonctions recherchées (22).

ol 1 o2l = L pi).+ k)

4 K| U, 1
M 27K 1 = -
e oL = el -l
27K
p(k) = Hol 2t e
amrp, +1 K @)
(k) < ol e =1
amp, +1 |

On peut revenir maintenant aux expressions des inductions recherchées en injectant dans

(9) les valeurs de P(k) et Q(k). La valeur absolue de k oblige a scinder l'intégrale en deux.

+o0)
B ) =L 2 (e i e
r —00

o +00
= Hol W -1 He2"((y+h)+iX)k]|]jk+ j[e—zd(ym)—jx)k]mk
2 +1__°° 5 23)
Hol 1, -1 { 27{(y+h)+ ixk T { o-27{(y+h)- ik ]’“
=—— +
2w +1f| 2Af(y+h)+ x) | | =27y +h)- jx) |
__Holw -1 1 1
=—— +
4, +1 (y+h)+jx - (y+h)-jx
Finalement on obtient :
Br(xy)=-tol M =1 y+h 24)

21 W +1x2 +(y+h)?

Les trois autres calculs, de la composante y du champ réfléchi et des deux composantes du
champ transmis, peuvent étre menés de fagon similaire. On obtient au final :

:“LIur -1 X

Bry(x y) 2 1 1 1 (y o ]

25)
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__Mol 24, y-h
Bt =-o
x(X’Y) 27T +lx2+(y—h)2
Bt (1y) = b e X

21 W, +1x2 +(y -h)?

V. RECPITULATIF ET INTERPRETATION

11 est possible d'interpréter les différentes valeurs d'induction que nous avons obtenu :

L'induction  incidente B, est
l'induction propre du fil positionné
en (0, h) et parcouru par le courant

. p.ol y—h

B , = 3

IX(X y) o X2+(y—h)2
|

Biy(xiy):uo G;

L'induction réfléchie B, correspond
a une induction créé par un fil

positionné en (0,-h) et parcouru par

-1
un courant Iur—.
M +1

Mol =1 y+h
2 W +1x2 +(y+h)?

Br,(x y)=

_M“r -1 X
Bry(X.y)— 27T 1, +1x2+(y+h)2
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Figure 2 : Induction incidente

Air

V\Br

V!_O

M -1
b, +1

Figure 3 : Induction réfléchie dans I'air
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L'induction B; est égale a l'induction

incidente multipliée par un facteur

24,
W +1
__Hol 2y, y-h
Bt =-Fo
(%) 2 p, +1x% +(y-h)?
Bt, (x, y)=Hol 2H X

277 by +1 2 +(y-)?

X 2“‘[’ I
D My +1

e
]

|
AR

Air

U, o Bi

Figure 4 : Induction transmise dans le matériau

magnétique
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ANNEXE II : Calcul du champ
magnétostatique créé par un fil rectiligne sur un

matériau magnétique d'épaisseur finie
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I. PRESENTATION DU PROBLEME

Le calcul qui suit vise a connaitre le champ magnétique créé par un fil fin dans l'air, placé au

dessus d'un milieu magnétique de perméabilité p, et d'épaisseur ep (Figure 1). Le courant
filiforme, de valeur | est dirigé suivant Oz. Il est situé en (0,h) dans le repére Oxy. Les champs

sont donc plans et invariants suivant z.

h
By [ =
1i
Blr
Surface $, > X
Milieu ma \B2t
gnétique , ep
U B
Surface $, i 2

Air @ \ Bgt

Figure 1 : Fil sur milieu magnétique infini
Dans ce dispositif, cing inductions doivent étre distinguées dans trois différents milieux :

 L'induction incidente By qui correspond a celle émise par le fil dans le milieu '1'
*  L'induction réfléchie B, par le milieu magnétique '2' dans '1'

* L'induction By qui est transmise dans le milieu 2’

¢  Une nouvelle induction Bj; qui est réfléchie par la 2°™ face du ferrite.

*  Une derniére induction By qui est transmise dans le milieu '3".
II. CALCULS DES DIFFERENTS CHAMPS

II.1. Expression générale

Nous allons reprendre la méthode utilisée dans l'annexe précédent. Les champs peuvent

s'expriment sous la forme générale suivante :

Bx(w):]m

,(xy)= J’[ i 27kP(K)e2Fe MY —j27kQ(K)e2** ‘de‘y]mk

271 K A(Kle*e? MY — 271 Qe e k‘y] [k
(€))
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I1.2. Conditions de continuité

Des conditions de continuité pour le champ tangentiel et l'induction normale doivent étre

respectée sur les deux surfaces S;, (y=0) et S,; (y = —ef).

* S,(y=0)
H 1ix (X 10) +H Irx (X10) =H 2tx (X,O) +H 2rx (X,O) (2)
B]jy (X’O) + B]J'y (X'O) = BZty (X !0) + BZry (X 'O) Q)
* Sy (y=-€r)
H o (X’ —ep) +Hoy (x,—ep) =Ha, (x,—ep) @
BZty (X'_ep) + B2ry (X, _ep) = BSty (X'_ep) Q)

Pour les champs étant issus des sutfaces S,, et S,5, il est logique de postuler qu'ils diminuent
lorsqu'ils s'en éloignent. Cela revient a admettre que pour chacun d'entre eux l'une des fonctions

P ou Q est nulle.

Par rapport a la surface S, : Par rapport a la surface S,;
B, décroit quand y augmente — Py,(k)=0 B, décroit quand y augmente — Pyy(k) =0
B, décroit quand y diminue — Q,,(k)=0 By, décroit quand y diminue — Qu5(k) =0

I1.3. Relations sur la surface 81U

On peut exprimer les différents champs simplifiés sur la surface S, suite au postulat

précédent:

Champ incident : Hy, (x,0) = %T XZ_EhZ ©)
Champ réfléchi dans L'air : Hy (x0)= - /J_lo ]:2,7' 40 (e dk @
Champ transmis dans la ferrite :  H,_(x0)= L ;Ezdklplz(k)eihkxdk ®
Champ réfléchi dans la ferrite : 1, (x0)=- yoly r i°°2 1K (K 'k ©)

00
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La relation sur la surface S, nous donne :
H 1ix (X’O) + lex (X 'O) =H 2tx (X’O) +H 2rx (X’O)

I h 1 H i27kx 1 v i27kx 1 " i27kx (10)
—_— |2 k dk =——— | 2k P, (ke dk ———— | 2k k dk
ILIO _J; ]7|k|Q]_2( k 'LIO'LIr _J; 77|k| 12( ) ILIO'LI J‘ ]7' |Q23( k

27T X2 + h?

—00

De méme, on peut exprimer les différentes inductions simplifiées sur la surface S, suite au

postulat précédent:

Induction incidente : By (x 0) Hol _ x 11)
4 2T X2 +h?
+o0
Induction réfléchie dans 1'air : Buy (x,O) - j iznlez(k)eiz’kXdk 12)
Induction transmise dans la ferrite : Bay (X,o) - J' i27kP,, (k)eizzkxdk 13)
+o00
Induction réfléchie dans la ferrite : Bary (x,O) - J' i27kQ23(k)ei2’kXdk (14)

—co

La relation sur la surface S, nous donne :

Buy (X10) + By (X,O) =Byy (X,O) +Byy (X,O)

o | 1o A oo A (15)
";—‘;;%hz - [127kQu,(Ke™*dk = - [i27ikR, (ke dk ~ [ 27kQus(Kle*dk
X"+ —co —00 —00

On peut exprimer les différents champs simplifiés sur la surface S, suite au postulat

précédent:
.. h
Champ incident : H g=__h (16)
p lix (X ) 27_[ X + h2
Champ réfléchi dans l'air Hyy (x0)=-— j 2;7| k|Q12 Ke'2%*dk 7)
Champ transmis dans la ferrite : H o (x,O) J.ZT’IkIPlZ( ) i27kx (18)
Holy =
Champ réfléchi dans la ferrite : Hop (x0) = i27kx ¢ 19)
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La relation sur la surface S,, nous donne :

Hlix(X 0)+ lex(x O): 2tx(X 0)+ H2rx(X 0)

I i27kx i27kx 1 v i27kx (20)
L jz:mz Q= jznwaz() k- L ok 2

27T X2 +h2

De méme, on peut exprimer les différentes inductions simplifiées sur la surface S, suite au

postulat précédent:

Induction incidente : By (x 0) Hol _ x (21)
Y 2T X2 +h?
Induction réfléchie dans l'air : Buy (x.0)=- .[ i27kQ;, (Kje?™*dk (22)
+o00
Induction transmise dans la ferrite : g 2y (X,O) - ‘jiz’kF’l , (k)eiz’kxdk (23)
+o00
Induction réfléchie dans la ferrite : Bary (x,O) - J' i27kQ23(k)ei2’kXdk (29

—co

La relation sur la surface S, nous donne :

BJ.iy (X’O) + B1ry (X '0) = BZty (X 'O) + B2ry (X 'O)

+o00 ) +00 ) +o00 ) (25)
‘;—‘;;—2 X - j i27kQ,, (Kje**dk = - jiz;kPlz(k)e'z’kXdk - j i 27KkQ,5(Kle 7 *dk
X° + 2 2 J

I1.4. Relations sur la surface83U

On exprime de la méme facon les conditions de passage sur la surface S,;.

+o00

Champ transmis dans la ferrite : Ho (x,—€p) = o1 2,-,|k|p (Ke'2*e -271Kep ¢ (26)
Hold; 3
Champ réfléchi dans la ferrite : Hopy (x,—ep) -1 f 2,-,| k|Q23(k)ei2mxe2ﬂ1 KePgk 27
HoHr
Champ transmis dans l'air : Ha (x,—€p) = 1 f 2;7||<|P23(k)ei2’*‘xe_2’71 Kepgk (28)
Ho =
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La relation sur la surface S,; nous donne :

H 2 (x,—ep)+ H (X,‘ep) =Hay (x,—ep)
17 i27kx -2 Kep 1 v i27kx 2 Kep 1 T i27kx 271 Kep 29
o [o 271K P, (Ke2™*%e 2Kk " [0 271KQp( K2 e %P dk = ” (2K Pss(i e ™ ¥R (29

—00

De méme, on peut exprimer les différentes inductions simplifiées sur la surface S,; suite au

postulat précédent:

+00

Induction transmise dans la ferrite : Bay (x,—ep)=- .[ i27KP, z(k)eizmxe—zd KePqk (30)

Induction réfléchie dans la ferrite : Bary (x,~ep)=- J' i27'kQ23(k)e‘2’kXe2"1 Kepg 31
+o0

Induction transmise dans I'air : By (X,—€p) = - j i2nkP23(k)ei2’kXe_2”1 Kepgk (32)

—00

La relation sur la surface S,; nous donne :

By (X,—ep) +Byy (X,—ep) = Bgy (x,—ep)
+o00 . +00 ) +o00 ) (33)
- j i 27KR, (Kle'2e 21 HePg j i 27KQ,4 (Ko 2P 62 KePgk = - j i 27KPy (K)e'2%%e 2Pk

—00 —00

On a donc les 4 équations tenant compte du H tangentiel et du B normal sur les 2 surfaces.

+i

3 i2rkxy, 1 v i2rx q, 1 v i27kx
[ 2701 (Ke dk_m_[ozzmqplz(k)e dk M_J;zzMst(k)e dk

—00

Lt h 1
21T x?> +h? Uy

+o00 +o00

+00
/’;—3; . Xh2 - jizlez(k)e‘Z’*Xdk = —jizmaz(k)eiz’“dk— jizmQZS(k)e‘Z’*Xdk
X~ +

1 +o00 ) _ 1 +o00 ) 1 +00 . _
271KP,, (Ke R 2P dk -—=— [ 271K|Qys (K ¥ *e® ¥ %Pdk = —— [ 271 P,5(Ke™2*%e ™ HoPdk
Holt; [, iPa(ke Holt; J; Qza( ke /Jo_'[o Pas(e
1 +o0 ) ~ 1 +00 ) l +00 . _
—— [27KP,(Ke2**e 2Pk - —— [2 Kk HoPdk = = [ 27K{P,5 (K *e ™ KPdk
Hoklr =, HiRa{ e Hol [, HQua{ ke /Jo_'[o Pl
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III. RESOLUTION SU SYSTEME

On veut donc placer ces 4 équations sous forme telle que I'on puisse déterminer les valeurs
des fonctions P, Q,,, P,3,Q.;.

On remarque que toutes les équations contiennent des transformés de Fourier inverses. On
peut, en utilisant les mémes transformés de Foutier que dans l'annexe précédent, exprimer le

systéme d'équation sous forme plus simple

| o2t
Plz(k)‘st(k)“‘/Jrle(k) = ﬂ%{; e |k|
~27HK

|
- Plz(k) - st(k) + le(k) = ‘% & |k| (34

Po(k) = 4, Pos(k) = ng(k)e‘”d e
— P (k) + Pos(k) = Qz3(k)e4’71 Hep

On peut encore ce systeme sous forme plus simple :

P2 = Qo+ 14 Qi = 1 A

- PlZ _Q23 + Q12 =-A (35)
Pio = 1 Py = BQyg
=P, + Py =BQy

Les quatre solutions peuvent ensuite étre déduites :
H +1

B(/ur +1)2 - (:ur _1)2

=A (:ur +1)(:ur _1)(8_1)

P =214, AB

Q
B, 1) - (g, -2) (36)
1
P, = 4u AB
SR P
Qa3 =244, A (=)

By, +1) - (4 -1)?

Les quatre "constantes" s'écrivent au final de la facon suivante :

o2tk

_ ) Hold! arfep fh +1
B lk)=252 e
=2 (a1

27| (/Jr + 1)(,Ur _ 1)(e4n1 Kep _ 1)

_Hol e
K)=£o.
Q)= e8P, +1)? - (g, -1)? @7)
P23(k):4—/’10/'1r| —e—2ﬂh\k\ g*iken 1
4 o (ug +17 - (1, -1
-27tK|

_ oMokl e (e -1)
k)=-2
Q23( ) 47T |k| e4771 I'46p(/'[r +:|_)2 —(,1,1r —1)2
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IV. FORME EXPLICITE DU CHAMP REFLECHI
L'AIR

,U0| e’ (ﬂ +1)(g - )( ke p‘l) i2rkxg 271Ky

)= T S T e

__J. I (:ur +1)(:ur _1)(e4”M p_l)eizmxe_z’W(yJ’h)dk

2, 26"y +1P - (g, -1

IR LR

2 —o e4771 Kep(/ur +1)2 - (/ur _1)2
1 _1)+f o) gz

2 ('ur +1) o M —1 Ze—Azﬁ Kep
M +1

oi27iong 271K (y+h) g

DANS

Le dénominateur dans l'intégrale peut étre assimilé a (1-r) ou r est la raison d'une série

géométrique. Cette série pourrait provenir des réflexions successives : le champ réfléchi peut

provenir de la premiére réflexion (sur la premiere surface). Ensuite, pour ressortir vers I'avant, il

faut qu'il pénétre dans le matériau, qu'll le traverse, qu'il se réfléchisse sur la face arriere, qu'il

traverse en retour, qu'il ressorte. Chacune de ces opérations correspond a une atténuation et cet

ensemble peut étre répété n fois.

Avec cette série, le champ tangentiel peut encore s'éctire :

_ | (,Ur ‘1)+°0 | [ 4 -1 ? ~471 Kep 4r{Kep | izrkx .—2mK(y+h)
Hi(%y)=-5 T J'nzol[ﬂr +J e (1 )@ dk
(s =035t =) lemtyeneane) _ et yontoen)
—_ T \K T r T 2 y+h+2nep -2 y+h+2(n+1)ep, i27kx
N 2(,ur "‘1);(%4 +1J J. e dk

—00

Sous cette forme, l'intégrale se calcule ensuite facilement (voir démonstration a la fin de

[annexce):

+o00

J'(e—zdw(y+h+2nep)+i27kx _ e—2n1l{(y+h+2(n+1)ep)+i27‘kx%k

—00

:—1{ (y+h+2nep) _ (y+h+2(n+1)ep) }
[(y+h-2nep]® +x* [(y+h+2{n+1ep]*+x°

Le champ réfléchi vaut donc :

lex(xy)=-|ﬂ“_li(ﬂr_ljzn{ (y+h+2ne) _ (y+h+2(n+1ep }

2 p, #1452\ g, +1) | [y+h-2negd?+x% [(y+h+2(n+1ep]? +x2

Apres simplification, on obtient (voir démonstration a la fin de I'annexe):

Ha (% y) = = I[#r‘l y+h A4, i(ﬂ —1J2'“[( (y+h+2mep ]

21|y +1[y+hZ+x2 2 -1 4 +1)  [(y+h+2meg? +x2

m=1
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Cette expression se décompose en 2 termes :

* Le 17 est, comme pour le cas milieu infini, le champ créé par un fil positionné en

M -1
W +1

(0-h) et parcouru par un courant |

d N o . -, .. .
* Le 2™ correspond a la somme des champs créés par une infinité de fils positionnés

M —1

en (0,—h—2n Bap) et parcourus par des courants I( 1
Hy

Ap,
2 —

r

par un facteur —

entre les bords de la ferrite.

V. BILAN

2n
J . Ce terme est pondéré

. Cette somme est due aux réflexions multiples du champ

Vu la complexité des différents calculs, nous n'allons pas rentrer dans les détails de

expression pour les 7 autres champs. La méthode a appliquer est la méme et les astuces de calcul

sont similaires. Nous présenterons juste les huit expressions recherchées initialement :

lex(x,y):_l_[#r—l y+h _ A i[’ur _1J2n [( (y+h+2n8p) ]

2| i +1[y+h? +x2  p? -1\ 4 +1 y+h+2nep|]? +x

ley(XaY):%T[('ur _1) : - Z(ﬂr:ﬂ ( - ]

(4, +1)(y+h)2+x2 wu? =14\ iy y+h+2nep? +x

n=1

Hay(xY)= zlﬂ(ﬂrzﬂ){(y_ h;(2 o i(ﬁ J_rﬂzn{(y— h- 2)rje|c>)2 %2 ﬂ

R

n

H, (xy)= 2 i(yr—ljz’[( (y+h+2nep }

2 (u, 1) &\ g, +1 y+h+2nep? + x?
o0 2n
) U —1 X
H -
2ry(xf y) 2”(/“[' - );[#r +1] |:(y+h+2nep)2 +X2i|

_ 1 4y (y-h) ,~(#-1)"[_(y-h-2nep
Hax (X y) = 2n(yr/:|-11)2[(y—):1)2+x2 z[zr +1] {(Y—i—Znep)zixzﬂ

n=1
| 4y X (-1 2 X
H - r + r
3ty(x’y) 277(,Ur +1)2[(y—h)2+xz ;(ﬂr _,_J {(y—h—Znep)2+x2ﬂ
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Skokokskokokskokkkok kR kokkok kR kokkokok kokskkskokkkok sk okok skokskokkok kR koskk

Démonstrations :

+00

—00

J‘(e—2n1 K(y+h+2nep+i2zkx _ e—2n1 I{(y+h+2(n+1)9p)+i27kx)jk

+00

0
- J‘(e+2nk(y+h+2nep)+i27kx _ e+2nk( y+h+2(n+1)9p)+i21kx}ik " J.( -27i y+h+2nep+i2rkx _ e—2nk( y+h+2(n+1)ep)+i21k><}ik
—00

r e+2nk(y+h+2nep)+i27kx

+2nk( y+h+2(n+1)ep)+i27kx o 27 (y+h+2neph+i2rkx

1

2n(y+h+2nep)+|277( 2n(y +h+2(n+1)ep) +|277(} {

—2nk( y+h+2(n+1)eph+i2rkx :|0

2y + h+2nep)+ i2rx - 2n(y+h+2(n+1ep)+i27x .

277(y+ h+ 2nep)— i27%

1
2n(y+h+2nep)+|2m 277(y+h+2n+1ep +|2m} { —2n(y+h+2nep)+|2m —2n(y+h+2(n+1)ep)+|2m}
_ P~

2n(y+ h+ 2(n+l)e

12 +
2 y+h+2n+1ep2+4nx
e Jen]

| [272(y + h+ 2nep)]® + 4722
-2n(y+h+2nep) -i2m - 27y +h+2(n+1)ep)-i2mx
[er{y+h+2nep]? +an®x?  [2r{y+h+2(n+1)ep]? + 4P
4nfy +h+ 2nep) 4nly + h+2(n +1)ep)

[2n(y+ h-2nep|? +477%x?
(y+h+2nep

2r{y+h+2n+1ep]? + 472x

21
- 7T|:[(y+ h-2nep)? +

lex(x* y) ="

X _[(y+h+2(n+1

(y+h+2(n+1)ep) }
Jep)? +x*

(y+h+2nep)

2m p +14~4

A
4 +1) | [y+h-2neg? +x2

__ (y+h+2(n+1ep) }
[(y+h+2(n+1)ep)? +x?

Y Z”:[,ur —1]2n (y+h+2nep
21t gt +1| 2\ w4, +1) [y +h-2nefd? +x2

Z(ﬂ —1]2‘”"‘1’ (y +h+2mep
Sl +1)  [(y+h+2meg +x*

(y+h+2mep ]

=_|7,Ur [/A’r J (y+h+2nep) _[ljr J (,Ur j
2m pp +1 S\ +1) [y+h-2ned®+x% (4 +1) S +1)  [(y+h+2mep]® +x2

y+h

o
211 1, +1| [y +h|? +x?

y+h

+Z'°:[,u, —1]2n (y+h+2nep _[;1, —1]_22(;1, —1)2m (y+h+2mep
Sy +1) [y+h-2ned?+x* (4 +1 e +1) [(y+h+2mep]? +x°

m=1

_ &
211 1, +1| [y +h]? +x?

y+h

el [

|| -
2n| +1[y+h]2+x

4y, (y+h+2mep ]

Z(,Ur j
,ur2 141 +1)  [(y+h+2meg]® +x2

SkorskokokoRokkskokokkskok Rk kR kSRR kokokkskok skoksrokkoko kR kR sk sksk sk sk okok
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

ANNEXE III : Feuille de calcul Mathcad® des

Inductances de fuites statiques
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Inductances de fuite "basse fréguence"

Cette feuille de calcul peut étre utilisée pour déterminer de facon analytique la valeur de l'inductance de
fuite d'un transformateur en basse fréquence.

Le calcul est basé sur un calcul dénergie en considérant le cas ou les amperes tours sont compensés
(essai en court-circuit).

Pour plus de clarté, les seules données que doit rentrer |'utilisateur sont décrites dans cette police .

Les différentes fonctions utilisées par la feuille de calcul sont elles décrites dans cette police .

5 calculs d'énergie sont réalisés pour déterminer la valeur de l'inductance de fuite :
1) L'énergie est évaluée a partir de l'induction B en calculant I'intégrale de B2/p0 de facon numérique
2) L'énergie est évaluée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale de AJ de fagon numérique
3) L'énergie est évaluée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale de AJ de fagon analytique

4) L'énergie est évaluée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale de AJ de fagon analytique en
tenant compte de 4 images magnétiques (influence du ciruit magnétique)

5) L'énergie est évaluée a partir du potentiel vecteur A en calculant l'intégrale de AJ de fagon analytique en
tenant compte de 8 images magnétiques (influence du ciruit magnétique).D'apres les essais cette valeur
semble étre la meilleure, méme si elle sur estime I'énergie dans la fenétre de transformateur.

4 images -
8 images
| —
[ [} Fonitm Toe § o Fonitss T fomakm
L 1 L 1 L 1
] | | [ ] |
I | | i
] | ] |
L 1 £ L 1
L 1 L 1 L 1
ST = ST

Le calcul 1 est nécessaire pour évaluer ensuite un “chemin” moyen entre les 2 pics de l'induction par
unité de longueur.

Le calcul 2 peut étre tres long suivant le nombre de conducteurs puisque l'intégration est a réaliser sur
chaque conducteur, donc a chaque fois sur une grille différente. De plus, si le nombre d'éléments de chaque
grille est trop faible, il se peut que la valeur de l'intégration soit légérement sous évaluée.

Cette faible erreur ne se retrouve pas lors de l'intégration analytique (calcul 3)puisqu'elle tient compte
de I'energie dans tout I'espace et non pas seulement dans la fenetre du transformateur.

Pour tenir compte de l'influence du CM, les 8 images magnétiques (calcul 5) donnent de meilleurs
résultats que le calcul réalisé avec 4 images (calcul 4).

Pour ne pas effectuer l'intrégration numérique il faut placer un "0" dans la variable numerique
ci-dessous. Au contraire, il faut placer un "1" dans cette variable pour réaliser cette intégration numérique.

Variable pour valider l'intégration numérique : numerique= 0

On a vu I'utilité de décrire séparément les fenétres des tranformateurs, I'énergie contenue dans
chaque fenétre pouvant varier de facon considérable suivant les placement des conducteurs. Dans la feuille de
calcul, les données contenues dans la “colonne” gauche concernent la fenétre de gauche et celles contenues
dans la "colonne" de droite concerne l'autre fenétre.
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Il faut choisir 'unité dans laquel toutes les données du problemes seront rentrées : 1) m

2) mm
3) um
Variable pour les unités : unite:= 3
1-Description du Circuit magnétique
L'origine des axes (x,y) est prise dans le coin inférieur gauche du circuit magnétique
Haut fen
Ep Ch ¢
- H 1 1 1 1
N N L—' N X
S R S
L] o 9] o
g g
|z : |z :
@ @ & v
Largueurs des fenétres :  Larg_fen_G= 6800 Larg_fen_D:= 6900
Hauteur de la fenétre : Haut_fen:= 2520
Largeurs colonnes Circuit magnétique : Larg_CM_G= 3000 Larg_CM_D:= 6000
Epaisseur Circuit magnétique : Ep_CM:= 1600

Les grilles sur laquelle seront tracées les composantes de l'induction et I'énergie sont contenues dans les
fenétres du transformateur. Elles ont pour origine les nouveaux repéres Nr_G, Nr_D ; elles s'étendent sur
Larg_fen_en x et Haut_fen_eny.

Nombre d'intervalles en x (nombre de points - 1) : Nx:=199

Nombre d'intervalles en y (nombre de points - 1) : Ny :=99
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2-Description des couches et conducteurs

On crée une matrice pour décrire de facon géométique les conducteurs.

Posit Conmant
Hom .
iy Nowbre de d?:ller lageur Espace Epaissany Espace ;Dtal
i e b Comine Confucteny  Cordncters entie les des ertre las A
& Doc 1 he conductenrs conductens  conches chaque
sur La cone : [par rappont , conducteur

a1 CH)

©

Wombre

de couches @

® OMOMONONO.

Exemple avec 2 enroulements réparis sur 3 couches

3 =
C
3 ! |¢f3 1 cond ucteur
d
C, 2, e,
g, mmm |, sconducieurs
o 1 mm e, sconductews
c, 1%, &
1
Ela
B9 A
1 5 L5 d, e, f, g 1 7]
2 4 € 4, e, 1, 2 1
3 1 € 1, €y i, -4 -9

Les conducteurs des couches 1 et 2 sont tous placés en séries et traversés par un courant de 1A. L'unique
conducteur de la couche 3 est quant a lui traversé par un courant égal a -9 fois le courant d'un conducteur
d'une autre couche (9 conducteurs donc -9 A.tr)

La matrice "Desc_c" décrivant les conducteur posséde donc 8 colonnes ; son nombre de ligne depend du
nombre de couches du transformateur ot sont répartis les enroulements.
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Matrice décrivant le placement des couches et condu  cteurs (longueurs exprimées dans l'unité précédente ): Matrice décrivant le placement des couches et condu  cteurs (longueurs exprimées dans l'unité précédent

Les conducteurs de la fenétre droite sont décrits par rapport au repere Nr_D

1 5 1385656 208 70 435 0.5
2 5 1385656 208 70 50 0.5 1 5 1435656 208 70 435 -0.5
3 6 1155554 208 70 50 0.5 2 5 1435656 208 70 50 -0.5
4 6 1155554 208 70 50 0.5 3 6 1205554 208 70 50 -0.5
Desc ¢ Go| 5 6 1155554 208 70 50 0.5 Desc ¢ D=| 4 8 1205554 20870 50 0.5
~~ |66 1155554208 70 75 0.5 © 7 |56 120555420870 50 -05
-17 6 6 1205554 208 70 75 -0.5
7 2 3002693 230 70 50 — 17
3 7 3 2128693 230 70 50 —
-17 3
8 1 2771693 0 70 50 ?
k|
. ligneg¢ Desc_c_p-1
ligne¢ Desc_c_§>1 N X _
Somme des ampéres tours :  SAtr G:= z (Desc_c_(la( EDesc_c_(la( ) Somme des amperes tours : - 2Atr_D := Z (DeSC—C—QQ, 1 EDeSC—C—QQ, 7)
1,1 1,7 k2=0
k1=0
ZAtr G=0 ZAtr_ D =0
Test sur la somme
desampeérestours :  Atr = |test_Atr — "Fenetre Gauche : COMPENSES ZAlr_G < |0+ 0.00p
test_AtrO ~ "Fenetre Gauche : NON COMPENSE$itherwise
test_Atr, — "Fenetre Droite : COMPENSESIf ZAtr D < |0+ 0.002
test_Atrl ~ "Fenetre Droite : NON COMPENSESStherwise
test_Atr
3

Il faut, pour que le calcul soit valide, que la som  me des ampéres tours dans chaque fenétre du
transofrmateur soit nulle. Si dans la fenetre suiva nte "COMPENSES" apparait pour les fenétre gauche et
droite, le calcul sera valide. Dans le cas contrair e, il faut modifer la valeur des courants (derniere
colonne de la matrice) pour obtenir une somme desa  mperes tours nulle.

e Ampéres ours sont _
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

3-Discrétisation de la grille (fenétre)

Unité:  u:= |1 if unite= 1

162 if unite= 2

16°% if unite= 3

Coordonnées du nouveau repere :

Indice pour balayer 'axe x :

Indice pour balayer l'axe y :

Longueur de la grille en x :

Longueur de la grileeny :

Discrétisation des axes :

Element de surface : ds:=

Larg_CM_GOu
Nr_G:=
Ep_CMOu

i:=0..Nx
j:=0..Ny
Ix:=Larg_fen_GOu

ly :=Haut_fenOu

x_GI:: Nr_G + I—X [}

Nx
ly
G =N +—=—10
y_J f_Gl Ny ]
Ix _ly
— =
Nx Ny

4-|Initialisation des fonctions et variables

Perméablilité du vide :

Fonctions pour arrondir :

Précision: ¢:=10 12

Pour differentier fenétre gauche et fenétre droite

0= 40t rLg

mantisse(X)= x partentiere (X

roundoff (X) := s{ mantisse (% ,partentiere (x)plafond (x)

gauche:= 1

droite:= 2

245

Coordonnées du nouveau repere :

Discrétisation des axes : x_D:=Nr_D, + I_x ]
=1 -0  Nx

- ly ~
y_DJ. = Nr_Dl + N_y 0

Larg_CM_G[O
Nr_D:=

Ep_CM[Ou

)+

Larg_fen_G+ Larg_CM_|
0
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Fonction pour tracer les conducteurs dans une fenét re graphique :

Cond A1, fer) := | for n00.. Nx
for mO0.. Ny

C -0
n,m

fac ~ 10_6
for rJ0..lignes(Al)- 1

for nO roundor{( A1r l:u - Nrfq)) D%ﬂ..roundof‘vi:(Alr 3 Cu - Nri%) D%i| if fen= gauche
, X , X

N N
for m0O roundo (Al 4DJ)D—y .roundo (Al DJ)D—y
T, ly T,2 ly
C ~ fac
n,m

for nO roundor{( A1r l:u - NrﬁDO) D%ﬂ..roundof‘vi:(Alr 3 Cu - NriDO) D%i| if fen= droite
, X , X

for mO roundoﬂi:( A1r 2 DJ) D%}..roundon{( Alr 2 DJ) D%}
' y ’ y

C ~ fac
n, m

Fonction de Sommation (pour B : Grille sur la fenet  re)

SGdg:= S~ 0
for nO 1. Nx
for mO1. Ny

1
ch, mT 4 E(Gn,m+ Gn—l,m * Gn—l,m—l+ Gn,m—])

S < S+ Wc
n,m

SOds

Fonction de Sommation (pour A : Grille sur conducte urs)

SgX G dSINXL Nyl):= |S - 0
for nO1.. Nx1
for mO1. Nyl

1
We, = ! E(Gn,m+ Cr1m* Gormea Gn,m—l)

S - S+ Wc
n,m

SOds1
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Composantes de l'induction pour un méplat

BXx,y,a,b,1) —
16 Gt (alb
By(x,y,a,b,1) S
16 Gt (alb

+(x+ a) On

+a+ (y + b) On

[2 Oy -b) E(arctar{
[( 2) Oy + b) E(arctar{

20x-a) E(arctar(
[( 2) Ox + a) E(arctar{

(x-a°+(y+b)°

(x+ a2+ (y -b)°
(x+ 37+ (y +b)°

(x+a)°+(y +b)

Recherche de maximum dans une fenetre

max W_,

fen) :=

m~0

im~0

jm<~0

for kOO.. Nx
for 100.. Ny
if W—k,|>

im«— k

jm < |

m — W—k,l

if fen= gauche

I
XM «— Nr_%+ WX Om
X

ym — Nr_Gl+ ll\liy Om

=

fen= droite

I
xm «— Nr_D +—XDm
0 N

X

ym — Nr_D1 + ll\liy Om
xm
ym
m
im
jm

Primitive du potentiel vecteur d'un fil

F(xy,a.b) 1= (x-8) Ty —b) On| (x= )2+ (y ~ b)2] + (x- ) Darctar(
X

X—
) - arctar(
X
- arctal
o)

) - arctar(
) arctar( y
X+

—a) On|

+ (y — b) On|

y

(x=

).
)

(x+ a\)2 +(y - b)2
(x-a)°+(y-b)?°

2)).
).

(x-a)°+(y +b)°

3%+ (y -b)°

_b) +(y —b)zDarctar(X_
_a y -
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Variation de la primitive

A(x,y,aebe,l) ::$ O(F(x y,aebe) - F(x,y,—ae,be)) - (F(x y,ae,~be) — F(x y,—ae,~be))]

4 1t (2 CaelR [be)

5-Calcul de I'emplacement des conducteurs

Pointeur pour se déplacer dans la matrice decrivant les couches : ind_D := 0. ligneg Desc_c_p-1
Pointeur pour se déplacer dans la matrice decrivant les couches : ind_G:= 0. ligne¢ Desc_c )G~ 1
Extraction de vecteurs de l'intérieur de la matrice
Extraction de vecteurs de l'intérieur de la matrice : Abscisse G :=Desc_c_G
—1ind_G — —1ind_G, 2
LargeurfDIn 4D~ DescfciDm d.D,3
LargeuLGn d_G:: Dest:7c7(|3n 4G 3 . o -0 o
SPace_thg p=PeSCL 8nd b, 4
Espace_G :=Desc_c_G
—ind_G — —'nd_G, 4 : -
— — Epalsseur_IIDn 4D~ Desc_c_l:?n d.D,5
Epaisseur_G :=Desc_c_G
—mnd_G ——1ind_G, 5 =
na_ na_ Ecart_DIn d D Desc_c_Dm d.D,6
Ecart_G :=Desc_c_G -
—%hd_G ¢ hd G 6 Courant_DIn 4D~ Desc_c_l:?n d.D,7
CourantﬁGn d_G:: Dest:7c7(3n 4G 7 o N - _
ombre de couches du transformateur : Nbr_couch_D:= ligneg Desc_c D Nbr_couch_D= 7
Nombre d hes du t f t 3 - Nbr_couch_B 1
ombre de couches du transtormateur . Nbr_couch_G= ligne§ Desc_c)G Nbr_couch_G= 8 Nombre de conducteurs dans la fenétre : Nbr_cond_D:= Z Desc_c_D |
Nbr_couch_G 1 i=0 Nbr cond D= 37
Nombre de conducteurs dans la fenétre : Nbr_cond_G= z DESC,C,(I3 s - -
=0 Nbr_cond_G= 37 Mise en forme de la matrice de description des couc  hes et des conducteurs :
Desc_cl_D= | for i JO..ligneg Desc_c_p-1
Mise en forme de la matrice de description des couc  hes et des conducteurs : for jO(0..cols( Desc_c_D - 1)
. . Desc_cl_D . — Desc_c_D .
Desc_c1_G= | for i 0O..lignes( Desc_c_§-1 ] ]
for jO(0..cols(Desc_c_G- 1) for i0(0..lignes( Desc_c_[p - 1)
Nr_D
DESC*Cl*(T;,J' - DESC*C*(T;,J' Desc ¢l D, ~ Descc D, + 0
g : u
for i0(0..ligney Desc_c_§H- 1)
( gnes( B~ 1) for i 00..ligneg( Desc_c_[p-1
Nr_G0 o
Descﬁc17(|32 - Descﬁci(IB P if i=0
) , u -
Desc_cl_[&v 6 Desc_c_l%v 6
for i 0O..lignes( Desc_c_&H-1
o Desc_cl_[&v 5« Desc_cl_[e)l 6 + Desc_c_l%v 5
if i=0
Descﬁclﬁ% - Descﬁcﬁ% otherwise
,6 ,6 Descfclil? 6 < Descﬁclﬁl?ﬁ1 5t DescﬁcﬁDI 6
Desc—cj'—%, 5° Desc—cj‘—%, 6+ Desc_c_%’ 5 Desc_cl_l:l) 5 Desc_cl_[l) 67 Desc_c_l:? 5
otherwise Desc_cl_D
DescﬁclﬂG‘ 6 D95070179 1.5 + Descﬁci%6
Desc_cl_G_. ~ Desc_cl_G_. + Desc_c_G
5 1,6 i,5
Desc_cl_G
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

1 5 4.385¢ 13 656 208 505

435 0.5
2 5 4.385¢ 18 656 208 625 555 0.5
3 6 4.155¢ 18 554 208 745 675 0.5
4 6 4.155¢ 18 554 208 865 795 0.5
Desc_cl_G=
5 6 4.155« 18 554 208 985 915 0.5

6 6 4.155¢ 13 554 208 1.13x 1& 1.06x 1& 0.5

7 2 6.00 10 693 230 1.25x 16 1.18x 16 -5.667

8 1 5.771x 18 693 0 1.37x 16; 1.3x 1& -5.667,

Extraction de vecteurs de lintérieur de la matrice =
Post(%n 4G Descﬁclﬁ(.l‘:n d.G, 5
PosB_GIn 4G = Desc_cl_CI;n d_G, 6
Absmsse_qn 0.G = Desc_cl_(IBn .G, 2

Génération de la matrice décrivant tous les conduct  eurs indépendemment :

Chaque conducteur va étre décrit dans une matrice. une ligne de cette derniére correspond a un conducteur.
Pour décrire un conducteur on utilise les coordonnées de 2 de ses coins, le coin supérieur gauche et le coin
inférieur droit :

(csg_x,ceg )

10
 E—
c6  CT  CB C9
= == = ==
= = B = ==
C1 c2 C3 C4 C5

Dans I'exemple utilisé ci-dessus, la matrice comportera 10 lignes coreespondant a chaque conducteur.

C1_cid_»
C2_cid
C3_cid y
C4_cid v
C5_cid_y
C6_cid_y
7 _cid_y

Cl_wsg_x Cl_csgy
2 _csgy
3 _csgy
C4 _ceg oy
Ci_csgr
O _csg oy
C7 ez oy
CF cegy C8cid x C8cidy

O csgy COcH x CO_cidy

10 CI0_csg_x Cl0_csgy CI0_cid_x C10_cidy

Cl_cid_x
C2_ci x
C3_cd x
C4_cid_x
C5_cil_x
CE_cil_x
C7_ci_x

C2_csg_x
C3_csg_x
C4_isz_x
C5_csg_x
C6_csg_x
7 _esg_x
C8_osg n

L LI Tt

©_csg_x

249

Desc_cl D=| 4 ¢

Extraction de vecteurs de l'intérieur de la matrice

1.724¢ 18
1.724¢ 18
1.7x 16
1.7x 16
1.7x 16
1.7x 16

1.79% 18

656 208 505 435 05
656 208 625 555  -0.5
554 208 745 675 -05
554 208 865 795  -05
554 208 985 915  -05
554 208 113« 16 1.06x 16 -0.5
693 230 1.25¢ 10 1.18x 18 5.667

PosH_DIn d_D:: Desc_cl1_D
PosB_IZI)n d_D:: Desc_cl1_D

Absusse_Dm d_D:: Desc_cl_|

ind_D, 5

ind_D, 6

I?nd_D, 2



Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

A G=|Nc- 0
cmpt — 0
for kOO.. Nbr_cond_G- 1

Mk,Ok k+1

while Nc < Nbr_couch_G- 1
cond - 0
while cond < Desc_c_(RIC 1

if Desc_c_q\lC 1= 1

M cmpt, 1~ Ab50|sse_GN c

cmpt, 2 POSH—q\Ic

cmpt, 3~ Mcmpt, 1+ Largeur_G

cmpt, 4~ PosB_G;

- Courant_q\‘C

M
M
M

Mcmpt, 5
cmpt — cmpt+ 1
cond —~ cond+ 1

otherwise

Mcmpt, 1 Absc|sse_GNC

cmpt, 2~ PosH_G

cmpt, 37 Mcmpt, 1* Largeur_G

M
M
Mcmpt, 4 POsB_G
Mcmpt, 5 Courant_q\‘C
cmpt — cmpt+ 1
cond — cond+ 1

for kO2.. Desc_c_(}-\lC 1

M cmpt, 1 M cmpt-1,3

Mcmpt, 2~ POsH G

Mcmpt, 37 Mcmpt, 1* Largeur_G

Mcmpt, 4 PosB_G

Mcmpt, 5 Courant_q\‘C

kK« k+1

cmpt — cmpt+ 1

+ Espace_(ﬁlC

cond —« k
Nc « Nc+ 1

250

Nc - 0
cmpt — 0
for kJO.. Nbr_cond_G- 1

Mk,O& k+1

while Nc < Nbr_couch_G- 1
cond -« 0
while cond < Desc_c_% c1

if Desc_c_q-\‘C 1= 1

Mcmpt, 1c Absmsse_GNC

cmpt, 2 PosH_G,

cmpt, 37 Mcmpt, 1t Largeur_Go

M
M
Mcmpt, a4 POSB—CNC
Mcmpt, 5 Courant_CNC
cmpt — cmpt+ 1

cond —~ cond+ 1
otherwise

Mcmpt, I Absusse_GNC

cmpt, 2 © PosH_G,

cmpt, 37 Mcmpt, 1 Largeur_G o

M
M
Mcmpt, 4 POsB_G
Mcmpt, 5 Courant_CNC
cmpt —« cmpt+ 1
cond — cond+ 1

for kO2.. Desc_c_q\‘C 1

M + Espace_G

cmpt, 17 Mcmpt— 13

Mcmpt, 2= POsH_G¢

Mcmpt, 3c Mcmpt, 1t Largeur_CNC

M cmpt, 4 PosB_q\lC

Mcmpt’ 5~ Courant_G

k—k+1

cmpt — cmpt+ 1

cond — Kk
Nc « Nc+ 1




Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Détermination des parametres al, bl
conducteurs par rapport a l'origine)

kg :=0.. Nbr_cond_G- 1

A G +A_G, Cu
Décentrage : Xl_q@::[M}

A G -A G Tu
Dimensions : al_(%(g;:( ~ k9,3 2_ kgvl)

Chaque conducteur est parcouru par un courant ; ces derniers sont placés dans un vecteur. Chaque ligne de ce

YL_Gy= [ (A

(AG

bl G =

—Gkg, 2 +

A G
2

kg, 2~ "—"kg, 4

2

vecteur correspond a la ligne de la atrice ou le conducteur est décrit gg¢ométriqguement.

Matrice d ts =
atrice des courants |l_q<g A_Gkg, 5

- kg,4) fu

AG )Eu

(largeur et épaisseur des conducteurs) et x1,yl1 (décentrage des

+ Nr_GJ

6-Validation du placement des conducteurs dans la f

Conducteurs_G= Corfd A_G gauche

" EEE

==

0

(non

T T
1} a0 100

Conducteurs_G

Si plusieurs conducteurs apparaissent groupés (n'en formant qu'un seul) il faut augmenter le nombre de points
en x et/ouy (Nx et ou Ny). Cette augmentation sert juste a valider la disposition des conducteur. il faut veiller
a ne pas faire effectuer les calculs suivant (induction Bx et By) pour un trop grand nombre de point pour des

T
150

raisons de temps de calcul qui seraient alors trés (trop) important.

7-Discrétisation des Grilles (conducteur)

enétre

3x 163

Nr_G=
1.6x 10

3

Nombre d'intervalles en x sur chaque conducteur (no

Nombre d'intervalles en y sur chaque conducteur (no

mbre de points - 1) :

mbre de points - 1) :

Nx_c:= 299

Ny_c:=299

251

kd :=0.. Nbr_cond_D- 1

|:(A—Dkd, 1t A—Dkd,S) D‘}

Décentrage : x1 Q<d =
- 2
) . (A—Dkd 37ADg 1) tu
Dimensions : al [Ld::é
- 2
Matrice des courants : 1 l*Dkd :=A D Kd. 5

yl_D,

—kd "~

bl_Dkd:=

A D

|:(A—Dkd,2+

kd, 2~ A-D

2

A D

- kd,4) tu

kd,A)Eu

+ NrfDJ

Conducteurs_D= Cor(d A_D drojte

11
o

N E

0

T T T
a a0 100 150

Conducteurs_D



Annexce I11 : Feuille de caleu! Mathead® des inductances de fuites statiques

Indice pour balayer en x chaque conducteur : cx:=0.. Nx_c
Indice pour balayer en x chaque conducteur : :=0.. N
P Y q oy v Element de surface d'un conducteur : dS_D:= | for 1 00..Nbr_cond_D- 1
A—DI,S —A_DIvl A—DI,2 _A—D|,4
Element de surface d'un conducteur : dS_G:= | for 1 00..Nbr_cond_G- 1 dI - NX ¢ o Ny ¢
AG ,-AG AG ,-AG _
o GG ARG, dmo 2
| Nx_c Ny _c
dmo 2

8-Calcul et représentation des composantes de I'ind uction (Bx, By et B)

Somme de l'influence de chaque conducteur :

Somme de l'influence de chaque conducteur :

Nbr_cond_D- 1
B x_D(xYy):= z B>(x -x1_Qy-ylD,al Q +e,bl D +e, I1_Dk)
Nbr_cond_G 1 k=0
B_x_GxY):= Z B)(x -x1_Gy-yl G.,al G+¢e,bl G +e, I1_q<)
k=0
Nbr_cond_D- 1
ByD(xy:= Y By(x— x1_D.y-y1_D,al Q +eblD +e, Il_Dk)
Nbr_cond_G 1 k=0
B_y_G(xY) = Z By(x -x1_Gy-yl_G.al G +¢e,bl G +10 12 Il_q()
k=0
Calcul de Bx sur la grille : BX_DI,] = B_x_l:(x_q,y_Dj)
Calcul de Bx sur la arille _ Représentation de Bx sur la grille :
[¢] : Bx_q’ i B_x_C( x_(1‘>, y_GJ.)

Représentation de Bx sur la grille :

A A

Bx_G
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Annexce I11 : Feuille de caleu! Mathead® des inductances de fuites statiques

Calcul de By sur la grille :

Représentation de By sur la grille

By_GI i =B _y_G( X—(T‘“ y_Gj)

0.005

D_
k=
&
0.0
204

-

0 50 100 150
By G
Calcul du module de B sur la grille : BG.:=

Représentation de B sur la grille :

Calcul de By sur la grille :

Représentation de By sur la grille :

BY.D, = B_y_D( x_q,y_Dj)

0.00.
]
ol
&
| né‘
O —
o a0 100 150
By D
Calcul du module de B sur la grille : B_D Bx_D

Représentation de B sur la grille :

0.00&

0,004

0002

M

L

0 a0 100

150
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Calcul de I'énergie sur la grille : W G _;:L B G _)2 Calcul de I'énergie sur la grille : W _D. ‘;:L B D .)2
—hiT 200 —1,j - L 20u0 - L]

Représentation de W : Représentation de W :

Energie par unité de longueur : SWB_G:= Sd W_G d$ TR G 2E i 5 Energie par unité de longueur : SWB_D:=Sg W_D, d3 SWB D= 1.84 10 5

9-Calcul du potentiel vecteur Az (intégration numér ique)

Somme de l'influence de chaque conducteur : Somme de l'influence de chaque conducteur :
Nbr_cond_G 1 Nbr_cond_B- 1
AGxY)= Y A(x—xl_g(,y -yl G.al_G+e,bl G + s,|1_q<) AZD(XY) = Y A(x—xl_q(,y -y1.Dal D +e,bl O + s,ll_Dk)
k=0 k=0
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Intégration numérique :

S_d fen num:= |S - 0

if num=1

for kJO.. Nbr_cond_G- 1
for c100. Nx_c

A_G

G, .-AG
k.3 k,1mj[u

X - [A—Gk,l * NX G

for c200. Ny_c

A G ,-AG
—k,2 -7k 4
ya ., = [A_Gk’4 + Nx_c Esz Cu+ Nr_Gl
for i JO..Nx_c
for jO0O0..Ny_c

Ai,j - AzG(xall,yaj)
S - Sof (A) dS_G,Nx_o Ny_¢|
for kJO.. Nbr_cond_D- 1
for c100. Nx_c
AD ,-AD

—k,3 "—k1
X, - [A_Dk'1 + BT — Ebl] Cu
for c200. Ny_c
A—Dkyz_A—D

K,4
ya ., = [A_Dk 2t ECZJ [u+ Nr_Gl

for i 00..Nx_c
for jOO0..Ny_c
Ai,j - AzD(xaI,yaj)
S ~ Sof (A). dS_Q. Nx_c Ny_c]

Nx_c

Intégrationde At Sgauche= S_(c gauche numerijjue

Calcul de I'énergie (par unité de longueur) :

Nbr_cond_G | l—Gk
0 Z Sgauch?( 00—
40al_G bl G

k=0

ZWA_G_num:=

N

ZWA_G_num=1

if fen= gauche

if fen= droite

10-Calcul du potentiel vecteur Az (intégration anal  ytique)

255

Intégration de A :
Calcul de I'énergie (par unité de longueur) :

Nbr_cond_B

>
k=0

ZWA_D_num:=

N -

Sdroite:= S_¢ droite numerigue

11D,
e — — K
Sdronq( 4931,'?( Eblfq(

WA D num=3a

|



Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Double Primitive du potentiel vecteur d'un méplat :
1
G(m, n) ::|:—z1 E(m4 - 6Em2 D12 + n4) E]n(m2 + n2)

+% fmmn E(mz [armar(ﬂ) +n? Carcta TD L odm?
m n

F(xy,a,b):=Gx-ay -b)

Variation du potentiel (primitive de I'induction) : Somme de l'influence de tous les conducteurs :
-uonl
H(x,y,ae,be,l) e p— R O(F(xy,ae be) — F(xy,-ae be)) - (F(x y,ae,~be) — F(x,y,-ae,~be))] Nbr_cond_B 1
4 Ot 4 Chelbe ZD(X,Y) := z H(X—xl_q(,Y—yl_Dk,al_q(Jfa,bl_q<+a,ll_Dk)
k=0

Somme de l'influence de tous les conducteurs :

Nbr_cond_G 1
ZG(X,Y) = z H(X—xl_(i,Y—yl_Gk,al_(i+s,bl_q<+e,ll_q<)
k=0
Variation de la double primitive du potentiel vecteu r: Variation de la double primitive du potentiel vecteu r:

KG(xM,xm,yM ,ym) := ZG(xM,yM ) = ZG(xm yM) — ZG(xM,ym) + ZG(xm ym) KD(xM ,xm,yM ,ym) :=ZD(xM,yM ) = ZD(xm yM) — ZD(xM,ym) + ZD(xm ym)

Calcul de I'énergie (analytique) : Calcul de I'énergie (analytique) :
1 Nbr_cond_G 1 Il_q(
WA G_anat= Z KG(xl_q,( +al_Gx1_G-al Gyl G +bl Gyl G- bl_q() W
k=0
Nbr_cond_DB 1 11 Dk

SWA_D_anal:= 1 Z KD(xl D +alQ,x1§ -al Q,yl D, +bl §,yl D, -bl q() R, —
-T2 - — k= L S S S, S 4Cal Q bl O

k=0

SWA_G_anal= 2.928 10° SWA _D_anal= 1.914 10°

11-Calcul du potentiel vecteur avec images magnétig  ues

-
4 Images

Somme de l'influence de tous les conducteurs et de le urs 4 images :

[ Nbr_cond_G
ZG4X,Y) = 3 H(X -X1_G.Y-y1_G .al G+10 b1 G +10 12 |1_q()

k=0 + H|:X ~XL_G.Y -[@CEp_CMu -y1.6,].a1_G + 10 Yb1g+10 " |1_q<}
+ H[X ~XL_G, ¥ -[[2HEp_CM+ Haut fed i~ y1 G,].al_G + 10 b1 G+10 |1_q<]
+H X ~[2Larg_CM_GOY ~XL_G] .Y ~¥1_Gal_G + 10 Yb1G+10 12 |1_q(}

+H X ~[2(Larg_CM_G+ Larg_fen ki ~x1_G].Y ~y1_Gal G + 10 b1 G+10 Y |1_qJ
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Somme de l'influence de tous les conducteurs et de leurs 4 images :

Nbr_cond_D- ’ 2
ZDAX,Y) = S H(X -x10,.Y-y1_D,al D +10 1 b1_0, +10 1 ,|17Dk)
k=0 + H[X ~XL_0, Y ~[(2(Ep_CMCL - y1.D) ], al 0 + 10 b1 +10 2, Il_Dk}
+HX-x1.Q,Y - [[2 (Ep_CM+ Haut_fer) Cu - y1_D] k] ,al g+ 10 12,|0170k +10 2 |170k}
+Hx-[2 o(Nr_py) - XLG].Y -yLD, 8l [ + 10 lz,bl_Dk +10 12,|1_Dk}
+H X - [2 E(NLDO + LargjenfDDL) - xlftﬂ .Y-y1.D,.al [ +10 12,b17Dk +10 22, |170J

Variation de la double primitive du potentiel vecte  ur (4 images) : Variation de la double primitive du potentiel vecte  ur (4 images) :

KGAXM,xmyM ,ym) := ZG4 xM,yM) — ZG4xm yM) — ZG4 xM, ym) + ZG4 xm ym) KD4(xM,xm,yM ,ym) := ZD4(xM,yM ) — ZD4(xm yM) — ZD4(xM,ym) + ZD4(xm ym)

Calcul de I'énergie (analytique) (4 images) :

1 Nbr_cond_G- 1 Il_q(
SWA_G_anal4:= > Z KG<x17§ +al_G,x1_G-al G,y1_G +bl_G.yl G - blfq() {WJ

k=0
SWA_G_anald= 3.20% 1—05 Calcul de I'énergie (analytique) (4 images) :
Nbr_cond_D- 1 11_D,
SWA_D_anald:= = Z KD4(><1 +al Q,x1.0Q -al Q,yl D, +bl O,yl D, -bl ) —_—k
- = ) *Q( J:I(’ *q( J:I(’ —k *Dk' —k *Dk 4&1_[& Ebl_Dk
k=0

SWA_D_analé= 2.074 10°

8 Images

Somme de l'influence de tous les conducteurs et de leurs 8 images :

7Nbr_cond_G— 1 2 ’ 1
2GEX,Y) = > H(X -X1_G.Y -yl G.al G +10 Ab1 G +10 ,|1_q()
k=0 |, H(X ~XLG.Y ~[(2CEp_CM( ~y1_ G, ] al G + 10 2 b1G +10 |1_ql
+H X -XL_G.Y ~[[2(Ep_CM+ Haut fe) T~ y1_§].al_G + 10 12,b17Q( +10 lz,llf(ﬂ
+H X ~[2({Larg_CM_GOY ~XL_G],Y ~L_G,.al G + 10 2 b1 G +10 2 |1_qJ

X - [2 [(Larg_CM_G+ Larg_fen_@Cui - xlfq,(] Y-yl Gal G+ 15 %2, bl G + 16 2 |17<ﬂ

X - [2 [(Larg_CM_G+ Larg_fen_gBCu - xl_% ,Y - (2CEp_CM[Lu - yl_G)k,al_(i‘,( +10 lz,bl_q( +10 lz,ll_(ﬂ

X -[2(Larg CM_GOY - x1_G],Y - (2CEp_CMCli -y1_§,,al G + 10 *2b1 G + 10 211 G| ..
[ ] K l-G G G

+H
+H
+ H(X ~[2((Larg_CM_G+ Larg_fen_§Cl~x1_G].Y ~ [2({Ep_CM+ Haut_fe) [ ~y1_G,.al G + 10 b1 g +10 " |1_q(]
+H
+H

-12 -12
X - [2 Larg_CM_GOy - xl_(_‘ﬂ .Y - [20Ep_CM+ Haut_fer [u - yl_qk,al_(%( + 10 ,bl_q( + 10 ,Il_ql
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Somme de l'influence de tous les conducteurs et de leurs 8 images :

ZDE X,Y) =

k=0

+

+

+
+

[ Nbr_cond_D- 1-

j
{
B
H
H
i

Variation de la double primitive du potentiel vecte ur:

KGExM,xmyM ,ym) := ZG& xM,yM) - ZGg xm yM) - ZG§ xM, ym) + ZGg xm ym)

Calcul de I'énergie (analytique) :

1 Nbr_cond_G 1 Il_(.i<
ZWA_G_anali=> z KG&{XL% +al G,xL G-al G,yL G +bl GYL G - bui) {7]

40al_G (bl
K=o &G

Calcul de I'énergie (analytique) :
SWA_G_analg= 3.178 i0°

Nbr_cond_DB- 1

k=0

H(X -x1_0,Y-ylL D al O + 10 lz,bl_q< +10 ¥ |1_ij
+H X -x1_0,Y —[(2 CEp_CMLu - yl_D)k},al_q( +10 lz,bl_q< +10 2 Il_DkJ
+H X -x1_0,Y —|’[2 OEp_CM+ Haut_fen [u - y1_D] k'|,a1_q( +10 12,b1_q( +10 2 Il_Dk-|
-12 -12
X [2 E(NLDO) - xlqu" Y-y1.D,.al Q +10 "5b1 § +10 11|
-12 -12
X [2 E(NLDO + LargJenfDDl) - xlfq(" Y-y1_D,.al_§ +10 *°,b1_ + 10 ,Ilka—|
x-[2 (Nr_D, + Larg_fen_D0Y) - XL_G].Y - 2 (Ep_CMLLi -1 D) a1 § + 10 b1 +10 7 |17Dk]
+HX-[2 (Nr_b, + Larg_fen_D0Y) - XLG].Y - [2 (Ep_CM+ Haut_fen Cli-y1_ D}, al  + 10 b1 +10 7, |17Dk]
-12 -12
X —[2 E(NLDO) - xlfq(] .Y - (2(Ep_CM[u - y1_D), ,a1_Q +10 ~,b1_Q + 10 ,|17Dk]

X - [2 E(Nr_DO) - xl_q(] .Y - [20(Ep_CM+ Haut_fep (i -y1 D}, a1 [ + 10 12 b1_Q +10 12 Il_D}

Variation de la double primitive du potentiel vecte

k

ur:

KD8(xM,xm,yM ,ym) := ZD8§ xM,yM ) — ZD8(xm yM) — ZD8 xM,ym) + ZD8(xm ym)

11D,
1 D
ZWA_D_analg:=— > KDB(xlfq( +al Q.x1Q-al Q.yl D, +bl B,y D, - b17q() {7]

SWA_D_analg= 2.048 0°
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Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

12-Calcul de l'inductance de fuite

Rappel des valeurs calculées de I'énergie :

Fenétre Gauche Fenétre Droite

B2/210 SWB_G= 2.80% 10 5 SWB_D = 1.84x 10 5

AJ (numérique)  SWA_G_num=4 SWA_D_num=1y

AJ (analytique)  SWA_G_anal= 2.928 10° SWA_D_anal= 1.914 10°

AJ (analytique 4 images)  SWA_G_anal4= 3.20% i0° SWA_D_anal4= 2.074 °

AJ (analytique 8 images) ~ SWA_G_analg= 3.178 10 SWA_D_analg= 2.048 10°

Il faut choisir la valeur d'énergie permettant de déterminer l'inductance de fuite

@
@)
®)
4
®)

Prise en compte du
circuit magnétique

1) Intégration de B%/2u0 valeur sous estimée

2) Intégration de AJ (numerique)
3) Intégration de AJ (analytique)

4) Intégration de AJ (analytique avec prise en compte du CM (4 images))
5) Intégration de AJ (analytique avec prise en compte du CM (8 images))

Si I'on veut tenir compte du circuit magnétique, la meilleure valeur est celle obtenue avec 8 images, meme si elle

est |égerement sur estinée

Variable pour le choix de I'énergie : energie:= 5

Il faut aussi déterminer un chemin moyen sur lequel on va sommer I'energie. On recherche I'écart entre les 2

maximum d'énergie (fenétre gauche et fenétre droite) dans le plan x y.

Si le transformateur a une jambe centrale circulaire, la longueur moyenne peut étre calculée en fonction de cet

écart en considérant un rayon moyen entre ces 2 pics.

Si le transformateur a une jambe rectangulaire, on peut considérer cette longueur comme la somme de cet écart
et de la profondeur du circuit magnétique (dans le cas de transformateur planar puisque cette distance correspond

a la longueur d'une spire moyenne).

Type de jambe centrale (rectangulaire=1, circulaire  =2) : jambe= 1

Profondeur du circuit magnétique dans le cas rectan gulaire (enm) : prof := 23010 3

valeur sur estimée
valeur sur estimée

6.075 10°

2771 10°
48.744
20
46

Recherche de I'abcisse du maximum : maxW_G gauchg =

Recherche de I'abcisse du maximum :

X_max_G= makW_G gaucr)%

Distance entre les 2 pics : d:= X_max_D- X_max_G

Recherche du maximum :

Recherche de I'abcisse du maximum :
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maxW_D, droit§ =

0.02

2771 10°
22225
135
46

X_max_D= makW_DQ droit}?o



Annexe 111 : Fenille de calen] Mathcad® des inductances de fuites statiques

Calcul de l'inductance :

L(co,en,ja) := |if numerique= O
WA G_num«~ O
WA D_num ~ O
long —~ d+ prof if ja=1

long ~ T[Dg if ja=2

SW_G « |ZWB_G if en= 1
ZWA_G_num if en= 2
SWA_G_anal if en= 3
SWA_G_anal4 if en= 4
ZWA_G_anal8if er= 5
SW_D ~ |ZWB_D if en= 1
SWA_D_num if en= 2
ZWA_D_anal if en= 3
ZWA_D_anal4 if en= 4
SWA_D_anal8 if en= 5
2[FW_GUlong . 2[W_D Oong
(Jeol)? [(lcol)?
L « "Non calculée" if en= 2 if numerique= 0
L

L~

Courant dans I'enroulement ou est placée l'inductan ce de fuite (Schéma équivalent) :

17
courant:= —
3

Inductance de fuite : Lf :=L(courant, energiejambg

Lf=1.2133% 10
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Annexe IV : Double intégrale des polyndmes de Legendre pour le calenl du potentiel vectenr dans un méplat

ANNEXE 1V : Double intégrale des polynémes
de Legendre pour le calcul du potentiel vecteur

dans un méplat
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Annexe IV : Double intégrale des polyndmes de Legendre pour le calenl du potentiel vectenr dans un méplat
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Annexe IV : Double intégrale des polyndmes de Legendre pour le calenl du potentiel vectenr dans un méplat

Intégration du potentiel vecteur sur un méplat.

Nous cherchons maintenant la primitive double de la fonction ci-dessous qui intervient dans le calcul du potentiel d'un méplat. L'objectif est de lui donner
une forme analytique générale.

2 2
uP e E[h(u +v )
p.q
00  ummlu®+v?) - smm + uzmrctar(lj + vzmrctar(ﬂ)
u \%
1,0 1p%m + 153 E[h(u2 + v2) - T0?w + 20larctad ¥
2 6 6 3 u
01 L oe?s igd [Ih(u2 + v2) - Tae?+ 25’arctad ¥
12 6 6 3 v

1 14 1 3
11 (Laze?s dats 2ot m(u2 e v - 2ate?
22 g 8 8

1 1 1 1
2,0 —m3mmw(u2 + v2) + 1oed - Bedy - tnfarcad Y + tntmrcad ¥
31 6 18 6 \ 2 u

2,1 imswz + ims E[h(u2 + v2) + Em@“ - 1—9m3w2 - 3Evsmrcta
32 10 15 90 15 \

1 1
22 Lotetmle?e v + 2ows - Ladd+ tod - 3[:BE€U mrctar( ) + vemrctar(ﬁ))
u A\

33 9 9 9

30 (Lyty - Lgb E[h(u2 + VZ) + 1078 - Pty + 2ntarca
a1 20 20 40 5 u
3,1 L ofe?s LpboLpb [Ih(u2 + VZ) + L1p%pt - Loin?
a2 12 24 24 48
32 [Lwel-Le [Ih(u2 + vz) 1% - 2 etet s Z2nby - La'arcad ¥
43 28 28 504 21 37 u
33 [Lo'wt-led-lpd [Ih(u + v2) + 1p%ef - Spet+ Lube?
43 2 32 32 64 32
34 [Lomd-Llg® [Ih(u2 + vz) 1o’ - ety 2 efed- 2ay + 2 nfarca
45 3 36 1800 135 45 50
1 1 1 1 1 1
35 [—=m'nb+=af-2g% E[h(u2 + vz) L1a%e® - Vil Ludst - Lpbe?
4% 60 40 40 720 120 60
1 1 1 1 1 273 2 2
720 (Lt Lotp®)m(u e vd) « LptTe? - Lot Lptit o 2B g8, 2 ooyt (2 o712
152 88 152 304 456 73568 1881 1463
2 2 2 2
+ Pt - =580 = 08y - = %arctad ¥
1045 627 209 209 u
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Annexe IV : Double intégrale des polyndmes de Legendre pour le calenl du potentiel vectenr dans un méplat

Formule générale

|NT(u,v,p,q):=Lp+2 (q[-f-‘j (u +v)+2[d:os(d§§)9rctar(uj) %E{ n(pdzljﬂh(uz+vz

(@+ g+ p+2) p+ g+ p+

p+loa+l Pre g+l g+l p+1
2 2
+$ In(u2+v2)—— _— Dz sini(gq- l<)[~l1 B—mq+lk v sin(p- k)
(p+Dlg+ D p+tqg+2 p+t+g+2|qgq+1
Vérifications
0,0 INT(u,v,p,q) := uzarctar{l) + vzﬁhrctar{g) + u@&ln(u2 + v2) - 1) - 20y
u v

\_1/‘“\

LI9 \ V9 2 2 u4EY5 2 2] 2 2 u4 S V' _5-k v5 4 K 4-K
3,4 INT(u,v,p,q) ::—Qﬂrctar(—j ——Elh(u +v ) + Eéln(u +v ) ——j -= —EIZ sin[ldEE)B—m _+ —EIZ co{ IGE]BU—N g
509 u 49 45 2) k 4 2) k
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Annexe V' : Qnadripdle équivalent a N quadripdles identiques connectés en cascade

ANNEXE'V : Quadripdle équivalent 2 N

quadripdles identiques connectés en cascade
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Annexe V' : Qnadripdle équivalent a N quadripdles identiques connectés en cascade
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Annexe V' : Qnadripdle équivalent a N quadripdles identiques connectés en cascade

Nous cherchons maintenant le circuit équivalent en T (Figure 2) a un ensemble de N

quadripoles identiques connectés en cascade (Figure 1). Dans un premier temps nous supposons

que les quadripoles constitutifs sont symétriques et, dans cette hypothese, le quadripole résultant

de la mise en cascade l'est également.

N quadripbles
A

[o, O

Figure 2 : Circuit équivalent en T

On calcule facilement 'impédance caractéristique Z. du quadripdle élémentaire et le gain

en tension G, de ce méme quadripole lorsqu'il est chargé par son impédance caractéristique. En

effet, d’apres la définition de 'impédance caractéristique, on a :

ZC :Zl+ZZ [ﬂzl"'zc)
Z,+7,+Z,

— ZZZC
Z2+22,2,+ 2,2, +Z,Z,

va

Il en résulte que :

Z, =+22+22,7,

Z;

G.=——=
B +Z,+27,
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Annexe V' : Qnadripdle équivalent a N quadripdles identiques connectés en cascade

Inversement, on peut établir les expressions de Z; et Z, en fonction de Z. et de G, (voir

la démonstration a la fin de ['annexe).

1-G
| =Z, ®)
1+G,,
2G
Z,=2,—2- ©
1-GE,

Pour trouver I'impédance caractéristique et le gain en tension adapté du quadripole
équivalent a Pensemble en cascade, il suffit de se rappeler de la définition de l'impédance

caractéristique : lorsque le dernier quadripole est chargé par Z. son impédance d’entrée a la

méme valeur, celle du quadripole précédent aussi, etc. L’impédance caractéristique de 'ensemble

est donc égale a Z...

Dans les mémes conditions, le gain en tension adapté du dernier quadripdle vaut G,,, celle
de Pavant dernier aussi, etc... Le gain en tension adapté de toute la chaine vaut donc GJ.
Finalement, les impédances Z; et Z, du circuit équivalent global (Figure 2) s’obtiennent en

remplacant G ar GN dans les expressions donnant respectivement Z, et Z,.
P ¢ va p va p p 1 2

_ N
z,=z,0- %" )
1+ Gval
N
7z, =7, 0288 _ ®)
¢ 1-cva®N

Skokokskskorskokkkok kR koskokokskokkok R kok kokskkokokkkok sk okok skokokok kok kR kosk ok

Démonstration :
Z

On pose x= =t
Z,

On exprime ensuite Z, et Z, en fonction de x etde Z,.

2 X Z 1
z =z,/1+— Z,=Z ,/ Z,="1=7 /—
c 1 X 1 c 24 % 2 X c 2X+X2

On exprime ensuite x en fonction de G, :

Z
=14+ X+ =S =1+ X+/2X+ X2

1
Gva ZZ
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SkorskokokoRokokskokokskskok Rk sk ok kR kokokkskok skokskokkoko Rk sk ko skokkskk sk sk okok
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Annexe V1 : Fondement du développement multipolaire

ANNEXE VI : Fondement du développement

multipolaire
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Annexe V1 : Fondement du développement multipolaire

La technique du développement multipolaire est treés utilisée pour des problemes
tridimensionnels en physique [LORRAIN-70]. Cette technique a été reprise en 2D, par notre
équipe, pour étudier le champ émis par un courant unidirectionnel [LAVEUVE-91]

[KERADEC-91].

Tout champ autour d'un objet peut se décomposer en une partie Sources externes
émise et une partie réfléchie (Figure 1). Il est sous entendu que )

la partie réfléchie est créée par l'enroulement. Pour trouver \ / ‘ \ /
l'expression générale de ces deux champs autour de systemes Composant
invariant patr translation, la solution générale de I'équation de electromagnétique
Laplace en coordonnées cylindriques peut étre invoquée. Elle se [ \ / \
décompose en wune partie émise (1) correspondant au

développement multipolaire et une partie réfléchie (2). Ces deux

.\ e ) i Figure 1: Champ émis et
champs sont entierement définis par leurs coefficients respectifs

réfléchis
a, et a,.
An =2 -a In(r)+;{r "[a, codng)+ 4, sinlng)} ®
Acy Moy {r "[a, codng)+b, sin(n¢)]} ®
2 ~

L'expression des potentiels vecteurs (1) et (2) peut étre dérivée pour obtenir les équations

des composantes radiales et tangentielles des inductions internes et externes (3) (4).

B = S—f,[i{nr‘(“”) [a, sin(ng)+ B, cos(n¢)ﬂ

n=1

3)
B = *2‘_; % +§—;’T{;{nr a, codng)+ 5, Si”(”f”)ﬂ
B = ;%Li {rr[-a, sin(ng) +b, COSW)H @

o7 =] S e, o) o sl

n=1

Trois intéréts majeurs découlent de cette expression analytique de champ. Premic¢rement,
ce développement s'avere tres utile pour étudier I'impact d'un champ magnétique appliqué a un

composant.
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Annexe V1 : Fondement du développement multipolaire

Figure 2 : Cylindrique parcouru

par une densité de courant

En effet, n'importe quel champ peut étre généré, a l'intérieur
d'un cylindre, sous réserve qu'une densité de courant adéquate
parcourt sa surface (Figure 2). En général, le champ uniforme
qui correspond au premier terme de ce développement est
souvent considéré. Lorsque I'on a besoin d'une description plus
fine du champ, les termes suivants peuvent étre pris en compte
ais¢ément [MARGUERON-06-1]. La Figure 3 nous renseigne
sur l'allure du champ da aux termes suivants du

développement.

Lorsque le cylindre est patcouru par un courant constant (Figure 3a) le champ a l'intérieur

du cylindre est nul. Vu de l'extérieur, le champ est celui créé par un fil parcouru par un courant

uniforme. Dans le cas de la Figure 3b, le courant varie en codg). Le champ créé a l'intérieur du

cylindre est uniforme et dipolaire vu de l'extérieur. On trouve ici une méthode permettant

d'obtenir un champ parfaitement uniforme sans aucun effet de bord. Les Figure 3c et d

correspondent aux termes suivants du développement a savoir un courant proportionnel a

coq2¢) et a coq3p).

C

Figure 3 : Champ magnétique créé par une densité de courant surfacique

a : Constant en fonction de @ | b : Proportionnel a cos(@)

c : Proportionnel a cos(2¢) | b : Proportionnel a cos(3¢)
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Annexe V1 : Fondement du développement multipolaire

Dans un deuxieme temps, le développement multipolaire peut servir pour annuler des
champs a l'intérieur ou a l'extérieur d'un cylindre en générant un champ opposé a celui incident.
Cette technique peut s'avérer utile pour blinder des zones et des composants lors de simulations.

Lors de simulations électromagnétiques, il est impossible de séparer les champs issus de
différentes sources lors d'une méme simulation. Le développement multipolaire permet de
séparer la partie émise d'un champ (s'annulant a l'infini car les coefficient vatrient en r™"), de sa

partie réfléchie (s'annulant a l'origine du repére avec des coefficient varient en r'™).
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